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Resumen

La continua reducción de los dispositivos MOSFET ha permitido que los cir-

cuitos 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. Sin embargo, en el régimen de dimensiones nanométricas el impac-

to de algunos mecanismos que degradan el rendimiento del dispositivo es más

significativo, disminuyendo su tiempo de vida útil. Los principales mecanismos

de envejecimiento que afectan el rendimiento son NBTI, HCI y TDDBD, siendo

NBTI identificado como el factor predominante de envejecimiento en transistores

PMOS. El efecto que tiene NBTI es el de aumentar la magnitud del voltaje umbral

del transistor a través del tiempo. 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 del siste-

ma se presentará una falla que en algunas aplicaciones como en el área automotŕız,

aeroespacial o médica 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 margen

de seguridad (también llamado banda de guarda). Dependiendo de las condiciones

de operación del dispositivo como temperatura y voltaje de alimentación el efecto

del NBTI se hace mayor o menor, siendo la temperatura el factor mas importante

en el incremento del efecto del NBTI.

La temperatura de un dispositivo es proporcional a la potencia disipada, ésta
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a su vez depende del valor del voltaje de alimentación del circuito; por lo tanto al

bajar el voltaje de alimentación no solo favorece la reducción consumo de potencia

sino también la disminución del impacto del NBTI. Uno de los inconvenientes de

bajar el voltaje de operación del circuito es que hace que el rendimiento del circuito

baje al volverlo mas lento. Sin embargo, si se baja el voltaje selectivamente en

determinadas compuertas, se podŕıa diseñar un circuito digital con poco impacto

en el retardo de los caminos lógicos cŕıticos y un menor consumo de potencia, lo

cual se traduce en un doble beneficio. El primero como se comento anteriormente

disminuir el impacto del NBTI, el segundo es que al reducir el consumo de potencia

se beneficia el tiempo de duración de la fuente de enerǵıa en sistemas portátiles o

móviles.

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

conjunto de compuertas que trabajaŕıan a un voltaje inferior al nominal consi-

derando efectos de envejecimiento por NBTI. Además, esta metodoloǵıa tiene en

cuenta los efectos causados cuando una compuerta trabaje a un voltaje inferior y

cambios de temperatura, esto se realiza penalizando el retardo total del circuito

pero beneficiando el consumo de potencia y la degradación del retardo por NBTI.
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5.2. Metodoloǵıa de selección de compuertas . . . . . . . . . . . . . . 75

5.2.1. Identificación de caminos lógicos topológicos y cálculo de su

retardo medio de propagación . . . . . . . . . . . . . . . . 77

5.2.2. Estimación de Retardo y su degradación de los caminos lógi-
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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 rango nanométrico y sub−nanométrico

tal como lo indica la tendencia observada por “la ley de Moore” [1].

En este momento la mayoŕıa de dispositivos electrónicos forman parte de un

sistema en movimiento como carros, aviones, satélites y algunas tendencias apun-

tan a sistemas que la personas visten o llevan puestos denominados sables o en

ingles Wearables , una gran cantidad de estos van dirigidos hacia la salud. Por lo

tanto, deben ser dispositivos electrónicos pequeños y de bajo consumo de potencia

para que el tiempo de duración de su fuente de alimentación sea lo largo. Además,

una posible falla en los ejemplos mencionados anteriormente puede tener un alto

costo tanto económico como humano, es por eso que estos dispositivos deben ser

también robustos y tener un tiempo de vida útil largo.

Los circuitos digitales nanométricos, debido a su tamaño disipan potencia en

un área cada vez mas pequeña, lo que lleva a operar a temperaturas altas en las

cuales la degradación de los dispositivos con el tiempo es más propensa y tiene un

gran impacto en el rendimiento esperado, limitando aśı el tiempo de vida útil de un

circuito. Considerar e investigar estos efectos permite desarrollar nuevas técnicas
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1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

de diseño para asegurar el correcto funcionamiento de los circuitos digitales de

alta complejidad manteniendo un rendimiento y tiempo de vida especificados,

bajo ciertas condiciones f́ısicas, tecnológicas y económicas.

1.1. Confiabilidad en circuitos integrados digi-

tales

Es un hecho que los circuitos y sistemas electrónicos 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 [3].

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

cos de realizar las funciones para las que fueron diseñados cumpliendo con las espe-

cificaciones requeridas, bajo las condiciones de operación presentes, como voltaje

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

[4]. 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 automotŕız 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.
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1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

1.1.1. Confiabilidad vs fallas tempranas (Yield)

Confiabilidad y fallas tempranas (Yield) son quizás los aspectos más impor-

tantes para el desarrollo de una nueva tecnoloǵıa [5]. El yield está definido como

la probabilidad de 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 inacep-

table para comenzar a trabajar, pero aún un proceso con un muy alto yield (baja

probabilidad de obtener 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.

Fallas tempranas (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

3



1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

Figura 1.1: Tasa de Fallas representada en la Curva de tina de baño. [3]

etapa de pruebas o testing realizado a los circuitos.

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

pa de pruebas pero que el mal funcionamiento se presenta rápidamente.

Comúnmente un análisis de los defectos en edad infante revela estructuras

extremadamente débiles, que de alguna forma no fallaron en la pruebas ini-

ciales de fallas tempranas. A medida que el proceso de fabricación 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 útil de operación [3].

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

la numero de fallas presentes es baja y deben estar contenidas dentro de

las especificaciones 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
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1.1. CONFIABILIDAD EN CIRCUITOS INTEGRADOS DIGITALES

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

degradación o envejecimiento de los dispositivos, es decir, a su confiabilidad.

El momento en el que este tipo de fallas comienza a hacerse presente depen-

de de la tecnoloǵıa propia y las condiciones de operación como temperatura,

el voltaje de alimentación o la frecuencia de uso del dispositivo, 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 útil esperado. En la figura 1.2 se mues-

tra 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 establecido como garant́ıa, lo cual representa una

pérdida económica.

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

requerido. [5]

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

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

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

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

1.3.
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1.2. MECANISMOS QUE AFECTAN LA CONFIABILIDAD

Figura 1.3: Tendencias en la curva de tina de baño

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

confiabilidad son NBTI, HCI y TDDBD [5]. A continuación se mencionarán las

principales caracteŕısticas de cada uno de ellos.

1.2.1. NBTI

Inestabilidad debido a voltaje de polarización negativo y Temperatura NBTI,

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 [10]. 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 énfasis en el fenómeno de NBTI y será explicado con

mayor detalle más adelante.
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1.2. MECANISMOS QUE AFECTAN LA CONFIABILIDAD

1.2.2. HCI

Inyección de Portadores Calientes HCI es un fenómeno donde algunos porta-

dores, que fluyen cerca de la región de estrangulamiento del canal, ganan enerǵıa

significativa debido al alto campo eléctrico horizontal en esta zona.

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

eléctrico está limitado a valores menores al campo cŕıtico de saturación de la velo-

cidad, 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 estrangulamiento del

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

exponencial con la posición [3].

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
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1.3. BANDA DE GUARDA

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

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.

8



1.3. BANDA DE GUARDA

Figura 1.6: Estructura lógica de un circuito digital

Sin embargo, el peŕıodo de reloj necesario depende de la variabilidad del re-

tardo de propagación de la lógica combinacional, que puede ser de diferente tipo:

Permanentes como las variaciones de proceso, de degradación en el tiempo debido

a los mecanismos de envejecimiento mencionados anteriormente o transitoria que

son efectos temporales como cáıdas en alimentación, ruido por acoples capacitivos,

radiación 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 es-

tos 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 este concepto, donde se ha dejado una banda de guarda (zona limita-

da por ĺıneas verdes) exclusiva para tolerar el incremento del retardo del camino

lógico cŕıtico de un bloque de lógica combinacional debido al envejecimiento.

Figura 1.7: Margen de Seguridad para garantizar la correcta operación del circuito
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1.4. JUSTIFICACIÓN DE LA TESIS

1.4. Justificación de la tesis

Actualmente la tendencia de los circuitos va encaminada a aplicaciones de

bajo consumo de potencia debido a que la mayoŕıa de las aplicaciones son o se

necesitan ser portátiles. Ademas algunas de estas aplicaciones van encaminadas

a sectores como la salud y automotŕız donde una falla puede tener un alto costo.

Este es un nuevo paradigma en donde el circuito no solo tiene que ser eficiente sino

también presentar un correcto funcionamiento de varios años. De igual forma es

bien sabido que las aplicaciones de baja potencia no solo pretender ahorrar enerǵıa

sino también que sean aplicaciones que no necesitan medios de refrigeramiento

complejos y puedan ser usados por usuarios cerca de sus cuerpos sin que les

genere un compromiso f́ısico debido al calor del circuito.

Tomando las dos ideas anteriores y contextualizando hacia la generación de

circuitos robustos a NBTI, se aplica la técnica Dual-VDD para bajar la degrada-

ción del retardo de los caminos lógicos de un circuito y también bajar el consumo

de potencia del circuito el cual esta fuertemente relacionado con la temperatura

de operación. Al bajar la temperatura de operación del circuito el impacto del

NBTI disminuye de manera sustancial. Por lo cual resulta que el estudio de esta

técnica a profundidad resulta útil e importante para generar circuitos tolerantes

a envejecimiento.

Sin embargo la técnica Dual-VDD presenta varios inconvenientes uno de ellos

es utilizar convertidores de nivel los cuales incrementan el consumo de área de

silicio haciendo al circuito mas caro, por lo cual aqúı también se estudia que

impactos tiene no utilizar estos conversores de nivel. Otro inconveniente es la

selección apropiada de compuertas que trabajaran con un voltaje de alimentación

bajo. Con base en lo anterior se propone una metodoloǵıa que tiene en cuenta el

efecto de temperatura, disipación de potencia, y forma de patrones geométricos

(Layout) para hacer esta elección de tal forma que el circuito presente la mayor

robustez frente al envejecimiento debido a NBTI
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1.5. ORGANIZACIÓN DE LA TESIS

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 margenes 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 revisara 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, a nivel

adaptativo como consideraciones de diseño. En el caṕıtulo 4, se plantean las bases

para realizar un análisis estático 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 calculo del valor retardo de un camino lógico,

también se explica los diferentes consumos de potencia que tiene un circuito y

el modelo térmico utilizado para calcular su temperatura de funcionamiento, por

ultimo se describe el algoritmo utilizado para calcular la temperatura del circuito

a partir de la potencia que disipa. En el caṕıtulo 5, se explicara la propuesta de

una metodoloǵıa de selección de compuertas que trabajaran con un voltaje bajo, y

los determinados impactos de utilizar este voltaje bajo. En este caṕıtulo también

se incluyen los resultados obtenidos. Finalmente, en el caṕıtulo 6 se exponen las

conclusiones del trabajo de tesis.
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Caṕıtulo 2

Envejecimiento debido a NBTI y

su impacto en tecnoloǵıas

nanométricas

En los transistores PMOS ha sido identificado 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 drenaje y fuente

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

Bias Temperature Instability o NBTI.

En el diseño VLSI, una predicción precisa 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 en los años 60, donde

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

cación [5]. El efecto se genera debido a los enlaces incompletos (dangling bonds)

en la interface Si/SiO2 que actúan 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 incompletos, 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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2.1. FUNDAMENTOS

(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 [11].

