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Resumen

El diseño de circuitos integrados VLSI ha estado basado en el dispositivo

MOSFET las últimas tres décadas. El continuo escalamiento de las tecnoloǵıas ha

permitido mayores densidades de integración y mayores velocidades de operación.

Sin embargo, el escalamiento del MOSFET en régimen nanométrico presenta al-

gunos efectos indeseables que degradan el rendimiento de este dispositivo. El

aumento en los efectos de canal corto y el excesivo consumo de potencia estático

son las principales razones que dificultan el continuo escalamiento del MOSFET

para aplicaciones futuras.

La tendencia del escalamiento tecnológico, busca nuevas alternativas para con-

tinuar con la evolución tecnológica. Actualmente transistores con materiales high-

k y compuertas metálicas han sido empleados para continuar con el escalamiento.

Una opción para seguir con el escalamiento tecnológico más allá de los 32nm es

el empleo de nuevas estructuras, tal como los transistores de doble compuerta

DGMOSFET, los cuales encuentran en el FinFET la manera más adecuada de

fabricarlos. La International Technology Roadmap for Semiconductors (ITRS) re-

conoce la importancia de estos dispositivos en tecnoloǵıas futuras.

El FinFET pertenece a la familia de los dispositivos basados en tecnoloǵıas

de Silicio sobre aislante. Es un dispositivo en forma de aleta, el cual está rodeado

por un electrodo de compuerta formando dos canales propiamente alineados en
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las paredes verticales de dicha aleta.

Fallas stuck-open han sido tradicionalmente reconocidas como de dificil de-

tección en tecnoloǵıas debido principalmente a que se requiere una secuencia de

vectores para su detección.

Debido a que en tecnoloǵıas futuras; la densidad de dispositivos, aśı como

el número de metales y el número de v́ıas serán incrementados, se tendrá una

probabilidad elevada de tener fallas stuck-open.

El presente trabajo se enfoca al estudio de fallas stuck-open en compuertas

CMOS estáticas basados en tecnoloǵıas FinFET. Por otra parte este trabajo

pretende determinar de que manera las corrientes de fuga en los FinFETs afectan

el comportamiento de las compuertas digitales bajo test.



Agradecimientos

Al Consejo Nacional de Ciencia y Tecnoloǵıa (CONACYT)
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Índice general

Resumen I

Agradecimientos III

Acrónimos XIII

1. Introducción 1

1.1. Caminos a seguir para continuar con el escalamiento . . . . . . . . 4

1.1.1. MOSFET fabricados con nuevos materiales . . . . . . . . . 4

1.1.2. Nuevas estructuras alternativas al MOSFET . . . . . . . . 5

1.2. Fallas producidas por interconexiones abiertas en CIs . . . . . . . 6

1.3. Testing en CIs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8

1.3.1. Modelo de falla stuck-open . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9

1.4. Fallas stuck-open en tecnoloǵıas nanoescaladas . . . . . . . . . . . 13

1.5. Organización de la Tesis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13

2. Problemas debidos al escalamiento tecnológico. 15

2.1. Drain Induced Barrier Lowering (DIBL). . . . . . . . . . . . . . . 16

2.2. Reducción del voltaje de umbral debido a los SCE. . . . . . . . . 17

2.3. Modelo de Transformación Voltaje-Dopado. . . . . . . . . . . . . 18

2.4. Control de los SCE en MOSFETs nanoescalados. . . . . . . . . . 19

2.5. Corrientes de fuga en MOSFETs nanoescalados. . . . . . . . . . . 21

2.5.1. Corriente Subumbral (I1). . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21

vii
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Prefacio

Debido al continuo escalamiento tecnológico; estructuras alternativas a los

MOSFET, tales como los dispositivos FinFET, serán la piedra angular para con-

tinuar con el escalamiento tecnológico por debajo de los 32nm.

El FinFET es el candidato por excelencia para continuar con el escalamiento

tecnológico debido a que por su estructura de doble compuerta, se suprime de

manera más efectiva los efectos de canal corto y el DIBL sin necesidad de tener

elevados dopados en el cuerpo ni dieléctricos en compuerta ultra-delgados. El he-

cho de no tener grandes niveles de dopado en el cuerpo del FinFET y no poseer

dieléctricos ultra-delgados, hace al FinFET una estructura con corrientes de fuga

muy reducidas en comparación a las corrientes de fuga que pudieran presentar

los dispositivos MOSFET para un mismo nodo tecnológico.

Es de esperar que el número de defectos en los procesos de fabricación en

tecnoloǵıas FinFET sean elevados. Lo anterior obedece al hecho de que el in-

cremento en el número de transistores, genera un incremento en el número de

interconexiones entre ellos; por otra parte, a medida que la tecnoloǵıa avanza, el

número de niveles de metal requerido también aumenta, esto propicia un incre-

mento en el número de v́ıas empleadas.

Algunos investigadores han estudido el comportamiento y test de circuitos
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digitales con defectos por aberturas totales en inteconexiones y fallas stuck-open

en tecnoloǵıas MOSFET nanométricas. Se ha determinado que las elevadas corri-

entes de fuga presentes tienen un impacto considerable en el comportamiento y

test de estos circuitos; sin embargo, estudios de este tipo para circuitos digitales

basados en tecnoloǵıas FinFET no se han encontrado en literatura.

Por todas las anteriores razones, el test en circuitos digitales basados en tec-

nolǵıas FinFET será una tarea de suma importancia; aśı como determinar de que

manera las corrientes de fuga afectan las metodoloǵıas tradicionales de test para

la detección de fallas stuck-open.
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Caṕıtulo 1

Introducción

La evolución de la tecnoloǵıa CMOS en las últimas tres décadas ha seguido la

tendencia del escalamiento para tener mayores densidades de integración y ma-

yores velocidades de operación. Esto ha contribuido a incrementar el rendimiento

de los microprocesadores en los últimos años.

En 1965 Gordon Moore hizo una observación importante, en relación a la

evolución de la densidad de transistores en los Circuitos Integrados (CIs). El es-

tableció que el número de transistores por chip es duplicado cada tres años. Esta

observación es conocida hoy en d́ıa como la ley de Moore [1], la cual ha sido

notablemente seguida por la industra semiconductora en las últimas décadas. La

figura 1.1 muestra la ley de Moore reflejada en el número de transistores emplea-

dos en la fabricación de los microprocesadores de Intel.

Tradicionalmente, el MOSFET ha sido el dispositivo empleado por la indus-

tria de semiconductores para seguir con el continuo escalamiento tecnológico.

Para continuar con la tendencia del escalamiento, las dimensiones de los transis-

tores también deben ser escaladas en un factor de dos cada tres años.

1
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Figura 1.1: Ley de Moore reflejada en la fabricación de los microprocesadores de Intel.

(Imagen tomada de [2])

El escalamiento del transistor a campos constantes [3] fue propuesto como

el método más efectivo para el escalamiento del MOSFET. Este se basa en el

hecho de reducir tanto las dimensiones f́ısicas del transistor como los voltajes

de operación del dispositivo en un mismo factor α, para mantener los campos

eléctricos en el dispositivo sin cambio alguno en comparación con los campos

eléctricos presentes en el dispositivo original a ser escalado. La figura 1.2, ilustra

el concepto del escalamiento del MOSFET a campos eléctricos constantes.

Figura 1.2: Escalamiento del MOSFET a campos eléctricos constantes.

Las dimensiones L, W , tox y xj, aśı como el voltaje VDD son reducidos α

veces, mientras que los niveles de dopado NA o ND en el cuerpo del transistor
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son incrementados α veces.

La reducción del espesor de óxido de compuerta es para mantener un fuerte

acoplamiento capacitivo entre la compuerta y la capa de inversión de portadores

en el canal; por otra parte, el incremento en las concentraciones de dopado del

cuerpo es para minimizar los Efectos de Canal Corto (Short Channel Effects

ó SCE), el Drain Induced Barrier Lowering (DIBL) y la degradación de la pen-

diente subumbral [4], [5].

Esta metodoloǵıa de escalamiento ha funcionado muy bien por años; sin em-

bargo, mientras la demanda en rendimiento para aplicaciones futuras continua

creciendo, el escalamiento en régimen nanométrico (más allá de los 90nm) llega

a ser una tarea muy dif́ıcil.

El incremento en el dopado del cuerpo propicia una reducción en la movili-

dad de los portadores debido al gran campo eléctrico vertical [6], reflejándose en

una reducción en el manejo de corriente del transistor. El gran campo eléctrico

en las uniones de bulk-fuente y bulk-drenador por las altas concentraciones de

dopado, también conduce a un gran incremento en en las corrientes de fuga Band

To Band Tunneling (BTBT) y Gate Induced Drain Leakage (GIDL). También el

dopado elevado incrementa las capacitancias de unión reduciendo la velocidad de

switcheo del transistor.

Por otra parte, un delgado espesor de óxido de compuerta tox pierde las

propiedades ideales de aislante, este hecho favorece el incremento en las corri-

entes de compuerta debidas a mecanismos de tuneleo directo de portadores en el

dieléctrico de compuerta, reflejándose en un gran incremento en el consumo de

potencia.
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1.1. Caminos a seguir para continuar con el es-

calamiento

Para resolver los problemas concernientes al escalamiento del transistor MOS

existen dos caminos a tomar. El primero es el empleo de nuevos materiales en la

fabricación del MOSFET planar y el segundo es la adopción de nuevas estructuras

de transistor, tales como el Ultra-Thin Body FETs y el transistor Double-Gate

MOSFET.

1.1.1. MOSFET fabricados con nuevos materiales

Para reducir el problema de las corrientes de tuneleo en la compuerta en

dispositivos nanoescalados, han sido introducidos dieléctricos de alta constante

dieléctrica high-k, como materiales empleados en el dieléctrico de compuerta.

Un dieléctrico en compuerta con un material de high-k puede generar una gran

capacitancia entre la compuerta y el canal, aún teniendo un grosor dieléctrico

más grande que el del SiO2. Un gran grosor del óxido de compuerta reduce la

corriente de tuneleo significativamente [7].

El Polysilicio empleado como electrodo de compuerta presenta una región de

agotamiento cuando el dispositivo está en inversión fuerte. Este hecho incrementa

la profundidad eléctrica entre el canal de inversión y la carga presente en la

compuerta provocando una reducción del control de la compuerta sobre el canal

de inversión [8]. Por otra parte, el uso de compuertas de poy-Si con dielectricos

high-k reduce la movilidad de los portadores en el canal debido a mecanismos

phonon scattering [9].

Para vencer los problemas presentados por el Polysilicio, se emplean com-

puetas metálicas. El uso de compuertas metálicas con dieléctricos high-k mejora

la movilidad presentada por estructuras con poly-Si y high-k [10]

En la actualidad Intel ha fabricado los procesadores: Core 2 Duo, Core 2
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Quad y Xeon basados en tecnoloǵıas de high-k y compuertas metálicas empleando

procesos de fabricación de 45nm [2].

1.1.2. Nuevas estructuras alternativas al MOSFET

Una alternativa nueva para continuar con el escalamiento tecnológico más

allá de los 32nm es la introducción de nuevas arquitecturas tales como el FDSOI

y el Double Gate MOSFETs, ambos basádos en tecnoloǵıas Silicon On Insulator

(SOI). Los dispositivos de doble compuerta ofrecen un fuerte control electrostático

en el canal de inversión; esto reduce los SCE, haciendo a estos dispositivos más

escalables que el MOSFET planar convencional.

Una de las estructuras empleadas para la fabricación de los dispositivos de

doble compuerta es la estructura denominada FinFET.

La figura 1.3 muestra al dispositivo FinFET. En ella se aprecia que el electrodo

de compuerta rodea a un delgado cuerpo de Silicio en forma de aleta formando dos

canales propiamente alineados en las paredes verticales de la aleta. El nombre de

FinFET se deriva de la palabra en inglés: Fin que significa Aleta y de las iniciales

en inglés: FET (Field Effect Transistor).

Figura 1.3: Imagen de un FinFET.

En el FinFET, debido a que se tienen dos compuertas se incrementa el manejo

de corriente por dispositivo. Por otra parte, el cuerpo de Silicio es ligeramente
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dopado ó incluso en algunos casos intŕınseco, esto provoca una mejora en la mo-

vilidad de los portadores en la capa de inversión que en el caso del MOSFET;

por otra parte, el bajo dopado provoca una reducción en las corrientes de fuga

[11]. El hecho de tener un delgado cuerpo combinado con los bajos dopados pro-

duce pendientes subumbral reducidas [12] y capacitancias de unión bajas [11]. La

ventaja de tener pendientes subumbral reducidas, se traduce en corrientes sub-

umbral bajas; por otro lado, al tener capacitancias de unión bajas, se incrementa

la velocidad de switcheo de este transistor.

El FinFET pertenece a los dispositivos etiquetados como dispositivos multi-

gate, los cuales están siendo desarrollados y estudiados por algunas compañias

semiconductoras y universidades dedicadas a la investigación tecnológica tales co-

mo: AMD, Hitachi, IBM, Infineon, Intel, TSMC, Freescale y la UC Berkeley. Por

otra parte, la International Technology Roadmap for Semiconductors (ITRS) [13]

predice que tales dispositivos serán la piedra angular en tecnoloǵıas por debajo

de los 32nm.

1.2. Fallas producidas por interconexiones abier-

tas en CIs

Como se ha visto la tendencia tecnológica es incrementar la densidad de tran-

sistores en los CIs. El incremento en la densidad de transistores, también acarrea

un incremento en el número de interconexiones presentes.

Aberturas totales y aberturas parciales (aberturas resistivas) pueden tomar

lugar en interconexiones por defectos presentados en los procesos de fabricación.

Una abertura total es cuando una ĺınea de interconexión queda totalmente abier-
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ta generando una ĺınea flotada; por otra parte, una abertura resistiva se produce

cuando la interconexión no es completamente rota, produciendo una elevada re-

sistencia en dicha ĺınea. La figura 1.4(a) muestra un ejemplo de las posibles fallas

en las ĺıneas de interconexión.

(a) aberturas totales y resistivas en ĺıneas de interconexión

(b) aberturas totales y resistivas en v́ıas

Figura 1.4: Tipos de falla por aberturas en ĺıneas de interconexión y v́ıas.

Los puntos de interconexión entre diferentes niveles de metal (v́ıas), son lu-

gares suceptibles para que tomen lugar las fallas por abertura [14], esto es mostra-

do en la figura 1.4(b).

El número de v́ıas, empleados para conectar los niveles de metal y el número

de contactos, empleados para conectar las terminales de los transistores a nivel

de metal, presentes en CIs tales como microprocesadores, siempre es mayor al

número de transistores [15]. A medida que la tecnoloǵıa se va escalando cada

vez más, el uso de un gran número de v́ıas es requerido para conectar los nive-

les de metal, si a esto le añadimos el hecho de que las dimensiones f́ısicas de

las interconexiones deben reducirse acorde al continuo escalamiento [13], se ten-
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drá una probabilidad elevada de que ocurran defectos en las interconexiones a la

hora de la fabricación. Estos defectos pueden afectar de manera significativa el

funcionamiento de los CIs.

1.3. Testing en CIs

Se ha comentado que a medida que la tecnoloǵıa evoluciona, la probabilidad

de tener defectos en interconexiones se incrementa. Por tal motivo, el hecho de

determinar que circuitos se encuentran libres de fallas y cuales la presentan,

será una tarea de suma importancia en tecnoloǵıas futuras.

El objetivo del test de CIs es identificar a los circuitos que no cumplen con

las especificaciones iniciales establecidas por diseño.

Para realizar el test en CIs, se deben seguir los siguientes pasos:

1. Aplicar vectores (señales de prueba) a las entradas de los circuitos. Estos

vectores de entrada sensibilizarán el defecto presente y causarán un posible

error en la salida de interés.

2. Se realiza una medición en la salida de interés.

3. El valor medido en la salida es comparado contra el valor de referencia

especificado por diseño.

4. En caso de concordar el valor medido en la salida con el valor especificado

por diseño, el circuito esta libre de fallas; en caso contrario, el circuito tiene

una o varias fallas presentes y es rechazado.

Para realizar un test adecuado se deben emplear modelos que puedan describir

el efecto producido por los defectos f́ısicos ó por las fallas presentes en los CIs,

estos modelos reciben el nombre de modelos de falla.
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Existen diversos modelos de fallas para detectar adecuadamente los defectos

en circuitos digitales, en [16] se citan los modelos de fallas más comunmente uti-

lizados en el test de circuitos digitales.

Debido a que en esta tesis analizaremos fallas stuck-open en tecnoloǵıas FinFET,

en la siguiente sección se describe el modelo de falla stuck-open.

1.3.1. Modelo de falla stuck-open

La detección de la falla stuck-open es un problema dif́ıcil y ha recibido dema-

siadas atenciones en el pasado. En presencia de una falla stuck-open, el transistor

afectado falla en transmitir el valor lógico desde su fuente hacia su drenador;

por lo tanto, este transistor puede ser considerado como un switch, el cual nunca

cierra y permanece siempre abierto para todas las posibles combinaciones lógicas

presentes a sus entradas.

Wadsack demostró que en presencia de una falla stuck-open en una com-

puerta lógica CMOS, la compuerta muestra un efecto de memoria bajo ciertas

condiciones de entrada [17]; por lo tanto, las fallas stuck-open no garantizan ser

detectadas por un test stuck-at. En general la detección de fallas stuck-open re-

quiere de una secuencia de dos vectores de prueba a las entradas. El primer vector

de la secuencia, se denomina vector de inicialización y el segundo vector de prue-

ba es referido como vector de sensibilización.

El vector de prueba V1 inicializa la salida a un valor lógico ”0” ó ”1” y el

vector de prueba V2 intenta cambiar el valor lógico en la salida generado por

el vector V1 a un valor lógico complementario, es decir ”1” ó ”0”. La falla es

detectada si no hay cambio en el valor lógico en la salida con la puesta del vector

V2; Por otro lado, si la compuerta presenta un cambio en su salida cuando se
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aplica el vector V2, quiere decir que la compuerta está libre de fallas.

A continuación se ejemplifica el empleo de este modelo para realizar el test

de una compuerta NAND. La figura 1.5 se muestra una compuerta NAND en la

cual, una falla stuck-open se produjo en el drenador del transistor PA.

Figura 1.5: Compuerta NAND con falla stuck-open en el drenador del transistor PA.

Para el caso de la compuerta NAND mostrada en la figura 1.5, aplicamos

el vector de inicialización V1: AB=11, con esto el voltaje en el nodo de salida

tendrá un valor lógico ”Bajo”. Después se aplicará el vector de sensibilización V2:

AB=01, con esta combinación se tratará de activar el transistor PA. Debido a la

falla presente, no se establecerá corriente en el drenador del transistor PA; con

esto, la salida de la compuerta permanecerá sin cambio alguno en la salida y la

falla será detectada.

Invalidación del test en fallas stuck-open

Existen dos mecánismos que pueden invalidar la detección de la falla stuck-

open, estos son: los cambios riesgosos en los vectores de prueba y el efecto de
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carga compartida [18].

A

VDD

PA

NB

NC

B

PB

C

A

C

PC

B

NA

Falla

Out

Figura 1.6: Compuerta compleja con falla stuck-open en la compuerta de PC.

La figura 1.6 muestra una compuerta compleja, en ella hay una falla stuck-

open en la terminal de compuerta del transistor PC. Hay varias combinaciones

de vectores de prueba para detectar la falla. Supongamos que aplicamos el vec-

tor de inicialización: ABC=101 y después el de sensibilización: ABC=010. Para

detectar la falla con estos vectores, se requiere que la entrada B conmute antes

que la entrada A; ya que si la entrada A conmuta antes que la entrada B, los

transistores PA y PB estarán activos provocando una trayectoria directa desde

VDD hacia el nodo de salida (hasta que B conmute de ”0” a ”1” lógico). Esta

trayectoria cargará el nodo de salida y con ello, la detección de la falla stuck-open

será invalidada.

El efecto de carga compartida ocurre cuando un transistor libre de fallas

alimenta la carga que debeŕıa ser propiciada por el transistor que presenta la

falla stuck-open. Para explicar este fenómeno, hacemos referencia a la figura 1.7.
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Figura 1.7: Compuerta compleja con falla stuck-open en la compuerta de NA.

Basados en la figura 1.7, supongamos que aplicamos el vector de inicialización:

ABC=010 y después el de sensibilización: ABC=101. Esta secuencia no detec-

tará la falla debido a que el vector de inicialización provoca que el transistor NB

esté activado antes de aplicar el vector de sensibilización, esto ocasiona que el

voltaje en la fuente de NC sea 0V. Cuando se aplica el vector de sensibilización,

la entrada C conmuta de ”0” a ”1” lógico activando el transistor NC y reducien-

do el voltaje ”Alto” al que fue inicializado el nodo de salida. Un buen test debe

cargar al nodo de salida con el vector de inicialización y la única manera en la que

este nodo pudiera ser descargado cuando aplicamos el vector de sensibilización es

a través del transistor NA, como ha sido observado, esto no ocurre con la puesta

de los dos vectores considerados; por tal motivo, el test de la falla es invalidado.
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1.4. Fallas stuck-open en tecnoloǵıas nanoesca-

ladas

En [19], se muestra que las corrientes de tuneleo en compuerta, tienen un gran

impacto en el comportamiento de las compuertas CMOS con fallas en intercone-

xiones abiertas.

En [20] se ha demostrado que el test de fallas stuck-open en compuertas CMOS

nanoescaladas está altamente influenciado por las elevadas corrientes de fuga

presentes en estas tecnoloǵıas. Las corrientes de fuga en los circuitos bajo test

propician variaciones en los niveles lógicos; por tal razón la detección de la falla

stuck-open pudiera no ser adecuada.

Las corrientes de fuga en tecnoloǵıas FinFETs son menores en comparación

a las corrientes de fuga en dispositivos MOSFET nanoescalados para un mismo

nodo tecnológico [21]; por tal motivo, es de gran interés determinar como pudie-

ran afectar las corrientes de fuga el test de compuertas con fallas stuck-open en

tecnoloǵıas FinFET.

Esta tesis está enfocada a determinar de que manera las principales corrientes

de fuga en los FinFETs influyen en el comportamiento y test de fallas stuck-open

en compuertas lógicas basadas en estos dispositivos.

1.5. Organización de la Tesis

La organización de esta tesis es la siguiente:

En el capitulo II, se muestra de manera detallada los problemas presentes en

el escalamiento de los dispositivos MOSFET, la manera en que son contrarestados
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y la necesidad del empleo de nuevas estructuras para combatir todas las adversi-

dades presentes. Se presenta al dispositivo de doble compuerta como el dispositivo

más adecuado para continuar con le tendencia del escalamiento tecnológico.

En el capitulo III, se introduce al FinFET como la manera más simple de

fabricar dispositivos de doble compuerta. En este capitulo se habla de los tópicos

concernientes a las tecnoloǵıas FinFET, tales como: tipos de FinFETs, fabri-

cación, voltaje de umbral, capacitancias y corrientes de fuga en estos dispositivos.

En el capitulo IV, debido a que en la actualidad no hay disponibles he-

rramientas de simulación para FinFETs, se comenta la metodoloǵıa empleada

para realizar las simulaciones de estos dispositivos, se implementarán los modelos

matemáticos encontrados en literatura con ayuda de la herramienta Maple; esto

nos ayudará a determinar: voltajes de umbral, corrientes de fuga, corrientes de

encendido y capacitancias en FinFETs.

En el capitulo V, se analizan fallas stuck-open en compuertas estáticas en tec-

noloǵıas FinFET. Para poder determinar el comportamiento de los circuitos bajo

test, se emplearan los modelos matemáticos implementados en Maple y con ayu-

da de HSPICE generarémos circuitos eléctricos equivalentes para la simulación y

análisis de estas fallas.

En el capitulo VI, Se analiza el testing de fallas stuck-open en tecnoloǵıas

FinFETs empleando dieléctricos de high-k. Se analizan los resultados obtenidos

y se comparan con los resultados que fueron obtenidos en el capitulo V.

En el capitulo VII, se presentarán las conclusiones generales de la tesis.



Caṕıtulo 2

Problemas debidos al

escalamiento tecnológico.

Se ha comentado en la introducción que el escalamiento tecnológico ha tráıdo

grandes beneficios en el diseño de sistemas digitales VLSI.

El concepto del escalamiento ha sido constantemente aplicado a varias ge-

neraciones tecnológicas. Las dimensiones de los MOSFETs han dejado la escala

micrométrica para pasar al regimen nanométrico. La tendencia para el desarrollo

de la tecnoloǵıa CMOS establece que se han alcanzado los ĺımites f́ısicos funda-

mentales; por lo tanto, es apropiado revisar las limitaciónes f́ısicas, aśı como las

barreras tecnológicas en el continuo desarrollo de la tecnoloǵıa CMOS.

El escalamiento a campos constantes, posee dos grandes problemas: a) Los

potenciales interconstruidos no son escalados adecuadamente debido a que ellos

dependen de la enerǵıa prohibida del Silicio. b) Las pendientes subumbral tam-

poco son escaladas adecuadamente debido a que dependen del voltaje térmico

[22]. Consecuentemente, el voltaje de umbral no puede ser escalado en gran pro-

porción, por que esto elevaŕıa demasiado las corrientes de fuga presentes por dis-

positivo. Estas dos grandes limitaciones causan grandes desviaciones en la teoŕıa

15
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del escalamiento.

Por otra parte, el escalamiento de la longitud del transistor MOS genera al-

gunos efectos indeseables, los llamados Efectos de Canal Corto (SCE por sus

siglas en inglés), los cuales se ven magnificados a medida que el dispositivo se

va reduciendo cada vez más. A continuación, se explican estos efectos, los cuales

afectan en gran medida el desempeño del transistor MOS.

2.1. Drain Induced Barrier Lowering (DIBL).

Este efecto ocurre cuando las regiones de agotamiento entre las uniones de

drenador y fuente interactúan con el substrato en la superficie del canal.

Idealmente cuando un dispositivo MOS se encuentra apagado (VGS < Vth),

existe una barrera de potencial en el canal, la cual previene el flujo de portadores

desde la fuente hacia el drenador. La altura de esta barrera de potencial debe

ser únicamente controlada por el voltaje aplicado en la compuerta. Sin embargo,

cuando un elevado voltaje en el drenador es aplicado a un dispositivo de canal

corto, se ve una reducción de la barrera de potencial tal y como se aprecia en la

figura 2.1. Reflejándose en una disminución considerable en el voltaje de umbral

[23].

Figura 2.1: Reducción de la barrera de potencial debido al efecto DIBL.
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Debido a que la barrera de potencial es reducida, la fuente inyecta portadores

a la superficie del canal, es decir la altura de la barrera ya no es controlada en su

totalidad por el voltaje aplicado en la compuerta sino que es sensible al voltaje

en el drenador.

El efecto DIBL es enriquecido a grandes voltajes de drenador (por el incre-

mento en la región de agotamiento) y longitudes de canal cortas; por tal motivo a

medida que los dispositivos continúan escalando, este efecto es más pronunciado.

2.2. Reducción del voltaje de umbral debido a

los SCE.

La figura 2.2 ilustra los efectos de borde de las ĺıneas de campo eléctrico, las

cuales se presentan en la región de agotamiento. Estas ĺıneas de campo se originan

en cargas positivas ubicadas en las regiones de drenador y fuente y terminan en

las cargas negativas generadas en la región de agotamiento (en transistores tipo

N).

(a) En un dispositivo de canal largo (b) En un dispositivo

de canal corto

Figura 2.2: Ĺıneas de campo eléctrico en MOSFET.

Se puede observar que las ĺıneas de campo eléctrico en los bordes del canal

son originadas en las regiones de drenador y fuente; consecuentemente, algunas

de las cargas en los ĺımites de la capa de agotamiento están soportadas por el
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drenador y la fuente, mas no por la compuerta; esto se refleja en que menos carga

y por lo tanto menos voltaje en compuerta es necesario aplicar para crear la capa

de inversión en el canal, generando una disminución en el voltaje de umbral [24].

En MOSFETs de canal largo, las ĺıneas de campo eléctrico generadas desde

el drenador y fuente son considerablemente menores a las ĺıneas de campo gene-

radas por la compuerta, esto puede ser visto comparando las áreas rectangular y

trapezoidal de la figura 2.2(a). En el caso de MOSFETs de canal corto, la carga

encerrada en el área trapezoidal es significantemente pequeña si la comparamos

con la carga dentro del área rectangular, tal y como lo muestra la figura 2.2(b);

debido a esto, las ĺıneas de campo eléctrico generadas desde el drenador y fuente

tienen un impacto mayor y contribuyen en gran porción a la formación de la capa

de agotamiento bajo el canal.

2.3. Modelo de Transformación Voltaje-Dopado.

En [25] han desarrollado un modelo denominado: Modelo de Transformación

Voltaje-Dopado (MTVD), el cual es empleado para determinar la magnitud de

los SCE ocasionados por los parámetros y dimensiones de dispositivos escalados.

Las siguientes expresiones de SCE y DIBL son derivadas de dicho modelo:

SCE = 0,64 · εsi

εox

[
1 +

x2
j

L2
el

]
tox

Lel

tdep

Lel

Vbi = 0,64
εsi

εox

· EI · Vbi, (2.1a)

DIBL = 0,8 · εsi

εox

[
1 +

x2
j

L2
el

]
tox

Lel

tdep

Lel

VDS = 0,8
εsi

εox

EI · VDS. (2.1b)

Donde: Lel es la longitud eléctrica efectiva del canal, Vbi es el potencial inter-

construido en la fuente o drenador, tox es el espesor del óxido de compuerta, xj

es la profundidad de la unión en la fuente y el drenador, tdep es la profundidad

de la región de agotamiento por debajo de la compuerta.
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El parámetro EI es llamado factor de Integridad Electrostática. Este factor

depende de la geometŕıa del dispositivo y es una medida de que tanto afectan las

ĺıneas del campo eléctrico desde el drenador hacia el canal.

2.4. Control de los SCE en MOSFETs nanoes-

calados.

Para suprimir los SCE en dispositivos MOSFET, es necesario reducir el aco-

plamiento entre el drenador y el canal e incrementar el acoplamiento entre la

compuerta y el canal. La reducción del acoplamiento entre el drenador y el canal,

requiere un pequeño ancho de la región de agotamiento en la región superficie-

drenador, el cual es obtenido con adecuados dopados en el substrato. El perfil

de dopado retrogrado en la superficie y el dopado halo en los bordes de canal,

son dos métodos efectivos para reducir el ancho de la región de agotamiento en

el substrato [26](pag.41). Desafortunadamente, estos métodos emplean grandes

concentraciones de dopado, los cuales pueden ocasionar un fuerte impacto en al-

gunos parámetros que son de gran importancia en el desempeño del dispositivo

MOS; por una parte, una gran cantidad de dopado degrada la movilidad de los

portadores [6], aumenta las capacitancias de unión e incrementa algunos compo-

nentes de fuga.