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

discutido, en [7] 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

interface hacia el óxido de compuerta, dejando un enlace incompleto que actúa

como trampa de huecos (figura 2.4). Una caracteŕıstica importante de la degra-
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2.1. FUNDAMENTOS

Figura 2.3: Tuneleo de huecos y rompimiento de enlaces Si − H en la interface

(Reacción).

dación causada por NBTI, es la capacidad de recuperarse parcialmente cuando

las condiciones de estrés (Campo eléctrico, temperatura, etc.) son disminuidas, ya

que algunos enlaces Si−H son restablecidos 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
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2.1. FUNDAMENTOS

Figura 2.5: Pasivación de enlaces con átomos de hidrógeno que se recuperan (re-

cuperación) .

la tendencia cambia luego de cierto punto en el tiempo (tbreak) [7] a partir del

cual la pendiente es mayor y que esta pendiente a su vez depende de la tempe-

ratura. 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 alcanza 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 des-

viación 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, el voltaje umbral es proporcional a la generación de trampas en la

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

transistor en función del tiempo, durante la etapa de estrés y recuperación. Debe
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2.1. FUNDAMENTOS

Figura 2.6: Dependencia del NBTI con el campo eléctrico y temperatura. [7]

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

enlaces de Si−H no son restablecidos. 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 umbral

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

[6].

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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2.1. FUNDAMENTOS

Figura 2.7: Desviación del voltaje umbral como consecuencia del NBTI. [6]

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 [8], eto debido a que el hidrógeno que se difunde tiene carga

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

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

estático.

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

do de un transistor bajo una misma tensión de compuerta 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 retardo que viola

las especificaciones de frecuencia de operación y un circuito dejaŕıa de funcio-

nar correctamente. Con el escalado tecnológico, el campo eléctrico que causa este

fenómeno se ha incrementado, al igual que la temperatura debido al alto consumo

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

más afecta a los dispositivos.
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NBTI

Figura 2.8: Dependencia del NBTI con la frecuencia de operación. [9]

2.2. Modelo predictivo de degradación del Vth

debido a NBTI

En [12] y [13] 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 [6] que describe matemáticamente los

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

depende de 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 [14]

|∆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 [13]. βt

refleja el impacto del tiempo de degradación.

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

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

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

viación 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 lógica-

mente 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 menos sensible a cambios en la probabilidad cuando la probabilidad

cambia de un valor mayor a uno menor por ejemplo de 0.9 a 0.1. Esto se debe a
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que si el valor de α es alto y el transistor estará un mayor tiempo en etapa de

estrés y la densidad de enlaces Si − H que pueden romperse disminuyen con el

tiempo. En el caso Por el contrario en el caso cuando se pasa de una probabili-

dad baja a una alta, 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 carácter

estad́ıstico.

Como se mencionó anteriormente el término Kv de la ecuación del LTDM

contiene contiene la dependencia del NBTI con la tensión de alimentación y tem-

peratura. En la ecuación 2.3 se puede observar los elementos que comprenden el

factor Kv, en esta ecuación se identifica el voltaje de overdrive |V gs−V thfresh| en

un transistor MOSFET, donde V thfresh es el voltaje de umbral en tiempo igual

0. El voltaje de overdrive esta relacionado con la cantidad campo eléctrico que
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se aplica en la compuerta, el cual en términos de degradación por NBTI rompe

enlaces de la interface Si-H y también arrastra huecos a esta interface. V gs que es

el voltaje entre la compuerta y la fuente del transistor, en el caso de un transistor

PMOS V gs = −VDD y entre más alto VDD mas intenso es el campo eléctrico

por lo cual el NBTI se incrementa, en la ecuación el término Kv aumenta. La

disminución del impacto de la tensión en el NBTI se puede observar en la figura

2.11, cuando se baja la tensión de alimentación de 1.2V a 1.0V el incremento del

voltaje de umbral por NBTI disminuye en un 50 %, estos resultados se obtienen

a una temperatura constante de 120◦C.

↑ Kv =

(
qtox

εox

)3

K2Cox(↑ |V gs− V thfresh|)
√
Cexp

(
2Eox

E0

)
(2.3)

Figura 2.11: Variación del Voltaje de umbral debido a NBTI para diferentes vol-

tajes de operación

El factor C que se describe en la ecuación 2.4 que esta dentro de la ecuación

de Kv contiene el efecto de la temperatura. Al aumentar la temperatura mas

enlaces de Si-H son rotos lo cual incrementa el efecto del NBTI, el impacto de

la temperatura en el NBTI es muy significativo como se aprecia en la ecuación

el comportamiento del NBTI frente a la temperatura es exponencial, por lo cual
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disminuir la temperatura a la cual va operar el circuito es uno de los métodos

mas eficientes para evitar el NBTI, en la figura 2.12 se observa que al disminuir la

temperatura de 120◦C a 90◦C (-25 %) el impacto del NBTI disminuye en un 40 %

mientras al disminuir la temperatura a la mitad esto es 60◦C el impacto del NBTI

disminuye en un 75 %, estos resultados se obtienen a una tensión de alimentación

constante de 1.2V.

C =
exp(−Ea/kT )

T0

(2.4)

Figura 2.12: Variación del Voltaje de umbral debido a NBTI para diferentes tem-

peraturas de operación

Pero tomar una temperatura alta con un voltaje de alimentación alto es un

caso pesimista y como se verá más adelante en el caṕıtulo 4 hay una relación

entre la temperatura a la cual opera la compuerta y la tensión de alimentación,

por lo cual el impacto del NBTI puede bajar aún más, esto se puede observar en

la figura 2.13a donde la variación del voltaje de umbral debido a NBTI esta en

función de la temperatura y la tensión de alimentación. Si se toma la tensión de

alimentación igual 1.0V se obtiene la figura 2.13b, en la cual a una temperatura

de 60◦C la reducción del impacto del NBTI ha bajado a un 84 %.
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Figura 2.13: Variación del Voltaje de umbral debido a NBTI para diferentes tem-

peraturas y tensiones de operación

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 camino 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

[17]. 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

transistor 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 [2.5]:

Dage = Do +
K∑
k=1

SD
V th,k∆V thk,nbti (2.5)

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 V th de

cada transistor k en el tiempo de propagación, es el producto del coeficiente de
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sensibilidad del retardo debido a variaciones en el V th del transistor SD
V 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:

SD
V th,k =

∂D

∂∆V thk

∣∣∣∣
∆V th=0

(2.6)

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

anterior, es puramente determinista.

La figura 2.14 muestra el cambio en el tiempo del retardo de propagación de

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

que el incremento en el retardo es proporcional al cambio en el V th visto en la

figura 2.10(a).

Figura 2.14: Variación del retardo de subida de una compuerta inversora

El impacto del NBTI en el retardo de un camino logico lógico, puede calcularse

sumando cada una de las contribuciones de las compuertas por separado:

Dcaminologico,age =
N∑
i=1

Dage,i (2.7)
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Donde N es el número de compuerta en el camino logico y Dage,i es el retardo

considerando efectos de envejecimiento de la i−ésima compuerta en el camino

logico.

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 2.15 para dos circuitos diferentes llama-

dos “parity” y “9symml” [14], 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-

mente a través del tiempo [14]. Debido a la dificultad de conocer con exactitud el

valor de probabilidad 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 2.15: Degradación del retardo para diferentes conjuntos de probabilidad

en las entradas principales de un circuito digital. [14]

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

gran parte el retardo de un camino lógico determinado (supongamos un camino

lógico no cŕıtico) mientras que el impacto que tiene en otro (supongamos el camino

lógico cŕıtico) podŕıa ser muy poco. En este caso, un camino lógico que, bajo un
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análisis sin envejecimiento, no se consideraba como camino lógico cŕıtico, al pasar

el tiempo puede convertirse en él o viceversa [14]. La figura 2.16 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 camino lógico cŕıtico, sino

también el conjunto de caminos lógicos que potencialmente podŕıan convertirse

en caminos cŕıticos.

(a) Circuito C17 (b) Degradación diferente en cada camino

logico

Figura 2.16: Degradación del retardo diferente para dos caminos del circuito C17.

[14]

En [17] y [23] mencionan que debido a NBTI, el retardo del camino lógico

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

de reloj, podŕıa ocurrir una falla en el sistema como se muestra en la figura

2.17. Inicialmente, cuando el 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
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operación.

Figura 2.17: 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

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

[10] [21] [14].
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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

camino 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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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 ope-

ración 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 enfo-

que 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 [19] 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 sub́ındice (0) corresponden al valor inicial sin de-

gradación.
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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 tenso (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 [19]

31



3.2. CONTROL DEL VECTOR DE ENTRADA

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

plicaŕıa un alto costo en el proceso de fabricación.

3.2. 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

inactivo o en standby. Para determinar un vector óptimo evitando realizar barri-

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

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

miento por NBTI puede no ser el mejor en cuanto a consumo de potencia, en [20]

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.

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

potencia simultáneamente durante el peŕıodo de stanby [20]

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 [23]
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[24] ya que sólo permite controlar ciertos nodos internos.

3.3. Control de Nodos Internos

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

de tiempo en reposo (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 [23] y [24] utilizan

la estructura de la figura 3.3a para controlar el nodo a la salida de las compuertas

tipo NAND−AND, mientras que la de la figura 3.3b se utiliza para controlar las

compuertas tipo NOR−OR.

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

nos nodos internos

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
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compensanda a largo plazo por la reducción del impacto del NBTI. El consumo

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 [24]. Tanto en [23]

como en [24] 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.

3.4. Redimensionamiento de las compuertas

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

cificación de retardo, ya que los dispositivos funcionarán más rápido durante su

tiempo de operación [18], de forma que cuando envejezcan, aún cumplan la mı́ni-

ma restricción de tiempo. La metodoloǵıa consiste, como se ilustra en la figura

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 pro-

babilidad 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.

En [21] asignan los valores de probabilidad de las entradas principales 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 [18] sugieren optimizar las compuertas más cercanas a las salidas princi-
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(a) Diseño para la especificación

(b) Sobre dimensionamiento para cumplir la especificación

luego de 10 años

Figura 3.4: Sobre dimensionamiento de las compuertas

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 [22] proponen una estrategia para posicionar las compuertas

en un camino lógico según su incremento del retardo y aquellas que tengan una

degradación mayor a un porcentaje umbral, son optimizadas.

3.5. 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 condicio-

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

los transistores PMOS se encuentran en paralelo y su fuente está conectada direc-
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tamente al riel de alimentación, la probabilidad de que el transistor se encuentre

en condiciones de estrés es igual a la probabilidad 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.

Figura 3.6: Condiciones de estrés en una compuerta NOR de dos entradas
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Entonces, la idea de esta técnica es la de manipular las probabilidades de

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

compuertas cŕıticas pueda ser reducido [27].

(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 adecuado es de menor a mayor probabilidad comenzando por el transistor

PMOS conectado directamente a V dd (M1).