Acorde al MTVD, los SCE también pueden ser minimizados reduciendo las

profundidades de unión y el grosor del óxido de compuerta.
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Figura 2.3: Tendencia de la reducción de Vdd, Vth y tox contra longitud de canal para

tecnoloǵıas CMOS, imagen tomada de [27].

La reducción del espesor de óxido de compuerta es hecha en proporción a la

longitud de canal como lo muestra la figura 2.3. Esta reducción se efectúa para

que la compuerta tenga más control sobre el canal que el drenador. Una simple

regla es que es espesor del óxido de compuerta sea de 1/50 a 1/25 veces la lon-

gitud de canal [28]. Para tecnoloǵıas actuales, se requieren espesores de óxido de

compuerta por debajo de los 3nm [13].

La figura 2.3 también muestra la tendencia de escalamiento para el voltaje de

alimentación y el voltaje de umbral de los CMOS; como se observa, el voltaje de

umbral se desv́ıa de la tendencia marcada por la ĺınea punteada de una manera

más notable para longitudes de canal reducidas. Como se verá en la siguiente

sección, el hecho de tener voltajes de umbral bajos, se refleja en un incremento de

la corriente en estado de apagado, por tal razón el voltaje de umbral es desviado

de la tendencia marcada.
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2.5. Corrientes de fuga en MOSFETs nanoesca-

lados.

Se ha comentado la manera en que son contrarestados los SCE en dispositivos

nanoescalados. A continuación, se comentarán los diferentes mecánismos de fuga

presentes en los dispositivos CMOS y se mostrará de que manera impactan los

métodos empleados en la reducción de los SCE a los mecanismos de fuga en los

dispositivos nanoescalados.

Las corrientes de fuga, están influenciadas principalmente por: el voltaje de

umbral, los perfiles de dopado en la superficie del canal, las profundidades de

unión de drenador y fuente, el grosor del oxido en compuerta y la temperatura.

La figura 2.4 muestra los diferentes mecanismos de fuga presentes en transis-

tores nanoescalados.

Figura 2.4: Mecanismos de fuga en tecnoloǵıas nanoescaladas.

2.5.1. Corriente Subumbral (I1).

Se genera cuando el voltaje de compuerta está por debajo del valor del Vth.

Bajo esta condición, el dispositivo se encuentra en inversión débil.

La corriente subumbral es dominada por mecanismos de difusión. En la cual,

los portadores se difunden a lo largo de la superficie, similar al transporte de
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carga en la base de un BJT [12].

La corriente subumbral está determinada de la siguiente manera:

IDS =
W

Leff

µ0Cox (m− 1) V 2
T × exp

(
VGS − Vth

m · VT

)
×

(
1− exp

(−VDS

VT

))
(2.2)

m = 1 +
Cdm

Cox

= 1 +

εsi

Wdm
εox

tox

= 1 +
3tox

Wdm

Donde: W es el ancho del transistor, Leff es la longitud efectiva, µ0 es la

movilidad a bajos campos eléctricos, Cox es la capacitancia por unidad de área

del óxido de compuerta, m es el coeficiente de efecto cuerpo, VT = kT/q es el

voltaje térmico, VGS es el voltaje entre compuerta y fuente, VDS es el voltaje entre

drenador y fuente, Cdm es la capacitancia en la región de agotamiento, Wdm es el

ancho de la región de agotamiento, tox es el espesor de óxido de compuerta.

La figura 2.5 muestra dos curvas de IDS contra VGS con el eje de las ordenadas

en escala logaŕıtmica. El inverso de la pendiente de log10(IDS) contra VGS es la

llamada pendiente subumbral (St) y está relacionada con el coeficiente de efecto

cuerpo mediante:

St =

(
d(log IDS)

dVGS

)−1

= 2,3 ·m · kT

q
(2.3)

La pendiente subumbral, nos indica que tan efectivamente el transistor puede

ser apagado (razón de decremento en Ioff ) cuando VGS está por debajo de Vth y

su unidad de medición es milivoltios por década.

Se puede apreciar de las ecuaciónes 2.2 y 2.3, que para alcanzar corrientes

subumbral bajas, se requieren pendientes subumbral reducidas. La reducción de

la pendiente subumbral se obtene disminuyendo el grosor del óxido de compuerta

tox o con una concentración de dopado bajo en el cuerpo (resultando en un gran

Wdm).



2. Problemas debidos al escalamiento tecnológico. 23

Figura 2.5: Visualización de la corriente subumbral, pendiente subumbral, DIBL y

GIDL.

Otro factor que interviene en el incremento de la corriente subumbral, es el

DIBL ya que como se vió, este efecto produce una disminución en el voltaje de

umbral. Como se puede apreciar de la ecuación 2.2, una reducción del voltaje

de umbral en este caso por el efecto DIBL provoca un aumento en la corriente

subumbral. El efecto DIBL sobre la corriente subumbral, también puede ser visu-

alizado en la figura 2.5; como se observa, este efecto produce un corrimiento de la

curva hacia la parte superior a medida que el voltaje VDS es incrementado, esto

propicia corrientes subumbrales altas. Idealmente el DIBL no cambia la pendiente

subumbral.

Para minimizar las corrientes subumbral, se requiere una St pequeña (ideal-

mente 60mV/dec) y hacer que el efecto DIBL sea minimizado.

Como se ha mencionado, la reducción del DIBL se consigue con altos niveles

de dopado (dopado halo y retrogrado) y la reducción de St mediante bajos niveles
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de dopado. Esto es un problema muy grande en tecnoloǵıas nanoescaladas, ya que

se puede decir que: al emplear grandes concentraciones de dopado para

mantener los SCE bajo control, se genera un gran incremento en la

pendiente subumbral, propiciando elevadas corrientes subumbral [12].

2.5.2. Fugas en las uniones polarizadas en inversa (I2).

Está compuesto por la difusión de portadores minoritarios y arrastre cerca

del borde de las regiones de agotamiento y también de la generación de pares

electon-hueco en las regiones de agotamiento de las uniones polarizadas en inversa.

Cuando las regiones P y N son altamente dopadas, como en el caso de MOSFET

avanzados (para controlar los SCEs), también existe fugas de unión por tuneleo

de banda a banda BTBT [28].

El componente de fuga BTBT, es debido a altos campos eléctricos en las

uniones P-N polarizadas en inversa. Estos campos eléctricos, producen un con-

siderable flujo debido al tuneleo de electrones desde la banda de valencia de la

región P a la banda de conducción de la región N, tal y como es mostrado en la

figura 2.6.

Figura 2.6: BTBT en uniones PN polarizadas inversamente.

La densidad de corriente debido al BTBT, está determinado por [28]:
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Jbb = A
E · Vapp

E
1
2
g

exp

(
−B

E
3
2
g

E

)
(2.4)

A =

√
2m∗q3

4π3}2
y B =

4
√

2m∗

3q}

Donde: m∗ es la masa efectiva del electrón, Eg es la banda prohibida del Silicio,

Vapp es el voltaje aplicado en la unión en inversa, q es la carga del electrón, } es

la constante de plank reducida, E es el campo eléctrico en la unión.

Si tenemos una unión escalón, el campo eléctrico en dicha unión esta dada

por:

E =

√
2qNaNd (Vapp + Vbi)

εsi (Na + Nd)
(2.5)

Donde: Na y Nd son los dopados en las regiones P y N respectivamente, Vbi

es el voltaje inter-construido en la unión.

Como se puede apreciar de la ecuación 2.5, el campo eléctrico se incrementa

cuando los niveles de dopado son mayores. Al incrementarse el campo eléctrico,

también se incrementa la corriente BTBT. Por lo tanto, se puede decir que: en

dispositivos nanoescalados, debido a los altos niveles de dopado y

perfiles abruptos de dopado, requeridos para minimizar los SCEs, las

corrientes BTBT son cada vez mayores [12].

2.5.3. Gate Induced Drain Leakage GIDL (I3).

Es producido por el gran campo eléctrico en el drenador. Cuando la com-

puerta está polarizada para generar acumulación en la superficie, la superficie se

comporta como una región P más altamente dopada que el substrato. Esto causa

que la región de agotamiento sea mucho más estrecha, provocando un incremento
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en el campo eléctrico en la unión. Este campo eléctrico genera la aparición de

corrientes BTBT de drenador a susbstrato tal y como se aprecia en la figura 2.7.

Figura 2.7: GIDL en MOSFETs.

El GIDL se aprecia como un gancho en la curva IDS vs VGS mostrada en la

figura 2.5, esta corriente se incrementa para valores negativos de VG y es más

grande a valores altos de VD. El GIDL es enriquecido con delgados óxidos de

compuerta, por lo tanto se puede decir que: en dispositivos nanoescalados,

debido a los espesores de óxido de compuerta tan delgados requeridos

para minimizar los SCE, las corrientes por GIDL son incrementadas.

2.5.4. Tuneleo en el óxido de compuerta (I4 e I5).

Se originan por la presencia de un campo gran campo eléctrico en óxidos

de compuerta delgados. Los mecanismos de tueneleo se pueden dividir de las

siguientes maneras:

Tuneleo Fowler-Nordheim.

En el tuneleo Fowler-Nordheim, los electrones tunelean a través de una ba-

rrera potencial triangular y solo ocurre para voltajes en el óxido mayores a la
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(a) Fowler-Nordheim (b) Tuneleo directo (c) EDT

Figura 2.8: Diferentes mecanismos de Tuneleo en MOSFET.

altura de la barrera de electrones en la banda de conducción, esto es Vox > φox.

Este mecanismo es mostrado en la figura 2.8(a). Debido a que φox = 3,1eV , los

dispositivos escalados generalmente trabajan a Vox < φox. Por lo tanto, se puede

asumir que este componente de corriente de tuneleo en dispositivos nanoescalados

es despreciable [12].

Tuneleo directo (I4).

En capas delgadas de óxido (de 3 a 4 nm), los electrones desde la capa de inver-

sión tunelean directamente hacia la compuerta a través de la enerǵıa prohibida

del óxido de Silicio, estos electrones fluyen a través de una barrera potencial

trapezoidal y solo ocurre para Vox < φox. La ecuación 2.6 describe este fenómeno.

JDT = A · E2
ox exp



−

B

[
1−

(
1− Vox

φox

) 3
2

]

Eox




(2.6)

A =
q3

16π2}φox

B =
4
√

2m∗φ
3
2
ox

3}q
y Eox =

Vox

tox

El tuneleo directo, está gobernado por tres mecanismos, estos son: Tuneleo
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de Electrones en la Banda de Conducción (TEBC), Tuneleo de Electrones en

la Banda de Valencia (TEBV) y Tuneleo de Huecos en la Banda de Valencia

(THBV), estos tres mecanismos se pueden apreciar en la figura 2.8(b).

En NMOS, TEBC controla el tuneleo de compuerta a canal de inversión,

por otra parte, el tuneleo de compuerta a cuerpo es controlado por TEBV en

agotamiento-inversión y por TEBC cuando se encuentra en acumulación.

En PMOS, THBV controla las fugas de compuerta a canal de inversión, por

otra parte, las fugas de compuerta a cuerpo son controladas por TEBV y por

TEBC cuando el dispositivo está en acumulación.

Debido a que la altura de la barrera para el THBV (4.5eV) es más grande que

la altura de la barrera para el TEBC (3.1eV), la corriente de tuneleo asociada

al THBV es mucho menor que la corriente asociada al TEBC. Por lo tanto, las

corrientes de fuga de tuneleo son menores en un transistor PMOS, que en un

NMOS.

Tuneleo de borde directo (I5).

Este componente es referido como Edge Direct Tunneling o simplemente EDT.

El EDT es generado en los bordes de solapamiento entre las extensiones del

drenador-compuerta y fuente-compuerta y es provocado por el campo eléctrico

aplicado cuando existe una diferencia de potencial entre las terminales drenador-

compuerta y fuente-compuerta.

El TEBC es encargado de producir la corriete EDT en los NMOS tal y como

se aprecia en la figura 2.8(c). Por otra parte, el THBV genera la componente

EDT en los dispositivos PMOS.

De la ecuacion 2.6, se observa que las corrientes de tuneleo I4 e I5 dependen

exponencialmente de los espesores de óxido de compuerta. Como se ha men-

cionado, los requerimentos para tecnoloǵıas actuales, exigen espesores de óxido
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por debajo de los 3nm. Por tal motivo, se puede decir que: en dispositivos

nanoescalados, debido a los espesores de óxido de compuerta tan del-

gados requeridos para minimizar los SCE, las corrientes de fuga por

tuneleo en compuerta son cada vez mayores [24].

La figura 2.9 muestra las corrientes de tuneleo para diferentes espesores de

óxido entre 3.5 a 1 nm contra el voltaje de compuerta. Las curvas mostradas

en esta figura, fueron generadas en Maple con el modelo de corriente de tuneleo

directo en compuerta presentado en [29].

Figura 2.9: Densidades de corriente de tuneleo en compuerta contra voltaje en com-

puerta para diferentes espesores de óxido de compuerta.

Los valores mostrados a la derecha de la gráfica en la figura 2.9 indican las

magnitudes de: 1) corrientes en estado de apagado a temperatura ambiente, 2)

corrientes en estado de apagado a temperatura de 100◦C, 3) corrientes de fuente

a drenador con VG = Vth (VDS = Vdd), y 4) corrientes en estado de encendido con

VG = VDS = Vdd.



30 2.6. Control de los SCEs con la adopción de nuevas estructuras.

Como puede ser visualizado, a medida que el espesor de óxido de compuer-

ta es reducido, las magnitudes de las corrientes de tuneleo en compuerta son

comparables con las corrientes en estado de encendido del transistor.

Las elevadas corrientes de tuneleo en compuerta es una limi-

tante importante en el escalamiento continuo de los MOSFET, de-

bido a que puede conducir a un consumo de potencia estático excesivo

y/ó degradar la integridad del dieléctrico [26](pag. 27).

2.6. Control de los SCEs con la adopción de

nuevas estructuras.

Se ha visto que los métodos para controlar los SCE en dispositivos CMOS en

régimen nanométrico, producen un fuerte incremento en las corrientes de fuga.

Las elevadas corrientes de fuga en los dispositivos CMOS es la principal razón

de que no se siga considerando al MOSFET para continuar con el escalamiento

tecnológico.

Para vencer todas las dificultades presentes en los dispositivos MOS nanoes-

calados, se han considerado estructuras alternativas a los transistores MOSFET

convencionales, tales como los dispositivos Fully Depleted Silicon On Insulator

(FDSOI) y los dispositivos de doble compuerta (DGMOSFET).

Se ha visto que los SCEs se presentan cuando el canal es afectado por las

ĺıneas de campo eléctrico desde la fuente y drenador hacia el canal. En un dis-

positivo MOS convencional, las ĺıneas de campo eléctrico se propagan a través de

las regiones de agotamiento asociadas con las uniones, tal y como se aprecia en

la figura 2.10(a).
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En dispositivos FDSOI, una gran cantidad de ĺıneas de campo eléctrico se pro-

pagan a través del óxido enterrado (BOX) antes de alcanzar la región de canal, tal

y como se muestra en la figura 2.10(b). Los SCEs en FDSOI pueden ser reduci-

dos o incrementados dependiendo de la profundidad del Silicio, la profundidad

del BOX y las concentraciones de dopado.

Una configuración más efectiva es la presentada por el DGMOSFET. Esta

estructura fue propuesta en [30]-[31] y es empleada para reducir los SCE. Cabe

mencionar que a pesar de que es un dispositivo con dos compuertas, ambas están

unidas, formando una única terminal.