3.6. Circuitos Adaptivos

La estrategia de utilizar circuitos adaptivos, busca reducir la banda 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 fuera de linea
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(offline) que consiste en realizar el proceso de sensado de envejecimiento única-

mente cuando el circuito se encuentre en reposo (viable en sistemas con múltiples

núcleos), o en los momentos de encendido (por ejemplo cada vez que se enciende

un automóvil). Este tipo de sintonización puede ser inperceptible para el usuario

y pueden aplicarse gran cantidad de patrones a la entrada para sensar el retardo

de cada camino lógico deseado [29]. Sin embargo, existen aplicaciones que se en-

cuentran operando constantemente y detener su funcionamiento para realizar un

test de envejecimiento resulta inaceptable. Para este tipo de aplicaciones es útil

realizar un monitoreo en linea (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 alimenta-

ción, se aumenta la frecuencia de operación cuando el circuito se encuentra

jóven, teniendo un máximo rendimiento, y luego se disminuye a medida que

el circuito 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 debi-
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do al envejecimiento y aśı poder realizar la sintonización requerida. Al medir el

envejecimiento en un camino lógico mediante estos sensores, es posible reducir

significativamente la banda de guarda requerida, ya que a medida que el camino

lógico de interés se envejece, el cambio en el retardo es detectado por los senso-

res y estos env́ıan una señal de alerta a los controladores de los parámetros de

operación mencionados anteriormente.

3.6.1. Camino lógico réplica y sensores embebidos

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

lógico de interés (de forma embebida) o a la salida de un camino lógico réplica

aislado que emula en lo posible las caracteŕısticas del camino lógico de interés. La

figura 3.8 ilustra estas posibilidades. El camino lógico réplica, es fácil de imple-

mentar y puede ser diseñado de forma que pueda calibrarse luego del proceso de

fabricación (aumentando los costos de test), para aśı considerar posibles diferen-

cias debido a variaciones de proceso [30]. Sin embargo, la degradación del camino

lógico cŕıtico de interés depende altamente de la probabilidad de las señales de

entrada a la lógica combinacional, y conectar éstas al camino lógico réplica trae

complicaciones de ruteado e integridad de señal. Además, el camino lógico cŕıtico

de un circuito digital puede cambiar a través del tiempo y la réplica no puede

emular correctamente a todos. Para solucionar los inconvenientes mencionados,

al utilizar un camino lógico réplica, debe garantizarse que su retardo sea mayor

y que éste se degrade más rápido que cualquier otro camino lógico en el circuito

[30] [29].

Por otra parte, insertar sensores directamente a la salida de los caminos lógi-

cos cŕıticos del circuito, no requiere de calibraciones post layout [30], ya que el

retardo es medido directamente del camino lógico 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
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(a) Sensor Embebido

(b) camino lógico réplica + Sensor

Figura 3.8: Tipos de sensores

sensores. Para reducir el consumo de potencia, resulta útil activar los sensores

únicamente cuando el camino lógico cŕıtico se active, ya que múltiples caminos

pueden compartir una misma salida principal pero sólo algunos son potencialmen-

te cŕıticos. Igualmente, garantizar que el sensor se activa únicamente cuando el

camino lógico 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 caminos lógicos cŕıticos durante

largos peŕıodos de tiempo [29]. Sin embargo, las desventajas de utilizar esta for-

ma de sensado es que cargan directamente el camino lógico cŕıtico, teniendo una

penalizacion en el retardo de propagación y además es más complejo el proceso de

insertar los sensores y realizar una correcta selección de los caminos lógicos que

deben ser monitoreados que en el caso del camino lógico réplica.

3.6.2. Predicción de error

Esta técnica consiste en predecir el punto operacional donde el camino lógico

cŕıtico del circuito falla en cumplir las especificaciones de retardo (cuando el retar-
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do del camino lógico 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 [31].

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 camino lógico 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 camino lógico cŕıtico se incrementa debido al enveje-

cimiento (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 XOR, activarán la señal de alerta (Error Prediction), indicando

que el peŕıodo de reloj debe aumentarse.
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Figura 3.10: Funcionamiento del sensor de predicción de error

3.6.3. 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 [33] [34]. 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 [30].

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

namiento puede ser entendido por el diagrama de tiempos de la figura 3.12. Cuan-

do el camino lógico 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 disposición (setup) y de sostenimiento (hold) requeridos por el FF). A

medida que el retardo del camino lógico se 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 encuen-

tra 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.

Figura 3.12: Funcionamiento del sensor de detección de error

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 [30].
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3.7. Disminución del voltaje de alimentación

Como su nombre lo indica, consiste en aplicar un voltaje de alimentación

por debajo de la nominal a la cual trabajan las compuertas, de esta forma se

reduce el efecto de NBTI ya que el campo eléctrico entre la compuerta y la fuente

disminuye, lo cual disminuye la cantidad de enlaces Si-H que se pueden romper,

por lo tanto también disminuye el impacto del NBTI. Es importante mencionar

que al disminuir el voltaje de alimentación también disminuye el consumo de

potencia de una compuerta, por lo cual también se disminuye la temperatura a la

cual opera la compuerta la cual depende de la potencia disipada, esto hace que

disminuya aun más el impacto del NBTI, es decir que al disminuir el voltaje de

alimentación el impacto del NBTI se ataca por dos lados, directamente por el

voltaje e indirectamente por la temperatura.

En la gráfica 3.13 se observa cómo disminuye la degradación del voltaje de

umbral al trabajar con un voltaje menor al nominal. En esta técnica se selecciona

las compuertas candidatas a tener un voltaje de alimentación menor de tal manera

que no se impacte el retardo de manera apreciable. Sin embargo, para utilizar esta

técnica requiere insertar rieles extra de alimentación.

Figura 3.13: Disminución del efecto NBTI al bajar el voltaje de alimentación

Otro aspecto de esta técnica es su impacto en el patrón geométrico Layout,

ya que cada pozo del transistor PMOS se polariza a su respectiva fuente en este
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3.7. DISMINUCIÓN DEL VOLTAJE DE ALIMENTACIÓN

caso por reglas de diseño los pozos tipo n de dos compuertas que trabajan con

diferente voltaje de alimentación tendŕıan que estar separados lo cual penaliza

mas el área, para evitar esto se proponen Layouts compactos en los cuales todos

lo pozos se polarizan al voltaje de alimentación mas alto, esto tiene el inconve-

niente de incrementar el voltaje de umbral en los transistores PMOS haciendo aún

más lentos los transistores, aunque este aspecto es beneficioso en términos de los

efectos del NBTI, ya que al aumentar el voltaje de umbral tambien se disminuye

el impacto del NBTI. Sin embargo hacer lento el circuito no es algo muy llamativo

en con respecto al rendimiento, pero con una criterio de selección de compuertas

adecuado se puede minimizar esta perdida en el retardo.
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Caṕıtulo 4

Estimación de Retardo, Consumo

de Potencia y Temperatura del

circuito considerando efectos de

NBTI

Como se mencionó en el capitulo 2, le temperatura es uno de los factores que

más impacta en el efecto del NBTI, por lo cual tomar una alta temperatura y

constante de operación significa tomar un peor caso con respecto a degradación,

por lo cual al realizar una estimación de la temperatura se puede obtener una

aproximación más exacta de este fenómeno. La temperatura esta muy relaciona-

da con la disipación de potencia y se han desarrollado varias herramientas que

calculan estas temperaturas con una gran cantidad de consideraciones e interac-

ciones. En las primeras secciones de este capitulo se explicará cómo se calcula la

potencia disipada por un circuito y a partir de ésta los modelos que se aplican para

determinar la temperatura a la cual opera. En la siguiente sección se explicará el

procedimiento para obtener el retardo de los caminos lógicos de un circuito consi-

derando efectos temperatura, tensión de alimentación y envejecimiento por NBTI
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de forma conjunta. Por último se explicará la relación entre consumo de potencia,

temperatura y retardo, y cómo ésto ayuda a obtener un valor del impacto NBTI

mas preciso.

4.1. 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 que serán utilizadas

en el Static Timing Analysis (STA). En un STA convencional, cada celda es gene-

rada mediante la caracterización del retardo de cada compuerta como función del

nodo de entrada y de su capacitancia de fan−out, pero en este trabajo se tiene

en cuenta la temperatura y la variación de voltaje de umbral, esta última sera

utilizada para calcular el impacto del NBTI en el retardo

El retardo de una compuerta puede ser representado como una combinación

lineal de aquellos parámetros de los cuales 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). En este

trabajo se centra en los cambios de voltaje de umbral los cuales se deben a NBTI,

por lo cual solo se calcula la sensibilidad de este parámetro.

La caracterización se llevó a cabo mediante simulaciones en HSPICE. La fi-

gura 4.1 ilustra un esquemático del procedimiento de simulación realizado para
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4.1. MODELO DE RETARDO DE COMPUERTA

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 y su amplitud toma dos valores:

un voltaje baja (VDD) y otro voltaje alto (VDDH). De la misma forma se vaŕıa

la alimentación de la compuerta lo cual emulará los voltajes de alimentación del

Dual-VDD. En el nodo de salida de la compuerta se introduce una capacitancia

variable que emulará cada uno de los posibles valores de capacitancia de fan−out

vistos por la compuerta. Por último se vaŕıa la temperatura a la cual opera la

compuerta.

Para cada combinación de SRin, Vin, VDD, CL y temperatura se obtiene el

valor correspondiente 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 las cinco variables antes mencionadas. Igualmente se determinan los

respectivos slew rates y tensiones a la salida (SRohl, SRolh, Vout) ya que éstos

corresponderán a los SR y tensiones a la entrada con los que se deberá evaluar

el retardo de las compuertas subsiguientes en el circuito, cuando se realice el

STA [?]. 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 (VDD para las compuertas tipo

NAND y AND, GND para las compuertas tipo NOR y OR, etc.).

Figura 4.1: Caracterización del retardo de propagación de una compuerta digital

La figura 4.2 muestra un ejemplo de la matŕız 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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4.1. MODELO DE RETARDO DE COMPUERTA

SRin para una VDD y temperatura constantes. 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 tres variables.
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(a) Matriz de TPHL vs SR y CL en un inversor
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(b) Matriz de TPHL vs Cl y Temperatura en

un inversor con Slew Rate constante

Figura 4.2: Retardo de un inversor en función de multiples variables

Para el voltaje de umbral, ya que cada transistor puede presentar un valor

diferente de envejecimiento, la sensibilidad en el retardo de compuerta fue carac-

terizada para cada transistor por separado obteniendo un valor correspondiente

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

el retardo, cada una de las matrices de caracterización obtenidas (ver figura 4.3)

fue aproximada por un polinomio de tres variables y la sensibilidad es calculada

como la derivada de este polinomio respecto al parámetro correspondiente eva-

luada en el valor del parámetro nominal. Ya que cada transistor puede presentar

un valor diferente tanto de envejecimiento, la sensibilidad en el retardo de com-

puerta fue caracterizada para cada transistor por separado obteniendo un valor

correspondiente a cada uno de los transistores presentes en la compuerta.

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
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Figura 4.3: Sensibilidad del retardo a cambio de voltaje de umbral de un inversor

en función de multiples variables

sensibilidades a cada uno de los parámetros.

4.2. Calculo de potencia

La potencia disipada por un circuito digital se debe a diferentes fenómenos y

su valor esta cambiando cont́ınuamente debido a las diferentes cargas de trabajo

que maneja y el estado del circuito (standby, alto rendimiento, ahorro de bateŕıa,

etc.), por lo cual los cálculos de potencia no son deterministas y solo se puede

hacer una estimación. En la figura 4.4 se observa las clases de potencia que disipa

un circuito digital.

4.2.1. Potencia Dinámica debida a Conmutación en Capa-

citancias

En todas las compuertas al cargar la capacitancia de carga CL a través de la

red PMOS, el voltaje del capacitor pasa de 0V a VDD, esto significa que de la

fuente de alimentación entrega una cantidad de enerǵıa. Parte de esta enerǵıa es
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4.2. CALCULO DE POTENCIA

Figura 4.4: Diagrama de Potencias Disipadas por un Circuito Digital

disipada por la red PMOS durante la misma carga la otra parte queda almacenada

en la capacitancia de carga CL. Durante la transición de alto a bajo el capacitor se

descarga y la enerǵıa que almacenaba es disipada por la red NMOS. Esta cantidad

de enerǵıa consumida puede ser calculada de manera precisa, suponga un inversor

con carga CL, en la figura 4.5 observamos el voltaje de entrada en un periodo T

el cual el inversor realiza dos transiciones de alto a bajo y otra de bajo a alto,

también observamos el voltaje en el capacitor y la corriente de la fuente.

Figura 4.5: Corrientes y Voltajes de un inversor con carga CL

La enerǵıa entregada por la fuente en un periodo T es igual a:
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4.2. CALCULO DE POTENCIA

EV DD =

T∫
0

VDDiV DD(t)dt (4.2)

La corriente de la fuente es igual a la corriente del capacitor cuando se carga

la cual es va de 0 a T/2 y es igual a:

iCL
= CL

dvout
dt

(4.3)

Por lo tanto tenemos que la enerǵıa entregada por la fuente es igual a

EV DD =

T/2∫
0

VDDCL
dvout
dt

dt

= VDDCL

VDD∫
0

dvout = CLV
2
DD (4.4)

De igual forma la enerǵıa almacenada en el capacitor es igual a

EC =

T/2∫
0

voutiV DD(t)dt =

T/2∫
0

voutCL
dvout
dt

dt

= CL

VDD∫
0

voutdvout =
CLV

2
DD

2
(4.5)

Por lo tanto enerǵıa disipada por el PMOS es igual a la enerǵıa entregada

por la fuente menos la enerǵıa almacenada en el capacitor es decir CLV
2
DD/2, en

la siguiente transición de bajo a alto el NMOS descarga la enerǵıa que queda en

el CL y la disipa, por lo tanto la enerǵıa disipada por el inversor en la carga y

descarga de CL es igual a CLV
2
DD

La potencia disipada es este periodo de tiempo se denomina potencia dinámica

la cual es igual a:
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4.2. CALCULO DE POTENCIA

Pdyn =
Einv

T
= Einvfclk = CLV

2
DDfclk (4.6)

Cuando una compuerta esta en un circuito su conmutación de 0 a 1 depende

de la probabilidad de la señal de su entrada, por lo tanto el anterior factor se debe

multiplicar por un factor denominado factor de actividad α0→1

Pdyn = α0→1CLV
2
DDfclk (4.7)

Este factor es igual a la probabilidad de que la señal pase 0 a 1 es decir la

probabilidad de que este en cero por la probabilidad que este en 1, en la tabla 4.1

se muestra el valor de factores de actividad para diferentes compuertas

Tabla 4.1: Factores de Actividad de Compuertas

Compuerta factor de actividad (α0→1)

INV sp(1− sp)

NAND2 (1− sp1sp2)(sp1sp2)

NAND3 (1− sp1sp2sp3)(sp1sp2sp3)

NAND4 (1− sp1sp2sp3sp4)(sp1sp2sp3sp4)

NOR2 (1− sp1)(1− sp2)[1− (1− sp1)(1− sp2)]

NOR3 (1− sp1)(1− sp2)(1− sp3)[1− (1− sp1)(1− sp2)(1− sp3)]

NOR4 (1− sp1)(1− sp2)(1− sp3)(1− sp4)[1− (1− sp1)(1− sp2)(1− sp3)(1− sp4)]

Para un circuito la potencia dinámica sera igual a la sumatoria de las potencias

dinámicas de cada compuerta y la frecuencia esta determinada por el retardo del

camino lógico mas cŕıtico, ya que este determina el valor de la frecuencia de reloj,

en esta fórmula se agrega el VDD de cada compuerta ya que esto sera útil para

circuitos con varias tensiones de trabajo.

Pdyntotal
=

N∑
i=1

(
α0→1iCLi

V 2
DDi

) 1

Dcrit−path
(4.8)
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4.2.2. Potencia de Corto circuito

Se presenta cuando las transiciones de entrada superan el voltaje de umbral de

un transistor (red PMOS o NMOS) pero aun la red opuesta (red NMOS o PMOS

respectivamente) no han bajado del voltaje de umbral, por lo cual las dos redes

están encendidas y hay un camino directo entre la fuente de alimentación y la

tierra, esto se ilustra en la figura 4.6. Esta corriente es limitada por la capacidad

de corriente de los transistores es decir que depende de las dimensiones de los

transistores.

Figura 4.6: Diagrama de la corriente de corto circuito en un Inversor

4.2.3. Potencia debido a corrientes de fuga

Las corrientes de fuga se presentan cuando las entradas de las compuertas

están en un valor estable y se deben a varios fenómenos en el transistor [44].

Estas tienen la caracteŕıstica de tener un incremento exponencial con la tempera-

tura y son dependientes del dimensionamiento de los transistores y el valor de la

tensión de alimentación; actualmente tienen un impacto muy alto en tecnoloǵıas

nanométricas debido a que los efectos de tunelamiento son mas evidentes a estas

escalas. Las tres causas de las corrientes de fuga son:

1. Corrientes de Subumbral: Es la corriente presente un transistor entre
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4.2. CALCULO DE POTENCIA

fuente y drenaje cuando este se encuentra apagado. En este trabajo es de

gran impacto debido a que no se utilizaran convertidores de nivel para que

una compuerta con baja tensión de alimentación maneje una de alta tensión

de alimentación y sera la dominante en el total de corriente de fuga. En el

modelo BSIM esta corriente es descrita por la ecuación 4.10.

Isub = µ0
Weff

Leff

v2
T

√
qεsNcheff

2Φs

(1− e−
Vds
vT ) · exp

[
(Vgs − vT − γVsub + ηVds)

nvT

]
(4.9)

Donde µ0 es la movilidad de los portadores, Weff y Leff son el ancho y largo

efectivos del canal del transistor, vT es el voltaje térmico, εs es la permitivi-

dad del silicio, Ncheff es el dopaje efectivo del canal y Φs es el potencial de

superficie. Vgs Vds Vsb, Vt son los voltajes compuerta-fuente, drenaje-fuente,

fuente-cuerpo y de umbral respectivamente, γ es el coeficiente del efecto

cuerpo linealizado y η es el coeficiente del fenómeno Drain Induced Barried

Lowering (DIBL) y n es el coeficiente de balanceo de subumbral.

2. Corrientes de Óxido de Compuerta: En las actuales tecnoloǵıas la

disminución del grosor del óxido de compuerta ha sido tan significativa como

la disminución de la longitud de canal, como resultado, esta corriente se ha

incrementado mucho mas rápido que las corrientes de subumbral. Algunos

estudios sugieren que una diferencia en el Tox de 2 Amstrongs incrementa el

valor de esta corriente en un orden de magnitud.

3. Corrientes de BTBT: Esta corriente llamada de polarización inversa

drenaje-substrato y fuente-substrato de Banda de Unión a Banda de Tune-

lamiento (junction Band to Band Tunneling), se deben a la polarización

inversa de las uniones PN inherentes del transistor esto causa una corrien-

te significativa en estas uniones debido al tunelamiento de electrones de la

banda de valencia de la región-p a la banda de conducción de la región-n.
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4.2. CALCULO DE POTENCIA

Para estimar la potencia debido a estas tres corrientes se realiza una aproxi-

mación estad́ıstica [45] debido a que su valor depende los valores de la entrada a

la compuerta o vectores de entrada que es igual a:

Iavgleak =
∑

i∈Vinputs

PiIleaki (4.10)

Donde Pi es la probabilidad es la probabilidad de que el vector de entrada el

cual pertenece al grupo de todos los vectores de entrada posibles Vinputs sea igual al

vector i-esimo e Ileaki es la corriente por fugas de la compuerta debido a ese vector

i-esimo de entrada. Las anteriores corrientes se estimaran por medio de HSpice y

se evaluaran para diferentes temperaturas, con esto se obtiene un polinomio en

función de la temperatura para cada vector de entrada, lo cual permite calcular un

valor mas preciso de estas corrientes en función de la temperatura de la compuerta

y la probabilidad del vector de entrada, por lo tanto la anterior ecuación queda

como:

Iavgleak(Temp) =
∑

i∈Vinput

PiIleaki(Temp) (4.11)

4.2.4. Potencia debido a Pulsos Espurios

Los Pulsos Espurios son valores a la salida de una compuerta que temporal-

mente no corresponden al valor estado estable de la salida , esto se debe a que las

entradas de una compuerta no cambian al mismo tiempo generando una transi-

ción no deseada que disipa potencia al cargar y descargar la capacitancia de carga

de dicha compuerta y de las compuertas subsiguientes que sean sensibles a esta

transición. En la figura 4.7 se ilustra con una AND2 que cambia sus entradas A

y B de ”01” → ”10” respectivamente, el valor lógico para las dos combinaciones

a la salida es ”0” pero si la señal B llega con un retraso la entradas valdrán ”11”

generando un ”1” a la salida.
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Figura 4.7: Pulsos Espurios en una compuerta AND2

4.3. Cálculo de Temperatura

La estimación de temperatura en circuitos integrados es en este momento una

parte esencial del flujo de diseño, ya que define algunas caracteŕısticas para una

apropiada operación del circuito, como son el empaquetado, si necesita disipador

de calor y el tamaño del mismo. Todas las herramientas actuales [46] calculan la

temperatura del circuito en función de la potencia que disipa generando un perfil

de temperatura con el cual se puede predecir qué zonas del circuito van a generar

más calor, esto es útil para determinar el efecto del NBTI de manera mas precisa

sin tener que prever un peor caso de temperatura y de esta manera atacarlo sin

necesidad de sobrecostos en área o retardo.

En el modelo de transferencia de calor por conducción básico se tienen dos

cuerpos a diferentes temperaturas y un sólido que los une de longitud x y sección

transversal de área A por el medio del cual hay una transferencia de enerǵıa en

forma de calor en un determinado tiempo (esto es potencia), lo cual se ilustra en

la figura 4.8 y esta determinado por la ecuación de la ley de Fourier:

∆Q

∆t
=
kA

x
(T1 − T2) (4.12)

Donde k es la conductividad termal del material que compone al sólido, la

cual viene expresada en W/m◦C. A este modelo de conducción se puede hacer su

analoǵıa eléctrica, en la cual el flujo de calor o potencia corresponde a la corriente,
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4.3. CÁLCULO DE TEMPERATURA

Figura 4.8: Conducción de calor a través de un solido

las temperaturas a voltajes y el término x/kA es análogo a una resistencia Rth

denominada resistencia térmica la cual tiene magnitudes ◦C/W , por lo cual la

ecuación 4.15 podemos reescribirla como:

PQ =
1

Rth

(T1 − T2) (4.13)

El circuito que corresponde a la ecuación anterior se muestra en la figura 4.9,

como podemos ver la resistencia térmica de un cuerpo es proporcional a la longitud

e inversamente proporcional al área.