En los DGMOSFET, algunas ĺıneas de campo eléctrico desde la fuente y el

drenador por debajo del dispositivo terminan en la compuerta inferior y por lo

tanto, no pueden alcanzar la región de canal; solamente las ĺıneas de campo que

se propagan a través del delgado film de Silicio pueden invadir el canal (ver figura

2.10(c)), esta invasión de ĺıneas de campo eléctrico puede reducirse al reducir el

grosor del film de Silicio, con lo cual se obtiene una fuerte reducción de los SCE.

En [32] han empleado el MTVD para analizar el comportamiento de los dis-

positivos FDSOI y DGMOSFET. Usando las ecuaciones 2.1a y 2.1b, se ha de-

terminado el factor de integridad electrostática para los dispositivos MOSFET,

FDSOI y DGMOSFET.

El factor EI de un dispositivo MOSFET es mostrado a continuación:

EI =

[
1 +

x2
j

L2
el

]
tox

Lel

tdep

Lel

(2.7)

El factor EI de un dispositivo FDSOI lo han obtenido con las siguientes con-

sideraciones: la profundidad de unión es igual al grosor del film de Silicio Tsi y el

campo en la región de canal penetra enteramente en film de Silicio extendiéndose
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(a) MOSFET (b) FDSOI

(c) DGMOSFET

Figura 2.10: Ĺıneas de campo eléctrico en dispositivos MOSFET, FDSOI y DGMOS-

FET.

en cierta medida en el BOX. Con lo anterior en mente, podemos establecer que

el factor de integridad electrostática para un dispositivo FDSOI esta dado por:

EI =

[
1 +

T 2
si

L2
el

]
tox

Lel

Tsi + λTBOX

Lel

(2.8)

Por otro lado, en un dispositivo DGMOSFET, la profundidad de unión efectiva

y la penetración del campo eléctrico en cada uno de los dos canales es igual a

Tsi/2, lo cual conduce a un factor de integridad electrostática de:

EI =
1

2

[
1 +

T 2
si/4

L2
el

]
tox

Lel

Tsi/2

Lel

(2.9)

Analizando las expresiones para los SCE y el DIBL dadas por el MTVD (ecua-

cion 2.1), es evidente que se necesita reducir el factor EI para mantener los SCE

bajo control y tener un DIBL bajo.
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Observando las expresiones de los factores EI de los tres dispositivos: MOS-

FET, FDSOI y DGMOSFET; se puede apreciar que la estructura DGMOSFET

brinda un factor EI mucho más reducido que las otras dos estructuras, debido

a que por su geometŕıa tiene la ventaja natural de ver dos veces un transistor

equivalente FDSOI conectados en paralelo.

2.7. Conclusiones.

En este caṕıtulo se analizaron los problemas que presenta el dispositivo MOS-

FET cuando es escalado. Los espesores delgados de óxido de compuerta y los

elevados niveles de dopado en el MOSFET propician un incremento en las corri-

entes de fuga. Las excesivas corrientes de fuga es la principal limitante para el

escalamiento en regimen nanométrico del MOSFET.

Se observó que los dispositivos FDSOI y DGMOSFET presentan un mejor

factor de integridad electrostática y por lo tanto un mejor control de los SCE.

Se analizó que el dispositivo DGMOSFET presenta un mejor control de los SCE

que el dispositivo CMOS y el FDSOI.
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Caṕıtulo 3

El FinFET

En el apartado anterior, se demostró que los dispositivos doble compuerta

tienen una mejor reducción de los SCEs; debido a esto, estos dispositivos son

los candidatos por excelencia en el escalamiento de tecnoloǵıas por debajo de los

32nm [13].

Se observó que en los DGMOSFETs, los SCEs son controlados en gran medida

por la geometŕıa del dispositivo, en vez de emplear altos niveles de dopado en

el canal como en el caso del MOSFET convencional, ya que el cuerpo de estos

dispositivos es ligeramente dopado ó en algunos casos intŕınseco. Esto trae muchas

ventajas, ya que la movilidad no se ve degradada [6], se mejora la pendiente

subumbral St [33] y los campos eléctricos son reducidos notablemente [34].

Numerosos métodos han sido propuestos para fabricar los dispositivos de doble

compuerta [35]-[38]; sin embargo, la mayoŕıa sufren de complejidad en el proceso

de fabricación.

La estructura denominada como FinFET, ha sido propuesta como la forma

más simple de fabricar dispositivos de doble compuerta, ya que su proceso de

fabricación es muy similar a la de dispositivos convencionales de SOI.

El FinFET es un dispositivo, en el cual un cuerpo delgado en forma de aleta

está rodeado por el electrodo de compuerta, formando dos canales propiamente

35
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alineados en las paredes verticales de dicha aleta.

La figura 3.1, ilustra la estructura f́ısica de dos FinFETs ubicados parale-

lamente. Es importante mencionar que de aqúı en adelante, adoptaremos como

refencia el sistema de cordenadas ilustrado en esta misma figura para todas las

subsiguientes figuras y explicaciones que se lleguen a realizar.

Figura 3.1: Estructura del FinFET.

La figura 3.1 muestra dos aletas rodeadas por la terminal de compuerta, debido

a que el proceso de fabricación más ampliamente recomendado (el cual será co-

mentado en secciones siguientes) genera dos aletas por dispositivo.

A continuación se mencionará el nombre dado a cada una de las dimensiones

mostradas en la figura 3.1.

1. Tsi: Ancho de la aleta.

2. L: Longitud de canal del transistor. No corresponde a la longitud efectiva de

canal, esta dependerá de las difusiones laterales por debajo de la compuerta.

3. Hfin: Altura de la aleta.

4. tox: Espesor de óxido de compuerta.

5. Pfin: Pitch de aleta, el cual está limitado por el proceso de fabricación

empleado.
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Para poder visualizar las dos compuertas presentes en un FinFET, haremos

referencia a la figura 3.2.

(a) Corte de un FinFET por el plano

Z = TBOX + Hfin

(b) Estructura para Z ≤ TBOX + Hfin

(c) Vista de las dos compuertas presentes en el FinFET

Figura 3.2: Ubicación de las dos compuertas en el FinFET.

La figura 3.2(a), muestra el plano Z = TBOX + Hfin, el cual corta a uno de

los dos FinFETs mostrados en la figura 3.1; si quitamos el remanente del corte

y únicamente consideramos la estructuta para: Z ≤ TBOX + Hfin, obtenemos la

estructura mostrada en la figura 3.2(b); por último, si a la estructura mostrada

en la figura 3.2(b) la rotamos π/4 radianes en sentido de las manecillas del reloj

y la vemos desde el plano Z = TBOX + Hfin llegamos a la estrucura mostrada

en la figura 3.2(c); en esta figura se aprecian las dos compuertas presentes en la

aleta y también se aprecia la longitud efectiva de canal. Esta longitud efectiva es

diferente a la longitud L mostrada en la figura 3.1. La reducción de la longitud

de canal en el FinFET es debida a las difusiones laterales Ld mostradas entre las
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dos compuertas. Estas difusiones laterales toman lugar cuando la aleta es dopada

para formar las regiones de drenador - fuente y son similares a las difusiones

laterales presentes en tecnoloǵıas MOSFET convencionales.

(a) Corriente en la pared vertical 1 (b) Corriente en la pared vertical 2

Figura 3.3: Flujo de corriente en las paredes verticales de la aleta.

Gracias a la máscara dura ubicada entre la aleta y la compuerta, se previene

la formación de capa de inversión en la pared superior. Esta máscara dura es

óxido de Silicio grueso, el cual sirve como aislante; por tal razón, el material de

compuerta presente en la pared superior de la aleta no provoca ningun efecto en

dicha pared. De hecho, la compuerta en la pared superior de la aleta únicamente

sirve para unir eléctricamente las dos compuertas ubicadas en las paredes verti-

cales de la aleta.

La figura 3.3 muestra a la aleta de silcio; en (a), se aprecia el flujo de corriente

en una pared vertical; en (b), se muestra a la misma aleta rotada π/2 en contra

del sentido de las manecillas de reloj, en esta figura, se aprecia el flujo de corriente

en la otra pared vertical. Como se aprecia, en cada una de las paredes verticales

fluye la mitad de la corriente IDS que es capaz de manejar el dispositivo; visto

de otra manera, se puede decir que en una pared vertical se forma un transistor

con ancho W = Hfin y en la otra pared vertical se forma otro transistor con la
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misma W ; por otra parte, como la compuerta es la misma para las dos paredes

verticales, la estructura es similar a tener dos transistores conectados en paralelo.

Por las anteriores razones, el ancho efectivo por aleta esta dado por: W = 2Hfin.

Debido a que el ancho de canal está limitado por la altura de la aleta; lo

que se hace en diseños con FinFETs para incrementar el valor del ancho en un

dispositivo, es poner aletas en paralelo [39]. La ecuación 3.1 es una generalización

del ancho efectivo de un dispositivo, cuando se tiene n aletas en paralelo.

Weff = 2 · n ·Hfin (3.1)

3.1. Clases de FinFETs

La clasificación de los FinFETs es hecha en base a la manera en como se

ajusta el voltaje umbral, los materiales emplados en el proceso de fabricación y

los niveles de dopado en la aleta de Silicio. A continuación se enlistan los diferentes

tipos de FinFETs:

1. FinFET simétrico.

Este dispositivo se muestra en la figura 3.4(a). Es fabricado con materia-

les empleados en un proceso de fabricación CMOS convencional, emplea

polysilico altamente dopado como electrodo de compuerta (poly n+ para

los transistores NMOS y poly p+ para los PMOS). La denominación de

FinFET simétrico es debida a que las dos compuertas tienen la misma fun-

ción de trabajo. En estos dispositivos, el voltaje de umbral es ajustado con

altas concentraciones de dopado en la aleta de Silicio. Tiene la desventaja

de que la movilidad se ve degradada por los altos niveles de dopado en los

canales.
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(a) FinFET simétrico

(b) FinFET asimétrico

(c) Mig-Gap FinFET

Figura 3.4: Clases de FinFETs.

2. FinFET asimétrico.

Este dispositivo se muestra en la figura 3.4(b). Tiene la primera compuerta

de poly n+ y la segunda de poly p+. La denominación de FinFET asimétri-

co es por que existe una asimetŕıa de las funciones de trabajo entre ambas

compuertas; tal asimetŕıa controla el voltaje de umbral sin necesidad de

altos dopados en la aleta de Silicio [40].

3. Mid-Gap FinFET (MGDG).

Este dispositivo se muestra en la figura 3.4(c).Es fabricado con compuertas

con funciónes de trabajo ajustables. Tiene la ventaja de que el voltaje de

umbral es ajustado con la función de trabajo del material de compuerta, sin

necesidad de tener grandes dopados en la aleta de Silicio, incluso la región
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en donde se presentan los canales de inversión puede ser de Silicio intŕınseco

[40]. La denominación de Mid-Gap FinFET es debida a que para obtener

adecuados voltajes de umbral, se elige un material de compuerta con una

función de trabajo cercana al valor medio de la enerǵıa prohibida. Tiene la

ventaja de que la movilidad de los portadores no se ve degradada (por el

cuerpo intŕınseco) y si el material elegido en la compuerta es metálico, se

elimina la región de agotamiento que presenta el Polysilicio, reflejándose en

un acoplamiento mejor entre la compuerta y los dos canales [41].

3.2. Proceso de fabricación

En el FinFET, el ancho de la aleta Tsi es la variable más importante en el

proceso de fabricación, ya que como se vió anteriormente, este parámetro es en

gran medida responsable de reducir los SCEs, se verá en las siguientes secciones

que la reducción de esta dimensión tambien aliva las corrientes de fuga. Por lo

tanto, es importante obtener un adecuado control en la dimensión Tsi a la hora

de la fabricación. En [32], se ha demostrado que para la adecuada supresión de

los SCEs se requiere que Tsi sea aproximadamente la mitad de la longitud de

compuerta Lch; por tal razón, tecnoloǵıas sub-litográficas son necesarias para la

formación de la aleta.

3.2.1. Lay-out de FinFETs

El FinFET tiene la ventaja que el lay-out empleado para su fabricación es

similar al lay-out de un dispositivo MOS convencional, con la diferencia de que

como la corriente fluye en las dos paredes verticales de la alta, el ancho efectivo

del canal es diferente al ancho establecido por el layout.
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(a) Lay-out de un MOSFET (b) Lay-out de un FinFET

Figura 3.5: Comparación entre los layouts de MOSFETs y FinFETs.

La figura 3.5, muestra una comparación entre los patrones geométricos de

los dispositivos MOSFET y FinFET. En esta figura las dimensiones Tsi, Pfin

y L representan los mismos parámetros mostrados en la figura 3.1. Dos nuevas

dimensiones introducidas en el lay-out se comentan a continuación:

1. Wfoot, representa en el caso del MOSFET convencional el ancho efectivo

Weff de canal; por otra parte, en el caso del FinFET representa el ancho

del área de consumo por dispositivo (como se ha mencionado anteriormente,

esta dimensión no representa el ancho efectivo de canal del dispositivo).

2. Lext, representa la distancia entre el borde de la compuerta y el borde de

las regiones de fuente y drenador

El ancho efectivo de canal Weff en un FinFET está relacionado con la dimen-

sión Wfoot en el layout por medio de la ecuación 3.2:

Weff = 2Hfin
Wfoot

Pfin

(3.2)

Para incrementar el manejo de corriente por unidad Wfoot, se puede incremen-

tar la altura de la aleta de Silicio Hfin o reducir el pitch Pfin, ambos parámetros
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poseén ciertas limitaciones; por un lado, incrementar la altura de la aleta difi-

culta el depósito del material de compuerta y por otra parte, el pitch de aleta

está determinado por el proceso de litograf́ıa empleado en el grabado de las aletas.

A continuación se especificarán los pasos a seguir en la fabricación de FinFETs.

3.2.2. Fabricación de las aletas de Silicio

Para mejorar el pitch Pfin, en [42] se ha propuesto el grabado de aletas me-

diante spacer lithography. Esta técnica involucra el uso de capas de sacrificio, las

cuales servirán para soportar unos spacers ; el grosor de los spacers determinará el

ancho Tsi de las aletas a ser grabadas sobre la oblea SOI.

A continuación se describirá a grandes rasgos el proceso presentado en [42].

Para el mejor entendimiento de los pasos de fabricación, haremos referencia a la

figura 3.6.

(a) Reducción del Silicio por oxidación

térmica

(b) Formación de las capas de sacrificio

(c) Formación de los spacers de PSG (d) Eliminación de las capas de sacrifi-

cio
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(e) Fotoresist define las regiones de

drenador y fuente

(f) Grabado de aletas y regiones de

drenador y fuente en la oblea SOI

Figura 3.6: Proceso de fabricación de las aletas de los FinFET.

1. El proceso de fabricación empieza con una oblea SOI convencional de 100nm.

2. El Silicio sobre el aislante se reduce a 50nm por oxidación térmica; después

de esto, la estructura queda como se muestra en la figura 3.6(a). La capa

de óxido de 50nm por encima del Silicio, servirá como la máscara dura en

la pared superior de la aleta.

3. Mediante Low Pressure Chemical Vapor Deposition (LPCVD) se deposita

Si0,4Ge0,6. Este material, actuará como material de sacrificio. El grabado de

esta capa de sacrificio, es definida por medio de litograf́ıa convencional y es

grabada por plasma (ver la figura 3.6(b)).

4. Se deposita Phospho Silicate Glass (PSG) en todas las paredes de las capas

de sacrificio por medio de LPCVD; después de esto, se remueve el PSG

ubicado en las paredes superiores de las capas de sacrificio. En la figura

3.6(c) se aprecia que únicamente se tiene los spacers de PSG en las paredes

laterales de la capa de sacrificio. El espesor del PSG en las paredes de la

capa de sacrificio determinará el ancho final de las aletas a ser grabadas, es

decir la dimensión Tsi.

5. Se elimina la capa de sacrificio mediante grabado en seco. Despues de esto,

la estructura queda como se muestra en la figura 3.6(d). Este proceso no
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afecta al óxido térmicamente crecido, ya que la selectividad del grabado del

Si0,4Ge0,6 con relación al SiO2 es mayor a 400. Los spacers serán usados

como una máscara de grabado para transferir la figura de la aleta a la oblea

SOI mediante un grabado de plasma anisotrópico.

6. Se deposita fotoresist para definir las regiones de drenador y fuente de los

transistores mediante litograf́ıa óptica convencional. Esto se aprecia en la

figura 3.6(e).

Por último, en la figura 3.6(f) se muestra la estructura resultante despues del

grabado de las aletas y de las regiones de drenador y fuente sobre la oblea SOI.

En resumen, los spacers de PSG y el fotoresist son empleados para la trans-

ferir las aletas y las regiones drenador-fuente respectivamente en la oblea SOI.

Las ventajas del empleo de este método, es que se puede incrementar en dos

la densidad de aletas alcanzable por litograf́ıa, proporciando al FinFET mayor

manejo de corriente. Por otro lado, el hecho de definir el ancho de la aleta con

la grosor de la peĺıcula del PSG depositado ofrece las ventajas de obtener ĺıneas

más delgadas que un proceso convencional de litograf́ıa y tener bajas rugosidades

en las aletas formadas.

Después de la formación de la aleta de Silicio, las superficies exhiben demasia-

da rugosidad, debido a esto, la movilidad a lo largo de las paredes verticales de la

aleta es pobre. La manera simple de reparar la rugosidad es a través de oxidación

[43].

Teniendo la aleta previamente tratada, se crece óxido de compuerta sobre las

superficies de la aleta. El método empleado para crecer el óxido en las paredes

laterales de la aleta es: In-Situ-Steam-Generated (ISSG) rapid thermal oxidation

[44], [45]. Este método es elegido por que la razón del crecimiento del óxido de

Silicio es insensible a la orientación de las superficies laterales de la aleta.
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3.2.3. Depósito del material de compuerta

El electrodo de compuerta, es grabado sobre las aletas con el uso de litograf́ıa

convencional.

Existen diferentes alternativas a la hora de elegir el material de compuerta,

la elección es hecha en base a los niveles de voltaje de umbral que se desean para

el dispositivo.

A continuación se muestran las posibles alternativas en el uso de materiales

para la formación de la compuerta.

1. Compuertas de Polysilicio idénticas.

Se puede emplear Polysilicio altamente dopado n+ para los transistores

NMOS ó p+ para los transistores PMOS, el problema de estos materiales

es que las funciones de trabajo están fijas y para poder ajustar el voltaje

de umbral, se requieren altos niveles de dopado en la aleta [40].

2. Compuertas n+ y p+ .

Se puede colocar la primera compuerta de poly n+ y la segunda de poly

p+; el resultado de esta estructura es referida como FinFET asimétrico.

Dos grandes ángulos de inclinación para el implante en la compuerta son

usados; por tal razón, este proceso requiere una compuerta de Polysilicio

delgada y aletas altas para que la sombra de la aleta no permita que las

paredes verticales reciban los dos tipos de implantes tal y como se muestra

en la figura 3.7.



3. El FinFET 47

Figura 3.7: Implantes de dopado para la formación de FinFETs asimétricos.

3. Compuertas con función de trabajo ajustable.

A continuación se comentan dos materiales con funciones de trabajo ajusta-

bles:

a) Compuertas de SixGe1−x, dopadas con Boro.

En [46] se ha demostrado que se pueden obtener diferentes funciones de

trabajo en materiales SixGe1−x dopados con Boro, con tan solo cambiar

el contenido del Germanio. En este material, el aumento del contenido

de Germanio produce una reducción en la función de trabajo. Desde

5.16eV para Silicio, hasta 4.67eV para el Germanio.

b) Compuertas metálicas.

El depósito de electrodos de compuerta metálicos es dif́ıcil debido a

que muchos metales no son compatibles con el proceso de fabricación

por las altas temperaturas empleadas.

Sin embargo, algunos métales nitridos son estables a altas temperatu-

ras, como el caso de: TiN, TiSiN,TaN y TaCN, la función de trabajo

de estos materiales están en el rango de 4.4eV a 4.7eV; la función de

trabajo depende de: el espesor de la compuerta, la composición de la

aleación, la orientación del cristal y el dieléctrico del material [32].
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3.2.4. Contactos en las aletas

En [32], se mencionan los diferentes tipos de contactos en las aletas. Estos

están ilustrados en la figura 3.8.

(a) Dumbbell (b) Saddle

Figura 3.8: Diferentes tipos de contactos en las aletas.

1. Dumbbell contact en fuente y drenador.

Este tipo de contacto es idéntico al contacto en los MOSFET planar. El

espacio entre el contacto y la compuerta, es limitado por la distancia Lext,

tal y como se muestra en la figura 3.8(a).

2. Saddle contact (individuales ó slot)

Este tipo de contacto es mostrado en la figura 3.8(b), con sus dos variantes:

individual ó slot. Este contacto es atractivo debido a que:

a) El espacio entre el contacto y la compuerta puede ser más pequeño

que en el caso de dumbbell contact.

b) Toca tanto la pared superior, aśı como las paredes verticales de la

aleta como se aprecia en la figura 3.9(a), este hecho ayuda a reducir

la resistencia de contacto.

Para realizar este tipo de contacto se necesita formar metal silicide en las

paredes de la aleta en donde se requiera el contacto.
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(a) Contacto alineado (b) Contacto desalineado

Figura 3.9: Importancia del alineamiento de los contactos.

El problema del contacto saddle es que se debe tener un buen alineamiento

con la aleta, ya que una desviación de los contactos pudiera ocasionar que

no se toquen las paredes verticales de la aleta como se mestra en la figura

3.9(b). El alineamiento es importante cuando el tamaño del contacto es

similar al ancho de la aleta en las regiones de fuente y drenador.

Otro problema presentado en este tipo de contacto, es el pitch del contacto;

si el pitch del contacto es mayor que el pitch de las aletas, los contactos

individuales no pueden ser realizados; cuando se presenta esta situación, es

preferible hacer un slot contact.

El problema del alineamiento en los slot contacts es menos severo que en el

caso de los contactos individuales. Sin embargo, el empleo de este tipo de

contactos incrementa la capacitancia entre la compuerta y contacto por el

el metal extra ubicado entre las aletas.

3.3. Simboloǵıa empleada para representar FinFETs

Actualmente en literatura existen diversos trabajos enfocados dispositivos

DGMOSFET y FinFETs. En ellos se observa que no hay una convención adop-

tada para representar simbólicamente los dispositivos los FinFETs.
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A lo largo de la tesis, se empleará la simboloǵıa mostrada en la figura 3.10.

(a) FinFET tipo N (b) FinFET tipo P

Figura 3.10: Simboloǵıa eléctrica usada en la tesis para represntar a los FinFETs.

La simboloǵıa eléctica de ambos FinFETs hace referencia al hecho de que es-

tos dispositivos tienen sus dos compuertas conectadas (ĺınea punteada) a una sola

terminal de Compuerta, las otras dos terminales son el Drenador y la Fuente. Las

tres terminales de este dispositivo tienen funciones similares a las que presentan

los dispositivos MOSFET.

La diferencia entre la simboloǵıa para un FinFET tipo N y un FinFET tipo P

es que el FinFET N no tiene circulos en sus dos compuertas (ver figura 3.10(a)).

Por otra parte, el FinFET P tiene un circulo en cada una de sus dos compuertas

(ver figura 3.10(b)).

3.4. Voltaje de umbral en FinFETs

El voltaje de umbral en los FinFETs, depende de los parámetros geométricos

tales como la longitud, ancho de la aleta y el espesor del óxido de compuerta. En

[40] se presenta un análisis de los métodos empleados para controlar el voltaje de

umbral en dispositivos de doble compuerta. De los tres métodos presentados en

dicho articulo, se derivan las tres clases de FinFETs vistas en la sección 3.1.
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En [47] se presenta un modelo para determinar el voltaje de umbral en dis-

positivos simétricos y asimétricos. Este modelo toma en cuenta la reducción del

voltaje de umbral debida al DIBL y a los SCEs. En las siguientes subsecciones, se

presentará dicho modelo. Primero se comentará como es determinado el voltaje

de umbral para dispositivos asimétricos y luego se generalizarán las expresiones

para obtener los voltajes de umbral en dispositivos simétricos y MGDG.

3.4.1. Voltaje de umbral en dispositivos asimétricos

Para establecer el voltaje de umbral en los dispositivos asimétricos, haremos

ciertas especificaciones basandonos en la figura 3.11. En esta figura, se muestra

un transistor de doble compuerta canal N (figura (a))y otro de canal P (figura

(b)), ambos son del tipo asimétricos.

(a) Canal N

(b) Canal P

Figura 3.11: Transistores de doble compuerta asimétricos.

En los dispositivos asimétricos canal N se le llamará compuerta delantera a la

compuerta de poly n+, al óxido de Silicio ubicado entre la compueta delantera y

el cuepo de Silicio se le denotará por toxf . Se le asignará el nombre de compuerta

trasera a la compuerta de poly p+ y al óxido de Silicio presente entre la com-

puerta trasera y el cuerpo de Silicio se denotará como toxb. Las especificaciones
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anteriores se pueden visualizar en la figura 3.11(a).

Por otro lado, a los dispositivos asimétricos canal P se le llamará compuerta

delantera a la compuerta de poly p+, al óxido de Silicio ubicado entre la com-

pueta delantera y el cuepo de Silicio se le denotará por toxf . Se le asignará el

nombre de compuerta trasera a la compuerta de poly n+ y al óxido de Silicio

entre la compuerta trasera y el cuerpo de Silicio se denotará como toxb. Las es-

pecificaciones anteriores se pueden visualizar en la figura 3.11(b).

Con las anteriores consideraciones, el modelo presentado en [47] para el voltaje

en los dispositivos asimétricos esta dado como:

V th(asym) = Vth,L(asym) − Vroll−off (3.3a)

Vth,L(asym) =
Eg

2q
+ φB +

1

1 + r

[
ΦGfS + rΦGbS −

(
Qb

Coxf

− r
Qb

2Csi

)]
(3.3b)

Vroll−off =
3TsitoxfVDS

L2
eff

+
3TsitoxfEg

2qγL2
eff

(3.3c)

r =
3toxf

3toxb + Tsi

, φB =
kT

q
ln

(
Na

ni

)
, Qb = qNaTsi, Coxf =

εox

toxf

, Csi =
εsi

Tsi

ΦGfS = Φ(polyn+) −
(

χsi +
Eg

2q
+ φB

)
, ΦGbS = Φ(polyp+) −

(
χsi +

Eg

2q
+ φB

)

Donde: Vth,L(asym) es el voltaje de umbral para dispositivos asimétricos de

canal largo, Vroll−off es la reducción del voltaje de umbral debido al DIBL y

SCE, Eg es la enerǵıa prohibida del Silicio, q es la carga del electrón, φB es el

potencial de Fermi, r es el factor de acoplamiento entre la compuerta delantera

y la compuerta trasera, ΦGfS es la diferencia entre las funciones de trabajo de
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la compuerta delantera y el cuerpo de Silicio, ΦGbS es la diferencia entre las fun-

ciones de trabajo de la compuerta trasera y el cuerpo de Silicio, Qb es la carga en

el cuepo de Silicio, Coxf es la capacitancia de óxido de la compuerta delantera,

Csi es la capacitancia en cuerpo de Silicio, Tsi es el ancho del cuerpo de Silicio,

toxf es el espesor del óxido en la compuerta delantera, Leff es la longitud efectiva

de canal del transistor, γ es 1/3 para longitudes menores a 25nm.

3.4.2. Voltaje de umbral en dispositivos simétricos y MGDG

El modelo dado en la ecuación 3.3 es generalizado para determinar el voltaje

de umbral en dispositivos simétricos y MGDG. Para hacer dicha generalización,

se identifica que los parámetros para la compuerta delantera y trasera son los

mismos. Por lo tanto, poniendo ΦGfS = ΦGbS y toxf = toxb para el factor r

en la ecuación 3.3b, llegamos al modelo de voltaje de umbral para dispositivos

simétricos y MGDG:

V th(sym) = Vth,L(sym) − Vroll−off (3.4a)

Vth,L(sym) =
Eg

2q
+ φB + ΦGfS − Qb

2Coxf

(3.4b)

Donde el término Vth,L(sym) es el voltaje de umbral para dispositivos simétricos

ó MGDG de canal largo; todos los demás parámetros, representan lo mismo que

en el caso del modelo dado en la ecuación 3.3.

Para el caso de dispositivos simétricos, como las funciones de trabajo de las

compuetas de poly están atadas a 4.05eV (para los transistores N) y 5.17eV (para

los transistores P), se ve la necesidad de tener grandes concentraciones de dopado

en el cuerpo para ajustar el valor de los voltajes de umbral a valores aceptables en

aplicaciones digitales. Por otra parte, para el caso de dispositivos MGDG, debido
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al empleo de funciones de trabajo variables, el control de los voltajes de umbral

no requiere dopados elevados.

3.5. Capacitancias en FinFETs

La figura 3.1 fue empleada para poder visualizar adecuadamente las aletas y

las dos compuertas presentes por aleta en un FinFET. La estructura f́ısica real

de este dispositivo difiere un poco con la imagen mostrada en la figura 3.1.

En el proceso de fabricación, despues de realizar el depósito del material de

compuerta, se efectúa una planarización de la compuerta. La estructura final de

el FinFET después de dicha planarización, es mostrada en la figura 3.12.

Figura 3.12: Estructura empleada para determinar las capacitancias en el FinFET.

Para poder determinar las capacitancias en los FinFET, harémos referencia a

la figura 3.12; en esta se muestran nuevas dimensiones en relación a la figura 3.1.

En los transistores FinFET, las capacitancias de solapamiento y por efecto

borde son las capacitancias parásitas dominantes. La capacitancia total de com-

puerta en estos dispositivos es:

Cg,total = Cin + Cp (3.5)

Donde: Cin es la capacitancia intŕınseca de compuerta y es igual a: 2nCoxHfinL.

Por otra parte Cp denota la capacitancia parásita entre la compuerta y las exten-
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siones de derenador y fuente.

Las capacitancias intŕınsecas en los FinFETs, son derivadas de las cargas

presentes en sus terminales. Estas cargas son dependientes de la polarización y

de la región de operación del dispositivo. Para encontrar estas capacitancias, se

debe dividir la carga de inversión entre las regiones de fuente y drenador usando la

aproximación de partición de carga Ward-Dutton [48]. La capacitancia intŕınseca

y la partición de carga para dispositivos de doble compuerta, son determinados

en el modelo BSIM-CMG [49].

Por otra parte, la capacitancia parásita Cp es dividida en dos componentes,

una debida a capacitancias de solapamiento: Cov y otra debida a las capaci-

tancias de efecto borde: Cfr. Otras componentes tales como las capacitancias de

compuerta a substrato o de fuente/drenador a substrato son mı́nimas y se pueden

despreciar sin mayor problema, debido a la presencia del óxido enterrado (BOX)

[50].

3.5.1. Capacitancias de solapamiento Cov

La figura 3.13 muestra las capacitancias de solapamiento presentes en los dis-

positivos FinFET.