Figura 4.9: Circuito Equivalente de la conducción de calor a través de un solido

El modelo anterior es aplicable a circuitos integrados digitales en los cuales
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4.3. CÁLCULO DE TEMPERATURA

queremos saber la temperatura de una compuerta la cual disipa una potencia

determinada, en este caso se asume que el circuito o chip esta compuesto del

silicio, un difusor y un disipador de calor como se muestra en la figura 4.10, se

asume que cada compuerta tiene un área de silicio determinada que es igual al

área total del circuito sobre el número de compuertas Agate = Acircuito/N , como

el silicio es poco eficiente al transmitir el calor, la temperatura de una compuerta

no interactúa con la temperatura de las compuertas cercanas, en cambio tanto el

difusor y como el disipador son buenos conductores de calor y expelen de manera

eficiente el calor generado por el circuito, por lo tanto el área donde disipan la

potencia es el área total del circuito Acircuito. En la tabla 4.2 se muestra el valor de

cada una de los conductividades térmicas de las capas del circuito, y la ecuación

que se utiliza para calcular su respectiva resistencia térmica, donde tsi, tdif y tdis

son los espesores de cada capa. En este trabajo esto valores son variables debido

a que cada circuito tiene un área y disipación de potencia diferente.

Figura 4.10: representación de los materiales que componen un CI

La temperatura de cada compuerta se puede calcular por medio del circuito

que se observa en la figura 4.11 y es igual a:

Tgate = PgateRthchip−difusor + Ptotal(Rthdisipador−ambiente +Rthdifusor−disipador) + Tamb

(4.14)
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Capa del CI k (W/m◦C) Rth

Silicio (Chip) 100
tsi

kAgate

Difusor 400
tdif

kAcircuito

Disipador 400
tdis

kAcircuito

Tabla 4.2: Conductividad Térmica y Resistencia Térmica respectiva

Donde Pgate es la potencia que disipa cada compuerta y es igual a la suma de

la potencia dinámica mas la potencia por fugas y Ptotal es la potencia disipada

por todo el circuito, es decir la suma de todas las potencias disipadas de todas

las compuertas del circuito. En la figura 4.11 se observa que la potencia total

equivale a la suma de todas las fuentes de corriente y esta corriente total pasa por

la resistencia térmica del empaque y el disipador.

Pgate = Pdinamica,gate + Pfugas,gate

Ptotal =
N∑
i=1

Pgatei =
N∑
i=1

(Pdinamica,gatei + Pfugas,gatei) (4.15)

4.4. Algoritmo iterativo para cálculo de retardo,

potencia, temperatura e impacto de NBTI

Como se ha observado en las anteriores secciones el retardo de un circuito

define la potencia que disipa, esta a su vez define la temperatura al cual trabajan

las compuertas de dicho circuito, y la temperatura afecta tanto al retardo como

la potencia estática que consume el circuito. Cuando se trabaja con varias fuentes
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Figura 4.11: Circuito equivalente para calculo de temperatura de un CI

de alimentación se afectan las tres anteriores caracteŕısticas del circuito, las cuales

impactan el efecto del NBTI, pero también hay que tener en cuenta que el voltaje

de alimentación influye sobre el efecto del NBTI directamente. Estas interacciones

se ilustran en la figura 4.12.

Dual-VDD

NBTI

RETARDO

CONSUMO DE 
POTENCIA TEMPERATURA

Figura 4.12: Interacciones presentes en un circuito digital Dual-VDD

Debido a estas interacciones la metodoloǵıa que se propone en el capitulo

5 cuenta con un algoritmo iterativo con el cual se obtiene una temperatura de

61



4.4. ALGORITMO ITERATIVO PARA CÁLCULO DE RETARDO,
POTENCIA, TEMPERATURA E IMPACTO DE NBTI

trabajo de las compuertas, este algoritmo se ilustra en la figura 4.13, primero se

asume que el circuito opera a una temperatura inicial con la cual se procede a

calcular el retardo, el retardo degradado y potencia estática a esta temperatura,

como segundo paso con el retardo del LCP se calcula el consumo de potencia

dinámica del circuito, en el tercer paso con la potencia total consumida por el

circuito y cada compuerta se calcula las temperaturas de cada compuerta. este

ciclo es repetido hasta que las temperaturas de las compuertas converjan a un valor

con este valor de temperaturas que trabajan las compuertas se obtiene impacto

de NBTI no tan pesimista y más cercano a la realidad.
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POTENCIA, TEMPERATURA E IMPACTO DE NBTI

Figura 4.13: Algoritmo iterativo para cálculo de retardo, potencia y temperatura
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Caṕıtulo 5

Metodoloǵıa de robustez a

envejecimiento basado en

Dual-VDD

Al utilizar dos fuentes de voltaje (Dual-VDD) en circuitos digitales, se busca

reducir el voltaje a las compuertas que de tal manera que se impacte poco el

retardo del circuito pero que al mismo tiempo haya una reducción significativa de

la potencia.

Existen dos formas de organización de la compuertas con Dual-VDD los cuales

son:

1. Escalamiento de voltaje agrupado (CVS) [41] en el cual las compuertas con

bajo voltaje no pueden operar a las de alto voltaje debido a las corrientes

estáticas altas que se generaŕıan, esta restricción disminuye la cantidad de

compuertas a seleccionar, esto se ilustra en la figura 5.1.

2. Escalamiento de voltaje agrupado Extendido (ECVS) [42] utiliza converti-

dores de nivel los cuales permiten evadir la restricción anteriormente men-

cionada como se observa en la figura 5.2. Estos convertidores de nivel [43]

penalizan el área y pueden llegar penalizar el retardo del circuito.
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VDDH

VDDL

Figura 5.1: Ejemplo de Escalamiento de voltaje agrupado (CVS)

VDDH

VDDL

Convertidores
de nivel 

Figura 5.2: Ejemplo de Escalamiento de voltaje agrupado Extendido (ECVS)

Sin embargo, el operar con voltajes de alimentación no tan alejados en mag-

nitud en ECVS es posible no insertar convertidores de nivel para no penalizar

el área, con un incremento mı́nimo en la potencia estática debida a corrientes

de subumbral que suceden cuando una compuerta alimentada con voltaje bajo

maneja una compuerta alimentada por voltaje alto.

Con esta técnica ocurren fenómenos interesantes con respecto a la degradación

del retardo y consumo de potencia que son estudiados y explicados en la primera

sección de este caṕıtulo; lo anterior se realiza para poder utilizar esta técnica de

la manera mas eficaz posible para mitigar los efectos del NBTI a 10 años.

En la segunda sección se explica la metodoloǵıa de selección de compuertas
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y el algoritmo utilizado para realizar este procedimiento, en la tercera sección se

explica la metodoloǵıa de selección de compuertas candidatas a trabajar con bajo

voltaje y por ultimo el la sección final se muestran y analizan los resultados de

esta técnica aplicada a varios circuitos ISCAS.

5.1. Consideraciones al utilizar Dual-VDD

Al utilizar la técnica Dual-VDD se reduce el voltaje de alimentación de algunas

compuertas, esto implica varias consideraciones además de la disminución del

impacto del NBTI y de la potencia, también afecta el retardo y por último en el

layout las cuales se explicaran en esta sección.

5.1.1. Impacto en el Retardo Total

En la sección 2 se menciono que el retardo total degradado en el modelo lineal

de retardo de compuerta esta conformado por dos elementos que son el retardo

fresco, es decir el retardo del circuito en el tiempo igual a 0 y la degradación del

retardo, este último elemento esta compuesto por dos factores que son la sensibi-

lidad del retardo a variaciones del voltaje de umbral y la degradación del voltaje

de umbral debido a NBTI. Estos tres elementos son función del voltaje de alimen-

tación y de la temperatura, por lo cual la ecuación del retardo total la podemos

reescribir como la ecuación 5.1. Donde SD,V th,k es la sensibilidad del retardo k-

esimo transistor a cambios de voltaje de umbral y ∆V thk,nbti es el incremento del

voltaje de umbral a del k-esimo transistor debido a NBTI.

Daged = D0(VDD, T ) + ∆Daged(VDD, T ) (5.1)

= D0(VDD, T ) +
K∑
k=1

SD,V th,k(VDD, T )∆V thk,nbti(VDD, T )
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La principal implicación de reducir el voltaje de alimentación en una compuer-

ta digital es que su retardo fresco (D0) aumenta, esto se debe a que la corrientes

de los transistores disminuyen y por lo tanto los tiempos de carga y descarga de

las capacitancias de carga se hace mas largo. En la figura 5.3 se ilustra como

el retardo fresco de un inversor, es decir sin efectos de envejecimiento, aumenta

cuando su voltaje de alimentación disminuye, en este caso si se disminuye de 1.2V

a 1.0V y 0.9V el retardo aumenta en un 35 % y en 67 % respectivamente.
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Figura 5.3: Comportamiento del retardo fresco vs el voltaje de alimentación

Como se mencionó en el caṕıtulo 2 la degradación del voltaje de umbral debido

a NBTI disminuye al bajar tanto el voltaje de alimentación como la temperatura

de una compuerta. Al contrario pasa con la sensibilidad como se observa en la

figura 5.4(b) que al disminuir el voltaje de alimentación y la temperatura, ésta

tiende a incrementarse.

El comportamiento de ∆Dage tiende a disminuir como se observa en la figura

5.4(c) a pesar del incremento de la SD,vth al reducir el voltaje de alimentación

y la temperatura, los efectos de la disminución de los dos factores combinados

antes mencionados impactan más en el decremento de la degradación del voltaje

de umbral, por ejemplo si pasamos de un voltaje de alimentación de 1.2V a uno

de 1.0V y la temperatura de operación se baja de 120◦C a 80◦C, la sensibilidad

aumenta 2 veces, pero la degradación del voltaje de umbral disminuye 4.4 veces,
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Figura 5.4: Cambio de las componentes de los factores de ∆Daged

por lo cual la degradación de retardo disminuye (4.4/2) = 2.2 veces.

5.1.2. Impacto en el Layout

Los transistores PMOS son dispositivos de cuatro terminales, Compuerta, Dre-

naje, Fuente y Cuerpo, normalmente la terminal del cuerpo del transistor va po-

larizado al voltaje de alimentación como se observa en la figura 5.5(a) donde el

contacto de metal va sobre el pozo, pero al tener dos o mas voltajes de alimenta-
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5.1. CONSIDERACIONES AL UTILIZAR DUAL-VDD

ción si se polariza cada PMOS a su respectiva fuente independiente, por reglas de

diseño estos pozos deben estar separados una distancia mı́nima lo cual hace que

el área del Layout se incremente como se observa en la figura 5.5(b), en el cual

los transistores 2 y 3 están en serie y su polarización se redujo a un VDDL.
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Figura 5.5: Layout transistores PMOS Dual-VDD

La solución para tener un Layout compacto es polarizar todos los pozos al
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voltaje más alto, permitiendo unir los pozos de los transistores PMOS 2 y 3, y

no penalizar el área como se observa en la figura 5.5(c), el costo en área que

se incrementa es el de tener el transistor 1 separado del 2 y el 3 y además la

interconexión extra que se debe hacer con metal mas alto, esta interconexión

extra se observa con mayor claridad en la figura en 3D 5.6.