En la figura 3.13(a), se muestran las cuatro capacitancias formadas desde

la compuerta ubicada en las paredes laterales de la aleta hacia las regiones de

drenador y fuente, estas capacitancias tienen al espesor de óxido de compuerta

como dielectrico tox. Por otro lado, en la figura 3.13(b), se muestran las dos ca-

pacitancias formadas desde la compuerta ubicada en el tope de la aleta hacia las

regiones de drenador y fuente, estas capacitancias tienen al espesor de la mascara

dura Tmask como dieléctrico.
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(a) Capacitancias cov(tox)

(b) Capacitancias cov(Tmask)

Figura 3.13: Capacitancias de solapamiento en un FinFET.

En [50] expresan a las capacitancias de solapamiento como lo muestra la

ecuación 3.6:

c
′
ov(t) =

∆(t) + Ld

t
εox +

2εsi

π
ln

[
1 +

xj

t
sin

(
π

2

εox

εsi

)]
(3.6a)

∆(t) =
t

2




1− cos
(π

2

)

sin
(π

2

) +

1− cos

(
π

2

εox

εsi

)

sin

(
π

2

εox

εsi

)


 (3.6b)

Donde: xj es la profundidad de unión y es igual a Tsi/2, Ld es la distancia de

la difusión lateral de solapamiento en las regiones de drenador y fuente, estas dos

dimensiones pueden ser visualizadas en la figura 3.13(a).

El término t en las ecuaciones 3.6, se debe sustituir por el valor de Tmask,

cuando deseamos determinar la capacitancia c
′
ov(Tmask); por otra parte, para de-
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terminar la capacitancia c
′
ov(tox), t debe ser sustituida por el valor de tox.

Las capacitancias dadas por la ecuación 3.6 son capacitancias por unidad de

longitud. Por lo tanto, para determinar la capacitancia total en estas regiones

debemos multiplicar los valores obtenidos con la ecuación 3.6 por las dimensiónes

correspondientes. Esto es, multiplicaremos Tsi por c
′
ov(Tmask) para determinar la

capacitancia total Cov(Tmask) y multiplicaremos Hfin por c
′
ov(tox) para determinar

la capacitancia total Cov(tox). Con las anteriores consideraciones, la capacitancia

Cov total estará determinada por medio de la ecuación 3.7.

Cov = n · (2Tsi · cov(Tmask) + 4Hfin · cov(tox)) (3.7)

Donde: n es el número de aletas conectadas en paralelo, el factor 2 multipli-

cando a Tsi · cov(Tmask) es debido a que hay dos capacitancias de este tipo (ver

figura 3.13(b)) y el factor 4 multiplicando a Hfin · cov(tox) es debido a que hay 4

capacitancias de este tipo (ver figura 3.13(a)).

3.5.2. Capacitancias por efecto borde Cfr

La capacitancia Cfr está compuesta de la capacitancia de borde externa Cof y

por la capacitancia de borde interna Cif , esta última capacitancia es dependiente

de la polarización. Antes de que el dispositivo pase a inversión fuerte, la magnitud

de Cif es comparable con Cof .

Las figuras 3.14(a) y (b) muestran un corte transversal en el plano y − z, en

ellas se aprecian las capacitancias C1 y C2. C1 está asociado con el flujo eléctrico

que empieza desde lo alto de la superficie de la compuerta (esta superficie se

encuentra en el plano x − y) y termina en lo alto de las superficies de las aletas

de Silicio (de igual manera en un plano x−y) en las regiones de fuente y drenador.
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(a) Capacitancia C1 (b) Capacitancia C2

(c) Capacitancia C3 (d) Capacitancia Cif

Figura 3.14: Capacitancias por efecto borde Cfr en un FinFET.

Cuando consideramos las ĺıneas de campo eléctrico (linéas punteadas) en la

figura 3.14(a), usamos dos cuartos de circunferencia para obtener C1. Un cuarto

de la circunferencia tiene radio igual a yl con origen en O1, y el otro cuarto tiene

un radio de valor Tpoly +Tmask+yl con origen en O2. Debido a que en los FinFETs

un valor elevado de Lext produce una elevada resistencia en el drenador y fuente,

es deseable minimizar esta dimensión y por tal razón se tomará la consideración

que: Tpoly+Tmask ≥ Lext. Por otra parte, un gran ancho Wcon en el pad de fuente y

drenador es deseable para minimizar la resistencia de contacto en estas regiones.

Por lo tanto, todas las ĺıneas de campo eléctrico terminarán en las extensiones

de drenador y fuente incluyendo los pads. La longitud del campo eléctrico puede

ser expresada como:



3. El FinFET 59

2πy

4
+

2π (y + Tpoly + Tmask)

4
(3.8)

Acorde a lo anterior, C1 está dado como:

C1 = 2n (Tsi + Sfin)

∫ L/2

0

εox

2πy + 2π (y + Tpoly + Tmask)
· dy

=
2n (Tsi + Sfin) εox

π
ln

(
1 +

L

Tpoly + Tmask

)
(3.9)

C2 puede ser considerado como las contribuciones de los campos eléctricos de

las paredes de la compuerta (plano z − x) hacia lo alto de las superficies de la

aleta de Silicio (plano x − y), tal y como se muestra en la figura 3.14(b). C2 es

modelada en [50] mediante:

C2 =
2εoxWC2

π
ln


Tmask + η1Tpoly +

√
(η1Tpoly)

2 + 2Tmaskη1Tpoly

Tmask




+
η2e

−1εoxWC2

π
ln

(
πWC2

Tmask

)
(3.10)

Donde:

WC2 = nTsi

η1 = exp




Lext −
√

T 2
poly + 2TmaskTpoly

τ1Lext




η2 = 7,9

τ1 = 15

La capacitancia C3 es debida al acoplamiento entre las paredes verticales de

la alteta de Silicio (plano y− z) y la compuerta (plano z − x). Esta capacitancia

se muestra en la figura 3.14(c). C3 también es modelado en [50] como:
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C3 =
2εoxWC3

π
ln


tox + η3Sfin/4 +

√
(η3Sfin/2)2 + toxη3Sfin

tox




+
η4e

−1εoxWC3

π
ln

(
πWC3

tox

)
(3.11)

Donde:

WC3 = 2nHfin

η3 = exp




Lext −
√

S2
fin/4 + toxSfin

τ2Lext




η4 = 5

τ2 = 30

Las anteriores capacitancias de efecto borde, son denominadas como capaci-

tancias de efecto borde externas.

La figura 3.14(d) muestra las capacitancias por efecto borde internas Cif . Co-

mo se comentó previamente, estas capacitancias dependen de la polarización, ya

que solamente están presentes cuando el dispositivo se encuentra en inversión

débil. Cuando el dispositivo está en inversión fuerte, la capa de inversión en los

dos canales protege a las regiones de fuente y drenador, con ello no se producen

las ĺıneas de campo y la capacitancia es cero.

La capacitancia C
′
if es modelada en [51] como:

C
′
if =

εox

θ
ln

(
r2

r1

)

θ = β =
πεox

2εsi

, r1 =
tox

tan β
− Ld, r2 =

tox

sin β
+ Tsi (3.12)

Esta es una capacitancia por unidad de longitud, para considerar el valor total

de la capacitancia, debemos de multiplicar el valor de Cif por la longitud total en
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donde se presentan estas ĺıneas de campo, es decir por 2Hfin (considerando una

aleta). Con lo anterior en mente, la capaitancia Cif es determinada mediante la

ecuación 3.13

Cif = C
′
if2nHfin (3.13)

3.6. Corrientes de fuga

En los FinFETs, la estructura geométrica del dispositivo y los niveles de

dopado tienen un fuerte impacto en las corrientes de fuga.

Estudios realizados han determinado que el FinFET MGDG tiene corrientes

de fuga menores en comparación con los dispositivos simétricos y asimétricos [52].

Por tal razón, los siguientes análisis de fugas se han realizado para dispositivos

MGDG.

Los principales mecanismos de fuga en los FinFET MGDG son: las corrientes

subumbral y las corrientes de tuneleo en compuerta (tuneleo de compuerta a

canal y en las regiones de solapamiento entre las extensiones drenador/fuente a

compuerta) [52], estos componentes son mostradas en la figura 3.15.

Figura 3.15: Principales mecanismos de fuga presentes en un FinFET.
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3.6.1. Corriente subumbral

Esta corriente de fuga se presenta cuando el dispositivo está en inversión débil

y es determinada mediante [52]:

IDS =
2Hfin

Leff

µ0Cox (m− 1) V 2
T × exp

(
VGS − Vth

m · VT

)
×

(
1− exp

(−VDS

VT

))
(3.14)

St =

(
d(log IDS)

dVGS

)−1

= 2,3 ·m · kT

q

Todos los parámetros involucrados en la ecuación 3.14 representan lo mismo

que en el caso de la ecuación 2.2, con la única diferencia de que la W se ha

sustituido por 2Hfin.

En la sección 2.5.1 se observó que los factores que provocan un aumento

en la corriente subumbral son los voltajes de umbral reducidos y las pendientes

subumbral elevadas. En la sección 3.4 se ha visto como el DIBL y los SCEs afectan

al voltaje de umbral. En la siguiente sección, se analizará como es determinada

la pendiente subumbral en los FinFETs MGDG.

Pendiente Subumbral

El modelo matemático y el análisis de la pendiente subumbral para los dispo-

sitivos MGDG está dado en [33], dicho modelo se presenta a continuación:



3. El FinFET 63

S =

[
1− 2Γ1 cos

(
Tsi

4λ1

)
exp

(
−Leff

2λ1

)]−1
kT

q
ln 10, (3.15a)

λ1 =
1 + 1/r

1 + π/2
Tsi =

Tsi + εsitox/εox

1 + π/2
Para : r ≤ π

2
, (3.15b)

ó λ1 =
1 +

√
2/r√

2 + π/2
Tsi =

Tsi +
√

2εsitox/εox√
2 + π/2

Para : r >
π

2
(3.15c)

r =
εoxTsi

εsitox

, (3.15d)

Γ1 =
2λ1

Tsi

×

√
1 +

T 2
si

r2λ2
1

1

r
+

1

2
+

T 2
si

2r2λ2
1

. (3.15e)

Este modelo fue implementado en Maple para determinar la dependencia que

tiene la pendiente subumbral con los parámetros tecnológicos de fabricación en

los FinFETs.

La figura 3.16 muestra tres gráficas 3-D, en las cuales se muestra el compor-

tamiento de la pendiente subumbral en función de la longitud efectiva Leff y el

ancho de la aleta Tsi. La superficie más elevada de las tres, corresponde a un tox

de 1.6nm, la de enmedio corresponde a un tox de 1.3nm y la más baja es para un

tox de 1nm.

Como se puede observar en la figura 3.16, la pendiente subumbral se puede

disminuir reduciendo el espesor del óxido de compuerta, aumentando la longitud

del canal ó reduciendo el ancho de la aleta Tsi.

Basandonos en la ecuación 3.14, se puede observar que si se desea reducir la

corriente subumbral de un FinFET, se debe aumentar el voltaje de umbral o

reducir la pendiente subumbral.
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Figura 3.16: Dependencia de la pendiente subumbral con las dimensiones Tsi y Leff

(superficie rosa: tox = 1nm, superficie azul: tox = 1,3nm y superficie amarilla: tox =

1,6nm).

Como se observó en la sección 3.4, el voltaje de umbral en los FinFETs de-

terminado por la geometŕıa del dispositivo. La pendiente subumbral también es

determinada en gran medida por las geometŕıas presentes en estos dispositivos.

Por tal razón, la magnitud de la corriente subumbral en estos dispositivos es ajus-

tada con las dimensiones y geometŕıas presentes en el dispositivo.

En la figura 3.17, se muestra el valor de las corrientes subumbral para transis-

tores con diferentes tamaños de aletas. Los FinFETs considerados en estas gráfi-

cas, tienen las siguientes caracteŕısticas: Hfin=50nm, Leff=18nm, tox=1.3nm,

φm=4.4eV. La superficie superior corresponde a un Tsi de 12nm, la de enmedio

corresponde a un Tsi de 8nm y la inferior es para un Tsi de 4nm.

Las gráficas en la figura 3.17, muestran que se pueden obtener reducciones

considerables de la corriente subumbral para dispositivos con los mismos anchos

y longitudes efectivas con solo reducir el ancho de la aleta Tsi del FinFET. En

esta misma figura, también se aprecia que la pendiente subumbral (pendiente de

las superficies) se reduce para dimensiones Tsi menores.
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Figura 3.17: Comportamiento de la corriente subumbral para diferentes valores de Tsi

(superficie naranja: Tsi = 4nm, superficie azul: Tsi = 8nm y superficie amarilla con

violeta: Tsi = 12nm).

3.6.2. Corriente de tuneleo de compuerta a canal

Esta corriente de tuneleo depende exponencialmente del campo eléctrico en

el óxido de compuerta. El campo en el óxido de compuerta, es determinado con

la ecuación 3.16 presentada en [34].

Eox =
ηQinv + Qbulk

εox

(3.16)

Donde: Qinv es la carga de inversión de portadores en la capa de inversión,

Qbulk es la carga en el cuerpo de Silicio, εox es la permitividad del óxido y η es

un factor de ajuste.

La figura 3.18 muestra el doblamiento de las bandas de enerǵıa en los diferentes

tipos de FinFETs de canal N en el estado de inversión.

Se puede apreciar que en los tres tipos de FinFET, el tuneleo de compuerta

a canal es debido al TEBC desde el cuerpo de Silicio hacia la compuerta. En el

FinFET simétrico, debido a la presencia del dopado, el doblamiento de las ban-
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(a) FinFET simétrico (b) FinFET MGDG (c) FinFET asimétrico

Figura 3.18: Doblamiento de bandas de enerǵıa en los diferentes FinFETs canal N.

das es alto. El hecho de tener un gran doblamiento de bandas se reflejará en una

gran corriente de tuneleo.

En un FinFET MGDG, debido a la presencia del cuerpo intŕınseco, el doblamien-

to de bandas es menor, lo cual se reflejará en una corriente de tuneleo reducida.

En un FinFET asimétricos, existe un campo eléctrico interconstruido debido

a la asimetŕıa de las dos compuertas [34]; sin embargo, cuando el dispositivo se

encuentra en estado de inversión, el campo eléctrico en la compuerta trasera es

despreciable. La corriente de tuneleo está presente únicamente en la compuer-

ta delantera [53]. Debido a la presencia del campo eléctrico interconstruido, el

campo eléctrico total en la compuerta delantera es alto, esto produce una alta

corriente de tuneleo.

Con las anteriores explicaciones, se puede resumir que la corriente total de

tuneleo de compuerta a canal en un FinFET asimétrico es menor que la presen-

tada por un FinFET simético, pero es mayor que la presentada por un FinFET

MGDG.
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Corrientes de tuneleo en un FinFET P.

En FinFETs simétricos y asimétricos, la corriente de tuneleo es debida a

THBV desde el canal de inversión hacia la compuerta, esto se aprecia en la figura

3.19(a). En FinFETs MGDG, la corriente de tuneleo es propiciada por los elec-

trones desde la compuerta (encima y debajo del nivel de Fermi) hacia la banda

de conducción en el Silicio tal y como se muestra en la figura 3.19(b).

(a) FinFET simétrico y

asimétrico

(b) FinFET MGDG

Figura 3.19: Mecanismos de tuneleo en los diferentes FinFETs canal P.

Como el número de electrones por encima del nivel de Fermi en las compuertas

metálicas es muy bajo y la altura de la barrera para el tuneleo de electrónes desde

las compuertas metálicas es muy alta, el TEBC desde el metal es despreciable.

Por otra parte, el TEBV desde el metal, puede ocurrir solamente si el nivel de

Fermi del metal esta arriba de la banda de conducción del Silicio. Esto no es

posible si es aplicado un voltaje en compuerta razonable. Por lo tanto, el tuneleo

de compuerta en un FinFET MGDG tipo P es despreciable comparado con el

tuneleo presente en los FinFETs simétricos y asimétricos tipo P [54].

En los dispositivos FinFET el doblamiento de la banda de conducción cerca

de la interfaz Silicio-óxido de Silicio, forma un pozo cuántico, el cual introduce
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cuantización de enerǵıa del electrón. Esta cuantización de enerǵıa en el cuerpo

de Silicio tiene un gran impacto en las corrientes de tuneleo en compuerta. Con-

siderando la cuantización de la enerǵıa debida a la estructura de doble compuerta

y el doblamiento de bandas, la enerǵıa E(j,i) y la carga Q(j,i) asociada con la jth

subbanda del ith valle esta dada por [52]:

E(j,i) =
j2 · h

8m∗
i · T 2

si

+

[
3 · h · εox · Eox

4 · εsi ·
√

2m∗
i

(
j +

3

4

)]2

3
(3.17)

Q(j,i) = q
η ·m∗

di · k · T
π}2

+ ln

[
1 + exp

(
EF − E(j,i)

VT

)]
(3.18)

Donde: i es el ı́ndice de valle, j es el ı́ndice de subbanda del ith valle, h es la

constante de Planck, } es la constante de Planck reducida, εox es la permitividad

del óxido de Silicio, εsi es la permitividad del Silicio, q es la carga del electron, k

es la constante de Boltzman, T es la temperatura, VT es el voltaje térmico, m∗
i es

la masa efectiva del electrón en el ith valle, η es el factor de degeneración de valle,

m∗
di es la masa efectiva de densidad de estados, EF es la diferencia entre el nivel

de Fermi en el Silicio y el doblamiento en la banda de conducción producido por

el voltaje aplicado, Tsi es el ancho de la aleta de Silicio, Eox es el campo eléctrico

en el óxido de compuerta.

La tabla 3.1 muestra los valores de los parámetros η, m∗
i y m∗

di, los cuales son

dependientes del valle de enerǵıa.

Valle η m∗
i m∗

di

i = 1 2 0,98m0 0,19m0

i = 2 4 0,19m0 0,43m0

Cuadro 3.1: Valores para masas efectivas m∗
i , masas efectivas de estado m∗

di y

factor de degeneración de valle
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Donde: m0 = 9,1× 10−31kg, es la masa del electrón.

Una vez determinado los niveles de enerǵıa y la carga asociada en cada nivel

de enerǵıa, el siguiente paso es calcular la carga total. Para ello se debe sumar la

contribución de carga presente en cada nivel de enerǵıa, tal y como lo establece

la siguiente ecuación:

Qinv =
∑

j

∑
i

Q(j,i) (3.19)

Con esto, determinamos el campo eléctrico Eox el cual está dado por:

Qinv = 2 · εox · Eox (3.20)

El tuneleo de electrones desde los niveles de enerǵıa E(j,i) se determina usando

el método modificado WKB, la probabilidad de tuneleo T(j,i) de un electrón desde

el nivel de enerǵıa E(j,i) es dado en [55]: T(j,i) = TWKB(j,i) · TR(j,i).

Donde, TWKB(j,i) es la aproximación convencional WKB para la probabilidad

de transmisión y TR(j,i) es el factor de corrección por las reflexiones desde las

discontinuidades del potencial. TWKB(j,i) está dado en [55] como:

TWKB(j,i) = exp

[
EGox

√
2mox

4}2 · q · Eox

×
(
2γ′
√

γ +
√

EGox arcsin γ′
)eox=qφcat

eox=qφan

]
, (3.21a)

γ = eox

(
1− eox

EGox

)
, (3.21b)

γ′ =
(

1− 2eox

EGox

)
, (3.21c)

qφcat = qφox − E(j,i), (3.21d)

qφan = qφox − E(j,i) − qEoxtox (3.21e)

Donde: EGox = 9eV es la enerǵıa prohibida del óxido de Silicio, mox = 0,38m0

es la masa efectiva en el óxido de Silicio, Eox es el campo eléctrico en el óxido de

Silicio (calculado con la ecuación 3.20), φox es la altura de la barrera de enerǵıa
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que se debe vencer para el tuneleo de electrones, qφcat y qφan son las alturas de

las barreras para el electrón en las regiones que actúan como cátodo y ánodo

(compuerta y cuerpo de Silicio respectivamente).

El factor de corrección TR(j,i) esta dado como:

TR(j,i) =
4 · vsi(E(j,i)) · vox(qφcat)

v2
si(E(j,i)) + v2

ox(qφcat)
× 4 · vsi(E(j,i) + qEoxtox) · vox(qφcat)

v2
si(E(j,i) + qEoxtox) + v2

ox(qφcat)
, (3.22a)

vsi(E(j,i)) =

√
2E(j,i)

msi

, (3.22b)

vsi(E(j,i) + qEoxtox) =

√
2
(
E(j,i)+qEoxtox

)

msi

, (3.22c)

vox =
1

γ′

√
2γ

mox

(3.22d)

Donde: msi es igual a m∗
i dado en la tabla 3.1

El siguiente paso es determinar la frecuencia de impacto de cada electrón en

la interfaz Silicio-óxido de Silicio, con la ecuacion:

f(j,i) =
E(j,i)

h
(3.23)

Ahora ya estamos en condiciones de calcular la densidad de corriente de

tuneleo, la cual viene dada por:

J(j,i) = Q(j,i) · TWKB(j,i) · TR(j,i) · f(j,i), (3.24a)

Jtot =
∑

j

∑
i

J(j,i) (3.24b)

Donde: J(j,i) representa la densidad de corriente de tuneleo ocasionada por la

carga Q(j,i) confinada en los niveles de enerǵıa E(j,i) y Jtot la densidad de corriente

de tuneleo total.

Para determinar la corriente de tuneleo, basta con multiplicar la Jtot por el

área en donde se presenta el tuneleo:



3. El FinFET 71

Igc = LeffHfinJtot (3.25)

La corriente de compuerta a canal es dividida en dos componentes, estas son:

Igcs e Igcd. Donde Igcs es la corriente de compuerta que se dirige hacia la terminal

fuente e Igcd es la corriente de compuerta que se dirige hacia el drenador. En

[52] la división de estas corrientes es asumida como: 1) Si Vds es muy pequea

(Vds ≤ 100mV ), Igcs = Igcd = 0,5Igc y 2) Si Vds > 100mV , Igcs = Igc, Igcd = 0.

En este mismo articulo, se comenta que para determinar con más exactitud la

partición, se puede aplicar el método presentado en el modelo BSIM4 [56].

3.6.3. Corriente de tuneleo en las regiones de solapamien-

to EDT

Este mecanismo de tuneleo está presente en las regiones de solapamiento entre

drenador/fuente y compuerta; ocurre en ambos estados de operación; es decir, en

estado de encendido (VGS = VDD) y en estado de apagado (VGS = 0, VGS = VDD).

Esta corriente de fuga es causada por el TEBC en dispositivos tipo N y pot THBV

en dispositivos tipo P.

En el estado de apagado, el TEBC es debido a los electrones con enerǵıa cuan-

tizada acumalados en la compuerta tuneleando hacia el drenador.

Por otra parte, en el estado de encendido, el TEBC es producido por los elec-

trones con enerǵıa cuantizada acumulados en las regiones de drenador tuneleando

hacia la compuerta.

La figura 3.20 muestra los diagramas de bandas de enerǵıa entre las regiones

de drenador y compuerta de FinFETs simétricos y MGDG tanto para el estado

de encendido, como para el estado de apagado.

Para determinar la corriente de tuneleo, primero se debe calcular el campo en
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(a) Simétrico en estado en-

cendido

(b) Simétrico en estado apa-

gado

(c) MGDG en estado encen-

dido

(d) MGDG en estado apaga-

do

Figura 3.20: Corrientes EDT en FinFETs.

el oxido Eox, dicho campo es generado por la diferencia de potenciales entre la

compuerta y las regiones de drenador/fuente.

En estado de apagado, el campo eléctrico en el óxido se obtiene mediante la

ecuación 3.26 dada en [57]:

VGD − VFB = Vpoly + toxEox + VDE (3.26)

Donde:

VGD es el voltaje compuerta-drenador.

VFB es la diferencia entre las funciones de trabajo del drenador y la compuerta:
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VFB = φgate − φdrain (3.27)

Vpoly es la cáıda de voltaje presente en las compuertas de Polysilicio calculado

mediante:

Vpoly = εoxEox
π~2

q2ηmSiq
+

E1

q
(3.28)

Aplicando la aproximación de la primera subbanda de enerǵıa, el valor de E1

está determinado por:

E1 =

(
~2

2mSi⊥

) 1
3
(

9πqεox

8εSi

Eox

) 2
3

(3.29)

VDE es la cáıda de voltaje presente en la región de drenador obtenido con:

VDE =
ε2

oxE
2
ox

2qεSiNdrain

(3.30)

Con las anteriores ecuaciones, obtenemos el campo eléctrico en estado de apa-

gado.

Para determinar el campo eléctrico en estado de encendido, se emplea tam-

bién la ecuación 3.26 con algunas modificaciones. Estas modificaciones radican

en el hecho de que ahora la corriente EDT producida por el TEBC es desde

el drenador hacia la compuerta. Por tal razón, los términos en la ecuación 3.26

deben modificarse a los siguientes valores:

VFB = φdrain − φgate

Vpoly =
ε2

oxE
2
ox

2qεSiNgate

VDE = εoxEox
π~2

q2ηmSiq
+

E1

q
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Con la ecuación 3.26, determinamos el campo eléctrico en el óxido de com-

puerta para FinFETs simétricos en ambos estados de operación tal y como se ha

venido mencinando.

Para determinar el campo eléctrico en los FinFETs MGDG en estado de en-

cendido también se emplea la ecuación 3.26, con el término Vpoly = 0 debido a

que no hay región de agotamiento y por lo tanto no se presenta cáıda de voltaje

en compuertas metálicas.

Una vez determinado el campo eléctrico Eox, para cualquier caso (encendido o

apagado), determinaremos la carga disponoble que produce el tuneleo en el óxido

de compuerta. El valor de esta carga, esta dado mediante:

Q = εoxEox (3.31)

Por último, empleamos de nueva cuenta el metodo WKB, de manera similar

a como fue empleado para determinar la corriente de tuneleo de compuerta a

canal y con ello, obtendremos las densidades de tuneleo EDT. Para determinar

la corriente total, debemos multiplicar esta densidad de corriente por el área de

solapamiento entre drenador/fuente a compuerta.

La ecuación 3.26 sirve para determinar las corrientes de tuneleo de solapamien-

to para los FinFETs simétricos en ambos estados de operación (encendido y de

apagado) y para determinar la corriente de tuneleo en FinFETs MGDG única-

mente en estado de encendido.

Para poder determinar la corriente de tuneleo de los FinFET MGDG en el

estado de apagado, la corriente EDT es debida al TEBC desde los estados libres

por debajo del nivel de Fermi en el metal hacia el drenador, tal y como se muestra

en la figura 3.20(d). En [52] se modela a esta corriente de tuneleo mediante la

ecuación 3.32.
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IEDT = 2HfinLdTTR(Emáx − Emı́n)

(
q2m∗

mkT

2π2~3

)

× ln

[
1 + exp (q (φdrain − VGD − Eav) /kT )

1 + exp (q (φdrain − Eav) /kT )

]
(3.32)

Donde:

Emáx = φgate

Emı́n = EC(n + drain)

Eav =
Emáx + Emı́n

2
TTR = TWKBTR es la probabilidad de transmisión establecida por el modelo

WKB.

3.7. Conclusiones.

En este caṕıtulo se ha analizado la estructura del FinFET, la cual presenta

las mayores ventajas para fabricar dispositivos DGMOSFET.

Se describieron los métodos empleados para controlar el voltaje de umbral

en los FinFETs, en base a esto, se han desarrollado los tres tipos de FinFET

(simétricos, asimétricos y MGDG).

Se revisaron las capacitancias parásitas en las terminales de los FinFETs,

aśı como la manera en que son calculadas.

Los componentes de fuga que tienen un mayor impacto en los FinFETs son: la

corriente subumbral, la corriente de tuneleo de compuerta a canal y las corrientes

de tuneleo EDT. Por otro lado, se han revisado los modelos anaĺıticos para el

cálculo de estas corrientes de fuga.
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Caṕıtulo 4

Implementación de los modelos

matemáticos.

Debido a que en la actualidad no hay disponibles herramientas para la simu-

lación de los FinFETs, este caṕıtulo esta orientado a describir como implementa-

mos las herramientas de simulación para determinar el comportamiento eléctrico

de los FinFETs.

Todos los modelos que se mencionarón en las siguientes secciones fueron im-

plementados en el software matemático Maple [58]. Este capitulo está orientado a

describir como fueron implementados estos modelos. Para un mejor entendimien-

to de esta tarea haremos uso de diagramas de flujo. Al final de cada sección, se

muestran comparaciones entre los resultados obtenidos en los art́ıculos donde se

tomarón los modelos anaĺıticos y los resultados generados en Maple para poder

corroborar que los modelos implementados en este software concuerdan adecuada-

mente con los resultados publicados.
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4.1. Implementación de la corriente en drenador.

El comportamiento de la corriente de drenador del FinFET es de gran impor-

tancia debido a que determina el comportamiento de las corrientes de encendido

del dispositivo. El modelo que implementamos en Maple es el modelo BSIM-CMG

[49]; este es un modelo, en el cual todas la variables eléctricas tales como corrien-

tes, cargas y capacitancias son derivadas de los potenciales de superficie. El hecho

de que este modelo dependa de los potenciales de superficie ofrece la ventaja de

tener expresiones continuas de corrientes y de cargas en el dispositivo, para las

tres regiones de operacion: subumbral, lineal y saturación.

Basados en el modelo anaĺıtico del modelo BSIM-CMG establecido en [49],

los diagramas de flujo mostrados en las figuras 4.1 y 4.2, fueron empleados para

implementar dicho modelo en Maple. El diagrama de flujo mostrado en la figura

4.1, muestra como calcular la corriente de drenador en función del voltaje VGS;

por otra parte, el diagrama de flujo mostrado en la figura 4.2, muestra como

determinar la corriente de drenador en función del voltaje VDS.

Las figuras 4.3 y 4.4, muestran comparaciones entre las corrientes ID obtenidas

con el modelo implementado en Maple y los resultados de las corrientes repor-

tados en [49] en función de los voltajes VGS y VDS respectivamente. Observando

dichas figuras, se aprecia que los resultados obtenidos con Maple se apegan a los

resultados mostrados en [49].
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Figura 4.1: Diagrama de flujo para el cálculo de ID vs VGS .
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Figura 4.2: Diagrama de flujo para el cálculo de ID vs VDS .
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(a) Resultados dados en [49] (b) Resultados obtenidos con Maple

Figura 4.3: Comparación de las gráficas ID vs VGS .

(a) Resultados dados en [49] (b) Resultados obtenidos con Maple

Figura 4.4: Comparación de las gráficas ID vs VDS .

4.2. Método para generar la CTV de un inver-

sor.