Figura 5.6: Interconexiones para PMOS para Layout Dual VDD

Al unir los pozos al voltaje de alimentación más alto, el voltaje de umbral se

incrementa, este efecto se produce por la polarización inversa entre el cuerpo y la

fuente, esto se explica a partir de la ecuación 5.2 en la cual el voltaje de umbral

esta en función del voltaje cuerpo-fuente, si el voltaje VSB = 0 los dos radicales

son iguales y el término que multiplica al factor de cuerpo (γ) es 0 y el voltaje

de umbral del PMOS es igual a VT0 el cual es de valor negativo, pero si VBS > 0

se tiene que el primer radical es mayor que el segundo radical y por lo tanto el

factor que multiplica al efecto cuerpo (γ) es positivo, al final la suma de los valores

negativos del voltaje de umbral y el efecto cuerpo dan un valor mas alto de voltaje

de umbral.

Vthp = VT0 − γ
(√
−VSB − φB −

√
−φB

)
(5.2)

En la gráfica 5.7 se muestra el incremento del voltaje de umbral en función del
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voltaje de alimentación de la compuerta, la linea azul es cuando el cuerpo está

polarizado al voltaje de alimentación; se observa que el voltaje de umbral apenas

cambia 10mV , pero cuando el cuerpo permanece polarizado a un voltaje de 1.2V

el voltaje de umbral aumenta 40mV .
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Figura 5.7: Vth para diferentes voltajes de VDD y Vbulk

En la gráficas 5.8(a) y 5.8(b) se muestra el efecto el impacto con y sin el

efecto cuerpo sobre el NBTI al bajar el voltaje de alimentación de 1.2V a 1.0V

visualizado en función del voltaje de alimentación y en el tiempo respectivamente,

el NBTI disminuye debido a que al aumentar el voltaje de umbral el campo

eléctrico en la compuerta disminuye.

Por último este incremento en el voltaje de umbral por el efecto cuerpo hace

que se penalice mas el retardo de una compuerta cuando se compara cuando el

cuerpo esta polarizado a la fuente de alimentación,en el caso de un inversor el

retardo para el caso de 1.0V se incrementa el retardo en un 6 % mientras que para

0.9V se incrementa en 14 %, esto se ilustra en la figura 5.9.

5.1.3. Impacto en el consumo de potencia estática

Una precaución que hay que tener al utilizar la técnica Dual-VDD es que una

compuerta con voltaje de alimentación bajo no puede manejar una con voltaje de
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Figura 5.8: Impacto en la degradación del V th debido al efecto cuerpo
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Figura 5.9: Retardo Normalizado para diferentes voltajes de VDD y Vbulk

alimentación alto, esto se debe a que cuando la compuerta anterior este en ”1”

lógico, la compuerta siguiente tiene un voltaje en la entrada de sus transistores

PMOS VGS = VDDH − VDDL los cuales no estarán completamente apagados y por

lo cual se presenta corrientes de subumbral altas, esto se visualiza en la figura 5.10

para el caso de dos inversores.

Para evitar lo anterior en los diseños Dual-VDD se utilizan convertidores de

nivel aśıncronos, un ejemplo se observa en la figura 5.11, los cuales a partir de

una salida de voltaje bajo arrojan una voltaje alto con implicaciones mı́nimas en
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VDDL

VDDL0V

VDDH

VGS=VDDL-VDDH 

corriente de
 subumbral

Figura 5.10: Corriente Estática que se presenta cuando una compuerta con VDDL

maneja una compuerta compuerta con VDDH

el retardo y la potencia, sin embrago estos conversores suponen un consumo de

área significativo al agregar 7 transistores y una capacitancia extras

in

out

VDDH

VDDL
CBUF

M1
M6

M5 M3

M2

M4

Figura 5.11: Conversor de nivel aśıncrono [43]

Sin embargo en algunos trabajos [47] proponen utilizar transistores PMOS

con un voltaje de umbral mas alto y aśı disminuir esta corriente de subumbral sin

necesidad de colocar estos convertidores de voltaje. En este trabajo se propone no

alejar demasiado los valores de los voltajes de alimentación bajo y alto para de

esta forma minimizar el impacto de la corriente de subumbral.

En la gráfica se observa 5.12 las corrientes de subumbral de la compuerta

NAND4 cuando todas sus entradas están ”1” lógico y su voltaje de alimenta-

ción es de 1.2V , debido a sus dimensiones de transistores NMOS y capacitancias

parásitas grandes, le permite tener la mayor corriente de subumbral de todas las

73



5.1. CONSIDERACIONES AL UTILIZAR DUAL-VDD

compuertas en este estado. En 1.2V la corriente de subumbral es de 0.9nA, mien-

tras que para 1.0V la corriente de subumbral es de 92nA, esto es un incremento

de 111 veces y para 0.9V es de 811nA, esto es un aumento de 972 veces.

1.2V

Vin

(a) Esquema de conexión

de Compuerta NAND4

Vin (V)
0.9 1 1.1 1.2

I s
ub

um
br

al
 (
7

A
)

0.2

0.4

0.6

0.8

(b) Corriente de Subumbral NAND4 al variar

el voltaje de entrada

Figura 5.12: Corriente de subumbral de una compuerta NAND4

5.1.4. Selección de Valor de Voltaje de Alimentación Bajo

Como se mencionó en secciones anteriores el valor del voltaje de alimentación

bajo impacta en aspectos como el retardo, el consumo de potencia tanto estático

como dinámico, y la degradación del retardo por NBTI en sus dos factores SV th

y el ∆V thNBTI , por esto una apropiada selección de valor es importante.

En la gráfica 5.13 se ilustra la potencia de subumbral de una compuerta

NAND4 en función del voltaje de entrada cuando todas sus entradas están en

”1” lógico, en 0.9V es aproximadamente 1µW , mientras que en 1.0V la potencia

es del orden de décimas de µW . Normalmente las compuertas manejan potencias

dinámicas del mismo orden el de la potencia de subumbral presente a 0.9V por lo

cual al utilizar esta voltaje de alimentación no se ganaŕıa en potencia consumida,

Con respecto al retardo como se observó en la sección 5.1.1 que para un inversor

y las demás compuertas el retardo de aumenta en un 80 % al disminuir el voltaje
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Figura 5.13: Potencia de subumbral de una compuerta NAND4

de alimentación a 0.9V , mientras que para 1.0V el retardo se incrementa en un

35 %.

Por las anteriores razones las cuales son: bajo incremento en la potencia de

subumbral y en el retardo por compuerta en este trabajo se utiliza 1.0V como

voltaje de alimentación bajo para utilizar en Dual-VDD.

5.2. Metodoloǵıa de selección de compuertas

En este trabajo se propone una metodoloǵıa para la selección de compuertas

teniendo en cuenta los efectos que se presentan al reducir el voltaje de alimentación

en el retardo, su degradación debido a NBTI y además el consumo de potencia

mencionados en la sección anterior, de tal forma que se obtenga el conjunto de

compuertas las cuales trabajaran con un voltaje de alimentación de 1.0V , para

que un determinado circuito tenga el mejor desempeño con respecto a los tres

anteriores aspectos. Además esta metodoloǵıa hace una estimación de la tempe-

ratura de trabajo del circuito a partir de la potencia que consume, esto para tener

un cálculo más precisó del efecto del NBTI el cual se ve afectado de manera sus-

tancial por temperaturas altas y con esto tener una estimación menos pesimista
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sobre su impacto en la degradación del retardo.

La estrategia que se ha implementado se ilustra en la figura 5.14 en la cual

partiendo de la descripción a nivel compuerta del circuito se detectan todos los

caminos de señal o caminos lógicos existentes desde una entrada principal a una

salida principal. Sobre estos caminos lógicos se realiza un pre-filtrado para evitar

altos costos en el tiempo de cómputo, después se realizan los cálculos de retardo

y retardo degradado teniendo en cuenta la relación de temperatura y potencia de

los caminos lógicos pre-filtrados. A continuación se procede a bajar el voltaje de

cada una de las compuertas pertenecen a estos caminos lógicos para calcular una

métrica que permita seleccionar las compuertas que trabajaran con este voltaje

de tal forma que se obtiene un nuevo circuito que necesita menos banda de guarda

y consumirá menos potencia.

Figura 5.14: Diagrama de flujo de la metodoloǵıa propuesta
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5.2.1. Identificación de caminos lógicos topológicos y cálcu-

lo de su retardo medio de propagación

Para identificar los caminos lógicos topológicos se parte de una compuerta que

maneje una salida principal (fin del camino lógico) 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 camino lógico 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 que todos los caminos lógicos que terminan en una salida principal

se han encontrado, se cambia hacia la siguiente salida principal y se repite el

procedimiento.

La figura 5.16 ilustra la metodoloǵıa de identificación de los dos primeros

caminos lógicos para un circuito prueba. Al detectar el camino lógico azul, se ha

marcado la entrada principal correspondiente al nodo 1 de la compuerta X1, por

tanto para el segundo camino lógico, 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 camino lógico

detectado, marcaŕıa el segundo nodo de la compuerta X0, haciendo que se marque

a su vez el segundo nodo de la compuerta X1 y el primero de la compuerta X2

ya que los nodos de las compuertas precedentes estaŕıan completados. En este

momento se pasaŕıa a repetir el análisis para el segundo nodo de la compuerta

X2.

Figura 5.15: Identificación de caminos lógicos en un circuito prueba
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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 cir-

cuito, se evalúan los polinomios de retardo, slew rate a la salida y sensibilidad

correspondientes a una señal que se propaga por los nodos de cada camino lógico

encontrado. El slew rate a la salida de una compuerta es utilizado como slew-rate

a la entrada de la compuerta subsiguiente.

5.2.2. Estimación de Retardo y su degradación de los ca-

minos lógicos con VDD = Voltaje Nominal

En este paso se toma el circuito con todos los voltajes de entradas principales

y de alimentación iguales a 1.2 Voltios y para todos los caminos lógicos se cal-

cula el retardo y su degradación con una temperatura inicial de 100◦C, después

se selecciona el camino lógico más lento con su respectiva degradación (Longest

Critical Path LCPaged), con el retardo de este camino lógico se puede determinar

la frecuencia máxima de trabajo del circuito la cual es igual a 1/DLCPaged
. Con la

frecuencia de trabajo del circuito se procede a calcular la potencia dinámica de

cada una de las compuertas y la potencia dinámica total del circuito. También

con la temperatura inicial se calcula la potencia debida a corrientes de subumbral

de cada una de las compuertas y la total del circuito.

A partir de la potencia total del circuito y de cada una de las compuertas

se procede a calcular las temperaturas de cada compuerta con el modelo térmico

explicado en la sección 3. Las nuevas temperaturas son actualizadas y se procede

a recalcular el retardo del LCP y la nueva frecuencia de operación.

Los anteriores pasos se realizan de manera iterativa hasta que el valor de la

potencia total y temperaturas del circuito convergen a un valor.
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Con este último valor de temperaturas se calcula el retardo de todos los cami-

nos lógicos, además también se obtiene la nueva especificación de retardo la cual

es el retardo del LCP más un 10 % del retardo del mismo (Dmax = 1.1DLPCage),

esta especificación sera el retardo máximo al cual puede tener el circuito y se

tendrá en cuenta cuando se calcule la métrica de selección de compuertas en pa-

sos posteriores.

5.2.3. Prefiltrado de caminos lógicos

Debido a que el tiempo de cómputo es alto al realizar el análisis de todas

las compuertas y todos los caminos lógicos, se debe tomar solo una porción de

caminos lógicos lentos, es decir aquellos con más retardo, para que el tiempo de

cómputo se disminuya significativamente, para esto se escogen los caminos lógicos

que tengan un retardo entre un 20 % o 40 % menos del retardo del camino lógico

más lento Longest Critical Path encontrado en la anterior etapa. El valor del

porcentaje depende de la cantidad de compuertas del circuito, cuando la cantidad

de compuertas es muy grande (> 300) se escoge el 20 %, y cuando la cantidad

de compuertas es pequeña (< 300) se escoge el 40 %. Esto se debe porque al

tener menos compuertas hay menos opciones de compuertas a seleccionar y tal

vez no se alcance la meta con el retardo máximo Dmax. También en este paso se

identifican todas las compuertas que pertenecen a este grupo de caminos lógicos

seleccionados, y no afectar los retardos de los caminos lógicos no seleccionados,

estas compuertas son las candidatas a trabajar con un voltaje de alimentación

menor.

En la figura 5.16 se muestra un ejemplo de cómo se seleccionan los caminos

lógicos, en este caso los tres últimos caminos lógicos son seleccionados debido a

que sus retardos se encuentran por encima del limite de selección establecido.
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DCPage

0.2DCPage

Paths
seleccionados

Retardo Fresco

Degradación del Retardo 

Figura 5.16: Selección de caminos lógicos

5.2.4. Cambiar VDD=VDDL a la n-esima compuerta y esti-

mación de retardos

De las compuertas seleccionadas en el anterior paso se reduce el voltaje de

alimentación de una compuerta a la vez y se calcula con la convergencia de tem-

peraturas y de potencia el retardo y la degradación del retardo de los caminos

lógicos seleccionados.

5.2.5. Métrica de Selección de Compuertas

Para escoger las compuerta que van a trabajar con un voltaje de alimentación

bajo de tal manera que el consumo de potencia del circuito se disminuya, el

retardo no sea impactado significativamente y ademas la degradación del retardo

se minimice en los caminos lógicos del circuito, se plantea la siguiente métrica.

M = ∆P
∑
j∈CP

∆(∆Dage,j)slackj (5.3)

Donde ∆P es la disminución porcentual de la potencia debida al bajar el

voltaje de alimentación a una compuerta con respecto a la potencia del circuito

inicial.

∆P = 100
(PDual−V DD − PV DDnom)

PV DDnom

(5.4)
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∆(∆Dage,j) es la disminución porcentual de la degradación del retardo de ca-

mino lógico j-esimo que pertenece a los caminos lógicos seleccionados debido a

reducir el voltaje de alimentación de una compuerta con respecto a la degrada-

ción del retardo de este camino lógico j-esimo del circuito inicial, este valor tomado

los LCP´s del circuito con voltaje nominal y del circuito Dual-VDD representa el

porcentaje de reducción de la banda de guarda al utilizar esta metodoloǵıa.

∆(∆Dage,j) = 100
(∆DDual−V DD

agej
−∆DV DD−nom

agej
)

∆DV DD−nom
agej

(5.5)

slackj o tiempo de holgura es la diferencia de tiempo entre de la especificación

de retardo máxima (Dmax = 1.1DV DD−nom
LCPaged

) y el camino lógico j-esimo debido a

bajar el voltaje de alimentación de una compuerta.

slackj = Dmax −DDual−V DD
agej

(5.6)

Lo que se busca al reducir el voltaje de alimentación de una compuerta en un

circuito es que la disminución de potencia sea lo más grande posible. De igual ma-

nera se busca que la disminución de la degradación del retardo en todos lo caminos

lógicos sea lo mas alta posible, al multiplicar la disminución de la degradación del

retardo de cada camino lógico por su respectivo tiempo de holgura se le da un

peso mas alto a la compuerta que se le baja el voltaje de alimentación impacte

menos en el retardo de todos los caminos lógicos. Como ∆P y ∆(∆Dage,j) son

negativos y tiempo de holgura es positivo la métrica tiene un signo positivo y se

escogerá la compuerta que en su resultado dé el mayor valor de la métrica.

En la figura 5.17 se ilustra los comportamientos que han tenido los caminos

lógicos antes y después de reducir el voltaje de alimentación de algunas compuer-

tas, por ejemplo en los caminos lógicos 1,2 y 5, el retardo fresco se incrementa

poco y la degradación baja, el camino lógico 3 no presenta ningún cambio debido

a que no se ha movido ninguna fuente de ese camino lógico y por ultimo en el

camino lógico 4 se incrementa de manera notoria el retardo fresco lo cual lo con-
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vierte en el nuevo camino cŕıtico. En esta figura también se ilustra lo que es la

nueva especificación de retardo, en este caso se obtiene a partir del camino lógico

3 el cual era el camino lógico cŕıtico y también se ilustra lo que son los tiempos

de holgura que para los caminos lógicos 3 y 4 son valores pequeños, por lo cual el

valor de su métrica puede ser bajo.

DLCP age

slack1

slack5

slack3

slack4

slack2

Dmax = 1.1DLCP age

Original

Metodología 
Propuesta

(nueva especificación de retardo máximo)

# path
1

2

4

5

3

# path
1

2

4

5

3

Retardo Fresco Degradación del Retardo

Figura 5.17: Retardo y degradación del retardo antes y después de bajar el voltaje

de alimentación de una o varias compuertas

5.2.6. Validación de la Métrica

Para validar la métrica se toma un circuito compuesto por una cadena de 6

inversores con diferentes capacitancias de carga que se ilustra en la figura 5.18 el

cual solo tiene un camino lógico, este circuito con todos sus inversores trabajando

con un voltaje de alimentación de 1.2V tiene un retardo fresco 477ps, una degra-

82
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dación de retardo de 38.7ps y un retardo degradado igual de 515.7ps, su consumo

de potencia es de 23µW . para este caso la nueva especificación de retardo es de

20 % más del retardo degradado es decir 1.2(515.7)ps = 618.9ps.

4fF 8fF 3fF 10fF 6fF 2fF

1 2 3 4 5 6

Figura 5.18: Circuito para evaluación de la métrica

El siguiente paso ha sido bajar el voltaje de alimentación de cada una de las

compuertas, para aśı obtener los cambios de potencia, degradación de retardo y

valores de los tiempos de holgura, para aśı calcular la métrica para cada compuer-

ta. Este circuito al tener un solo camino lógico el valor de ∆(∆Daged) corresponde

al porcentaje de disminución de la banda de guarda.

Los valores obtenidos se muestran en la tabla 5.1 de manera descendente, la

métrica tiene mayor valor para el inversor 5, debido que al bajar el voltaje de esta

compuerta la banda de guarda se reduce en un 47 % es el mas alto de todas los

inversores, ademas el consumo de potencia disminuye en 10.8 %, y el tiempo de

holgura es de 73ps, el inversor que sigue es el número 1, a pesar de que ahorra un

poco mas de potencia, el tiempo de holgura es la mitad comparado con el inversor

5. El siguiente valor de métrica es para el inversor 3, el cual tiene una disminución

de consumo de potencia igual al anterior pero su tiempo de holgura es 3 veces

menor. El inversor 2 sigue con el cuarto valor de métrica, esto se debe a su baja

recuperación de banda de guarda y un tiempo de holgura de la mitad. El siguiente

es el inversor 4, a pesar de tener la mayor disminución de potencia el tiempo de

holgura es el mas pequeño estos dos cambios se deben a su alta capacitancia de

carga, lo cual indica que al bajar el voltaje de este inversor el camino lógico se

vuelve mas lento, pero el consumo de potencia dinámica baja mas que en otros

inversores. Por último esta el inversor 6 que a pesar de tener el mayor tiempo

de holgura su recuperación de banda de guarda y disminución del consumo de
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potencia son casi nulos.

Inversor ∆(∆Daged) ∆P slack Métrica

5 -47 % -10.8 % 73 ps 2.7e-8

1 -29.7 % -14.9 % 36 ps 1.6e-8

3 -32 % -15 % 27 ps 1.33e-8

2 -19.4 % -18.1 % 36 ps 1.26e-8

4 -24 % -22.5 % 14 ps 8.25e-9

6 -6.4 % -3.29 % 95 ps 2.1e-9

Tabla 5.1: Datos de disminución de banda de guarda y consumo de potencia,

tiempo de holgura y métrica para cada uno de los 6 inversores

El funcionamiento de la métrica se explica ya que al escoger el inversor 5 (azul)

se disminuye el consumo de potencia y la degradación del retardo a un costo bajo

de aumento de retardo total, lo que no pasa con los inversores 1,3, y 4, que a

pesar de tener valores altos de disminución tanto de consumo de potencia como

de degradación de retardo, su penalización al retardo total es mas grande y esto

hace que tiempo de holgura sea pequeño y por lo tanto sus métricas tienen un

valor mas bajo.

5.2.7. Obtención del conjunto de compuertas con la métri-

ca más alta

Como se explicó anteriormente se escoge la compuerta con mayor valor en

la métrica, a esta compuerta se le baja su voltaje de alimentación y se mantie-

ne en este valor; luego se procede a bajar el voltaje de las compuertas restantes

re-calculando nuevamente retardos, degradación de retardos y potencias, esto se

realiza para calcular nuevamente la métrica de las demás compuertas y aśı selec-

cionar una nueva compuerta la cual trabajará con el voltaje de alimentación bajo.

Es posible que al bajar el voltaje de alimentación de una determinada compuerta,
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uno o varios caminos lógicos a los que pertenece violen la especificación de retar-

do máxima, para evitar esto automáticamente a esa compuerta se le asigna un

valor de métrica M = 0, siendo descartada del procedimiento y manteniendo su

voltaje de alimentación igual al nominal. El anterior procedimiento se realiza ite-

rativamente hasta que se llegue a un valor máximo de la métrica es decir cuando

la disminución de las degradaciones de retardo y de potencia sean las máximas

posibles.

5.3. Resultados en circuitos ISCAS

A continuación se resumen los resultados obtenidos del trabajo de tesis. En la

tabla 5.2 se muestran la cantidad de caminos lógicos topológicos y compuertas,

antes y después de la selección, obtenidos mediante el criterio mencionado. El

circuito S298 utilizó un criterio de selección de 40 %, esto se debe a que tiene un

número de compuertas menor a 300, como se mencionó anteriormente.

También se muestra en la última columna la cantidad de compuertas que fue-

ron seleccionadas por medio de la métrica para trabajar a un voltaje de alimen-

tación menor, como se puede observar esta cantidad de compuertas es aproxima-

damente la mitad del número de compuertas seleccionadas en todos los circuitos

de prueba.

Circuito caminos lógicos Compuertas caminos lógicos Compuertas Compuertas con

topológicos Seleccionados Seleccionadas voltaje bajo

S298 231 166 89 47 22

S838 1714 279 329 116 61

C880 13519 335 1681 97 53

S5378 11728 1021 1297 156 83

Tabla 5.2: Caminos lógicos y Compuertas. Antes y después de la selección
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5.3.1. Degradación de Retardo

La tabla 5.3 muestra la degradación de retardo total, es decir el máximo re-

tardo que presenta el circuito envejecido menos el máximo retardo que presenta el

circuito al principio de su operación y el promedio de degradación de retardo que

es el promedio de la degradación del retardo de los caminos lógicos seleccionados

camino lógico Critico (LCP) Caminos lógicos Seleccionados

Circuito Degradación Degradación Promedio de la Promedio de la

Retardo Retardo Degradación Degradación

VDD Nominal (ps) Dual VDD (ps) del Retardo del Retardo

VDD Nominal (ps) Dual VDD (ps)

S268 23.04 20.36 (-11.63 %) 21.27 12.39 (-41.77 %)

S838 35.53 31.29 (-11.92 %) 41.39 31.11 (-24.83 %)

C880 60.85 37.87 (-37.77 %) 45.88 33.86 (-24.14 %)

S5378 189.62 140.69 (-25.80 %) 134.12 101.75 (-26.21 %)

Tabla 5.3: Degradación del retardo Total y Promedio del los circuitos Original y

Dual-VDD

El comportamiento del circuito S268 el cual presenta menor disminución de la

degradación total del retardo y alta reducción de la degradación de retardo pro-

medio con -41.77 % se debe a que en el circuito S268 presenta una gran cantidad

de caminos lógicos con alta degradación cuando trabajo con el voltaje nominal lo

que implica que tiene una degradación de retardo promedio alta, pero después de

aplicar la metodoloǵıa se reduce significativamente la cantidad de caminos lógicos

con degradación de retardo alta. El circuito S5378 presenta un comportamiento

intermedio, la degradación del LCP disminuye de manera similar que la de los

demás caminos lógicos. El circuito C880 presenta mayor disminución de la de-

gradación de retardo total y su banda de guarda se disminuye en un 37.77 %,

se debe a que la mayor cantidad de caminos lógicos su degradación de retardo

se encuentran en una región en particular por lo cual la degradación del camino
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lógico critico es más probable que este en esta región.

En la figura 5.19 se observa cómo la degradación de los retardo de los caminos

lógicos seleccionados se desplazan hacia valores menores, también se observa una

tendencia en todos los circuitos de acumular mayor número de caminos lógicos a

la izquierda de los histogramas, esto quiere decir que el numero de caminos lógicos

con degradación mas baja aumenta, mostrando la efectividad del Dual-VDD para

bajar el impacto del NBTI
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Figura 5.19: Histogramas de degradación de retardo de los caminos lógicos selec-

cionados para el circuito VDD nominal y Dual-VDD
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5.3.2. Consumo de Potencia

Aunque reducir el voltaje de las entradas a una compuerta aumenta el con-

sumo de potencia estática por el aumento de las corrientes de subumbral, esto se

compensa con la disminución de la Potencia Dinámica, en la tabla 5.4 se muestran

los consumos de potencia del circuito original y el circuito con Dual-VDD.

Circuito VDD Nominal Circuito Dual-VDD

Circuito Potencia Potencia Potencia Potencia Potencia Potencia Total

Dinámica (µW ) Subumbral (nW ) Total (µW ) Dinámica (µW ) Subumbral (nW ) (µW )

S268 139.81 112.36 139.92 117.74 (-15.79 %) 177.60 (+58.07 %) 117.92 (-15.72 %)

S838 31.85 166.52 32.02 26.60 (-16.48 %) 131.47 (-21.06 %) 26.73 (-16.52 %)

C880 96.69 163.55 96.86 82.54 (-14.63 %) 117.33 (-28.26 %) 82.66 (-14.66 %)

S5378 126.67 1200.72 127.87 111.98 (-11.60 %) 1083.3 (-9.78 %) 113.06 (-11.58 %)

Tabla 5.4: Consumo de Potencia circuitos VDD Nominal y Dual-VDD

El circuito que presenta un aumento en el consumo de potencia estática de

subumbral es el S268, esto se debe a que tiene varias compuertas NOR3 manejadas

por voltajes bajos en todas sus entradas lo que aumenta significativamente la

potencia estática. Para los demás circuitos el consumo de potencia estático es

menor con Dual-VDD, debido a que dominan los efectos de que las temperaturas

sean mas bajas que las del circuito original.

De igual manera se observa que el efecto del incremento o decremento de

la potencia estática por corrientes de subumbral, no impacta demasiado en el

consumo de potencia total, esto se debe a que la potencia dinámica tiene de 2 a

3 ordenes de magnitud mas. Debido a lo anterior en el consumo de potencia total

se puede observar que para los cuatro circuitos de prueba el consumo de potencia

disminuye con Dual-VDD, lo que significa que al bajar el voltaje de alimentación

de varias compuertas se afecta mas la disminución de potencia dinámica y por

ende baja las temperaturas de operación, y esta a su vez baja el valor de las

corrientes de subumbral.

Al aplicar la técnica Dual-VDD usando la métrica de selección propuesta se

logra reducir el impacto de NBTI en el retardo de los caminos logicos cŕıticos,
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también se logra reducir la banda de guarda necesaria al disminuir la degradación

del retardo del camino lógico mas lento de los circuitos y por ultimo consumo de

potencia total también se redujo. La degradación del retardo promedio se redujo

significativamente para todos los circuitos con un incremento en el retardo total no

mayor al 10 %. En el caso del consumo de la potencia estática debido a corrientes

de subumbral también hubo una reducción en la mayoŕıa de circuitos en los que

se probó sin insertar convertidores de voltaje.
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Caṕıtulo 6

Conclusiones

El impacto del envejecimiento o desgaste debido a NBTI en el rendimiento

de los circuitos y sistemas electrónicos ha aumentado debido al escalado de las

tecnoloǵıas de semiconductores. Como consecuencia, el tiempo de vida útil de un

circuito se reduce. Esto es de fundamental importancia en un amplio rango de

aplicaciones electrónicas. En aplicaciones de la industria automoviĺıstica, espacial

y médica su importancia es aún mayor. Por lo tanto, los diseñadores deben tomar

medidas para garantizar el correcto funcionamiento de los circuitos.

En esta tesis se ha propuesto una metodoloǵıa para aumentar la robustez de

los circuitos a envejecimiento de NBTI utilizando voltaje dual de alimentación.

Esta metodoloǵıa está orientada para aplicaciones donde sea de interés reducir el

consumo de potencia del circuito sin utilizar conversores de alimentación, y a la

vez garantizar la robustez del circuito a envejecimiento de NBTI. La metodoloǵıa

propuesta usa un voltaje de alimentación menor al nominal para un conjunto de

compuertas especialmente seleccionadas en los caminos cŕıticos del circuito. Se

propone también una métrica de selección de compuertas. Se ha desarrollado una

herramienta que implementa esta metodoloǵıa usando C++, y se ha aplicado en

circuitos ISCAS combinacionales y secuenciales.

El consumo de potencia se reduce principalmente debido a que el voltaje de
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alimentación de varias compuertas se reduce. Además, la disminución del retardo

nominal al utilizar un voltaje de alimentación menor al nominal lleva a una reduc-

ción adicional del consumo de potencia. La reducción del voltaje de alimentación

permite disminuir la degradación del retardo del circuito. Esto debido a que la

degradación del dispositivo es menor como consecuencia de utilizar un voltaje de

alimentación menor, y a que la temperatura del circuito también disminuye como

consecuencia consecuencia del voltaje de alimentación menor y una menor fre-

cuencia de operación. Debe notarse, que la sensibilidad del retardo a variaciones

en el voltaje umbral también aumenta lo que llevaŕıa a una mayor degradación,

sin embargo, en este trabajo se ha encontrado que el efecto de la disminución de

la degradación del dispositivo es mas significativo que el aumento de sensibilidad

del retardo a variaciones en el voltaje umbral.

En este trabajo se ha propuesto una métrica para la selección de las com-

puertas mas adecuadas a usar un voltaje de alimentación menor al nominal. Esta

métrica persigue seleccionar aquellas compuertas mas adecuadas para tener una

menor penalización del retardo nominal del circuito, una mayor reducción de la

degradación debido a NBTI y la mayor reducción del consumo de potencia.

En la metodoloǵıa propuesta se han estimado los perfiles de temperatura del

circuito de acuerdo a su operación. Esto permite obtener una metodoloǵıa realista

debido a la importancia del impacto de la temperatura en el envejecimiento debido

a NBTI. Se realiza una estimación de la temperatura de trabajo del circuito a

partir de la potencia que consume.
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[15] Wenping Wang; Reddy, V.; Yang, B.; Balakrishnan, V.; Krishnan, Srikanth;

Yu Cao, “Statistical prediction of circuit aging under process variations,”

Custom Integrated Circuits Conference, 2008. CICC 2008. IEEE , vol., no.,

pp.13,16, 21-24 Sept. 2008

[16] Song Jin; Yinhe Han; Huawei Li; Xiaowei Li, “P 2CLRAF: An Pre- and Post-

Silicon Cooperated Circuit Lifetime Reliability Analysis Framework,” Test

Symposium (ATS), 2010 19th IEEE Asian , vol., no., pp.117,120, 1-4 Dec.

2010

[17] Lorenz, D.; Georgakos, G.; Schlichtmann, U., “Aging analysis of circuit ti-

ming considering NBTI and HCI” On-Line Testing Symposium, 2009. IOLTS

2009. 15th IEEE International , vol., no., pp.3,8, 24-26 June 2009

[18] M.S. Khan and S. Hamdioui,“NBTI-Aware Nanoscaled Circuit Delay Assess-

ment and Mitigation”, Proc. 3rd HiPEAC Workshop on Design for Reliability,

Heraklion, Greece,January, 2011.

[19] A.E. Islam, et al. “On the Possibility of Degradation Free Field Effect Tran-

sist”, Applied Physics Letter, 2008

[20] Yu Wang; Xiaoming Chen; Wenping Wang; Balakrishnan, V.; Yu Cao; Yuan

Xie; Huazhong Yang, “On the efficacy of input Vector Control to mitigate

NBTI effects and leakage power,” Quality of Electronic Design, 2009. ISQED

2009. Quality Electronic Design , vol., no., pp.19,26, 16-18 March 2009

[21] Kumar, S.V.; Kim, C.H.; Sapatnekar, S.S., “NBTI-Aware Synthesis of Digital

Circuits,” Design Automation Conference, 2007. DAC ’07. 44th ACM/IEEE ,

vol., no., pp.370,375, 4-8 June 2007

[22] Wenping Wang; Zile Wei; Shengqi Yang; Yu Cao, “An efficient method to

identify critical gates under circuit aging,” Computer-Aided Design, 2007. IC-

99



BIBLIOGRAFÍA
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