La Curva de Transferencia de Voltaje (CTV) de un inversor, puede ser obteni-

da empleando las gráficas Corriente-Voltaje (I-V) del FinFET N y el FinFET P.
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Para obtenerla gráficamente, se requiere que las curvas I-V de ambos FinFETs

sean transformadas en un conjunto de coordenadas en común. Hemos eleǵıdo el

voltaje de salida y la corriente del drenador del FinFET N como las variables

en común. Las curvas I-V del FinFET P pueden ser transladadas dentro de las

variables antes mencionadas, mediante el empleo de las siguientes relaciones:

IDSp = −IDSn (4.1a)

VGSn = Vin ; VGSp = Vin − VDD (4.1b)

VDSn = Vout ; VDSp = Vout − VDD (4.1c)

La figura 4.5 muestra como realizar la transformación de las curvas I-V del

FinFET P establecidas en términos de las variables VGSp, VDSp e IDp en términos

de las variables Vin, Vout e IDn de manera gráfica.

El primer paso para realizar la conversión antes mencionada es reflejar las

corrientes originales del FinFET P sobre el eje VDSp, esto se hace teniendo en

cuenta que: Vin = VDD +VGSp y también que: IDn = −IDp. Este paso es ilustrado

en la figura 4.5(b). Con esto obtenemos la corriente del FinFET P en terminos

de Vin, IDn y VDSp.

El segundo paso es realizar un corrimiento de las gráficas mostradas en la

figura 4.5(b) hacia la derecha, esto es debido a que: Vout = VDD +VDSp; este paso

es ilustrado en la figura 4.5(c).

Con los anteriores pasos culminados, hemos definido el valor de la corriente

del FinFET P en términos de las variables: Vin, Vout e IDn. Una vez que tenemos

las curvas I-V del FinFET P transformadas, pondremos sobre este mismo sistema
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(a) Corrientes del FinFET P (b) Conversión a las variables IDn y Vin

(c) Conversión a Vout

Figura 4.5: Proceso de conversión de las curvas de corriente del FinFET P a las

variables Vin, Vout e IDn.
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coordenado las curvas I-V del FinFET N, tal y como se muestra en la figura 4.6(a).

Los puntos de operación válidos para el inversor son los puntos donde se in-

tersectan las curvas de I-V del FinFET N y el FinFET P para un mismo valor

en Vin. La figura 4.6(a) ilustra la idea mencionada.

Todos los puntos de intersección entre las curvas I-V de ambos transistores

(algunas de ellas mostradas en la figura 4.6(a)), nos determinarán la CTV del

inversor. Dicha curva es mostrada en la figura 4.6(b).

(a) Corrientes del FinFET P y N (b) CTV del inversor

Figura 4.6: Generación de la CTV del inversor.

La generación en Maple de la CTV del inversor se realiza en base al método

anteriormente explicado. El algoritmo a seguir se muestra en el diagrama de flujo

de la figura 4.7.

Al inicio se deben introducir los parámetros tecnológicos de los FinFETs em-

pleados en el inversor; estos son: tox, Tsi, Na, fimetalp, fimetaln, Hfin, L,

np, nn. Se asumirá que el inversor está formado por transistores complementa-
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rios, por tal razón, las variables tox, Tsi, Na, Hfin y L son de valores iguales

para los FinFETs N y P. Las variables fimetalp, fimetaln, np y nn; repre-

sentan la función de trabajo de compuerta del FinFET P, la función de trabajo

de compuerta del FinFET N, el numero de aletas en paralelo para el dispositivo

P y el número de aletas del dispositivo N respectivamente.

Al inicio, también se debe establecer el voltaje de alimentación del inversor

con la variable Vdd, el voltaje máximo en la entrada del inversor mediante la

variable Ventradamax (en este caso 1V) y el número de puntos que serán cal-

culados en la simulacion (en este caso serán 20 puntos).

La idea mostrada por el diagrama de flujo en la figura 4.7 es calcular 20 puntos

de operación del inversor. Los puntos de operación se calculan dentro del bucle

controlado por la variable control. Antes de calcular las corrientes de los dispo-

sitivos P y N, se obtienen los voltajes de compuerta-fuente de ambos dispositivos

mediante: Vgsp=Vdd-Vin y Vgsn=Vin estas dos instrucciones establecen el

valor del voltaje VGS del dispositivo P y el voltaje VGS del dispositivo N respec-

tivamente.

Dentro de este bucle principal, hay otros cuatro bucles controlados por la

variable conta.

El primer bucle no se aprecia a simple vista en este diagrama, pero está im-

pĺıcito cuando determinamos las corrientes del dispositivo P. Los valores de la

corriente del dispositivo P son obtenidas con VGS=Vgsp (valor constante) y

haciendo un barrido en VDS desde 0 al valor de Vdsmax. Los valores de las co-

rrientes de este dispositivo para cada valor de VDS, son almacenadas en el arreglo

Id1P[conta]. Cabe señalar que dentro de este bucle son calculados 100 puntos

de corriente, ya que VDS es barrido desde 0 a Vdd=1V con incrementos dados
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por la variable paso=Vdsmax/puntos.

El segundo bucle tiene por objetivo colocar los puntos almacenados en el arre-

glo Id1P[conta] en orden descendente en el arreglo IdB1P[conta]; es decir el

primero elemento de Id1P[conta] será el último elemento en IdB1P[conta],

el segundo de Id1P[conta] será el penúltimo en IdB1P[conta] y aśı suscesiva-

mente. Al terminar de ejecutarse este bucle, tendremos los valores de las corrientes

del dispositivo P en orden descendente. El resultado de esto será tener las corri-

entes del dispositivo P de manera similar a como se muestran en la figura 4.5 (b).

El tercer bucle está impĺıcito cuando determinamos las corrientes del disposi-

tivo N. Los valores de la corriente del dispositivo N son obtenidas con VGS=Vin

(valor constante) y realizando un barrido en VDS desde 0 al valor de Vdsmax

los valores de las corrientes son almacenadas en el arreglo IdB1N[conta] y tam-

bién son calculados 100 puntos de igual manera que en el caso de la corriente del

dispositivo P. Dentro de este bucle se almacenan los valores del voltaje VDS en el

arreglo Vol. Vol actúa como un arreglo, en el cual están los valores del voltaje

Vout del inversor, ya que VDS=Vout.

Después de tener las corrientes de ambos dispositivos almacenados en los arre-

glos IdB1P[conta] y IdB1N[conta], el flujo del programa entra en el cuarto y

último bucle. El cuarto bucle tiene como objetivo hacer comparaciones entre las

corrientes de los dispositivos N y P en cada posición. Al inicio, cuando la dife-

rencia entre los primeros elementos de las corrientes es menor a 100 (ref=100),

esta diferencia queda almacenada en la variable ref y el bucle sigue ejecutándose

cuando se detecta que el valor de las diferencias entre las corrientes es menor al

último valor de la variable ref, la variable ref es actualizada al valor más bajo

guardando su posición en los arreglos mediante la variable posicion.



4. Implementación de los modelos matemáticos. 87

Cuando el cuarto bucle termina de ejecutarse, ya se sabe en que posición

de los arreglos de corrientes se encuentra la diferencia mı́nima; esta diferencia

mı́nima se interpreta como una intersección entre los valores de las corrientes del

dispositivo N y P. Por lo tanto solo se debe extraer el valor de Vol en la posi-

ción: posicion. Recordar que valor de Vol se iva actualizando en el tercer bucle

y es igual al valor del Vout del inversor. Por lo tanto, una vez extráıdo el valor

de Vol[posicion], lo almacenaremos en Vsalida[control]. Con todos los pasos

anteriores, hemos determinado un punto de operación del inversor dado por los

valores: Ventrada[control], Vsalida[control].

Después de calcular el primer punto de operación del inversor, el flujo de

programa incremeta el valor de la variable de control j (el cual determina el valor

del voltaje de entrada del inversor) y regresa al inicio del bucle principal para que

de nueva cuenta se ejecuten los cuatro bucles internos. Esta tarea será repetitiva

hasta que el valor de j séa más grande que el valor de Ventradamax. Cuando el

valor de j es más grande que el valor de Ventradamax, el flujo de programa sale

del bucle principal (con esto ya se han calculado los 20 puntos de operación del

inversor) y escribe los archivos: Ventrada y Vsalida, los cuales contienen los valores

de los voltajes presentes en la entrada y salida del inversor respectivamente.
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Figura 4.7: Diagrama de flujo para determinar la CTV de un inversor.
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4.3. Capacitancias parásitas de los FinFETs.

Para determinar el valor de las capacitancias parásitas, se han implementado

en Maple las ecuaciones dadas en las sección 3.5. Las figuras 4.8, 4.9, 4.10 y 4.11

muestran comparaciones hechas entre los resultados de las capacitancias parásitas

reportados en [50] y los resultados obtenidos con Maple.

(a) Resultados dados en [50] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 4.8: Capacitancia de solapamiento.

(a) Resultados dados en [50] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 4.9: Capacitancia de borde C1.
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(a) Resultados dados en [50] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 4.10: Capacitancia de borde C2.

(a) Resultados dados en [50] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 4.11: Capacitancia de borde C3.

4.4. Implementación de corriente de tuneleo de

compuerta a canal.

Para determinar las corrientes de tuneleo de compuerta a canal en Maple, se

ocupó el diagrama de flujo mostrado en la figura 4.12.



4. Implementación de los modelos matemáticos. 91

Figura 4.12: Diagrama de flujo para determinar las corrientes de tuneleo de compuerta

a canal.

Como se muestra en la figura 4.12, al inicio se introducen los parámetros tec-

nológicos de el FinFET; estos son: tox, Tsi, fimetal, Hfin, L, Na, Vgsmax,

paso, puntos. El siguiente paso es simular en SCHRED [59] el nivel de Fermi y

los niveles de enerǵıa en cada valle y sub-banda de los portadores en la capa de

inversión de los FinFETs, estos niveles de enerǵıa son almacenados en los arre-

glos EF, E11, E12 y E21. Después de esto, el flujo de programa entra en el

bucle controlado por la variable i. Empleando los niveles de enerǵıa previamente

calcuados y guardados; se determinan y almacenan los valores de las cargas pre-

sentes en cada valle y sub-banda de enerǵıa, en las variables Q11, Q12 y Q22.

Con Q11, Q12 y Q22, se calcula la carga total en la capa de inversión; con
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esta carga total, calculamos el campo eléctrico en el óxido de compuerta y con

este último, las densidades de corriente producidas en cada valle y sub-banda de

enerǵıa. Teniendo la densidad de corriente por cada nivel de enerǵıa, se determina

la corriente total de tuneleo de compuerta a canal.

Una vez acabado de ejecutarse los anteriores cálculos, se incrementa la vari-

able i y el flujo de programa vuelve al inicio del bucle para realizar los cálculos

con un diferente VGS. Cuando la variable i es mayor al valor almacenado en la

variable Vgsmax, el flujo de programa sale del bucle para imprimir los valores

almacenados en los arreglos Jtot[conta] e Igc[conta].

La figura 4.13 compara las corrientes de tuneleo presentadas en [54] y las

obtenidas en Maple.

(a) Resultados dados en [54] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 4.13: Corrientes de tuneleo de compuerta a canal.

Las densidades de corriente mostradas en la figura 4.13(b) fueron obtenidas

con un barrido en VGS desde 0 a 1V y con un tamańo de paso de 0.1V; por tal

razón, el número de elemntos en cada uno de los arreglos: E, Q, Eox y J, es de

11.
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4.5. Implementación de las corrientes de tuneleo

EDT.

Para determinar las corrientes EDT en Maple, se siguió el diagrama de flujo

mostrado en la figura 4.14.

Figura 4.14: Diagrama de flujo para determinar las corrientes EDT.

Este diagrama de flujo tiene ciertas similitudes con el diagrama de flujo

mostrado para calcular las corrientes de tuneleo de compuerta a canal. La dife-

rencia radica en el hecho de que para obtener la densidad de corriente de tuneleo

solamente se require la enerǵıa de la primera sub-banda tal y como se comentó en

la sección 3.6.3.

La figura 4.15 muestra una comparación entre los resultados obtenidos en [57]

y lo obtenido con Maple.
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(a) Resultados dados en [57] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 4.15: Corriente EDT en un MOSFET N en estado de apagado.

4.6. Conclusiones.

En este caṕıtulo se observó como han sido calculadas las corrientes de encen-

dido en los FinFETs. El modelo implementado es el BSIM-CMG en el software

matemático Maple. Se comentó una metodoloǵıa para generar la CTV de inver-

sores con FinFETs, dicha CTV se ha obtenido con los modelos de las corrientes

de encendido de los FinFET.

Se implementaron los modelos anaĺıticos para el cálculo de las capacitancias

parásitas de los FinFET en Maple.

Por último, se han implementado las corrientes de fuga presentes en dispo-

sitivos FinFET y se han comparado los resultados obtenidos con Maple y lo

reportado en literatura, se ha observado que los datos concuerdan satisfactoria-

mente.



Caṕıtulo 5

Análisis y simulación de fallas

stuck-open.

En tecnoloǵıas nanométricas, las fallas stuck-open no son fáciles de detec-

tar, debido a que las corrientes de fuga presentes tienen un fuerte impacto y sus

efectos contribuyen a que se alteren los voltajes en los nodos bajo análisis. En tec-

noloǵıas FinFET las corrientes de fuga son menores que en el caso de tecnoloǵıas

nanométricas, por tal razón es de gran interés determinar como y en que medida

afectan estas corrientes de fuga al nodo en donde se efectuará el test.

En este caṕıtulo, vamos a determinar de que manera afectan las corrientes de

fuga en el testing de compuertas NOR y NAND estáticas en tecnoloǵıas FinFETs;

en las cuales, fallas stuck-open han tomado lugar en el proceso de fabricación.

En la sección 5.1 describiremos la metodoloǵıa a emplear para simular una

falla stuck-open en una compuerta NOR; a pesar de que esta metodoloǵıa se des-

cribe para una falla en espećıfico, nos brinda una gúıa de como poder analizar

fallas ubicadas en diferentes partes, incluso para diferentes compuertas.
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En la sección 5.2 determinaremos el comportamiento de una compuerta NOR

estática ante dos fallas stuck-open. Basandonos en la metodoloǵıa presentada en

la sección 5.1, se analizará el comportamiento del voltaje en el nodo bajo análisis

cuando el fanin y el fanout de la compuerta sean modificados.

En la sección 5.3 se estudiará el comportamiento de una compuerta NAND

estática con dos fallas análogas a las presentadas en la compuerta NOR. En esta

sección no se comentará ampliamente la metodoloǵıa a seguir, debido a que el

proceso de análisis es similar al que se hace en la sección 5.2.

En la sección 5.4 se verá el comportamiento del los nodos bajo análisis en

compuertas NAND y NOR cuando la compuerta que presenta la falla stuck-open

tiene otro tipo compuertas actuando como cargas; se analizará bajo que condi-

ciones estas cargas benefician al test de la falla stuck-open.

Por último, basados en los resultados obtenidos en las secciones previas, en la

sección 5.5 se dará una gúıa de como realizar test de fallas stuck-open.

5.1. Metodoloǵıa para simular fallas stuck-open

en FinFET.

Esta sección tiene como objetivo establecer la metodoloǵıa de simulación de

fallas stuck-open en compuertas digitales basadas en tecnoloǵıas FinFETs. Para

ello consideraremos un caso de falla en espećıfico. La falla a considerar es mostrada

en la figura 5.1, en dicha figura se muestra una compuerta NOR teniendo un

inversor de carga, la falla stuck-open está presente el drenador del dispositivo

FNB.
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Figura 5.1: Falla stuck-open en el drenador de FNB y corrientes de fuga presentes para

t ≥ 0.

Como se comentó en la sección 1.3.1, la metodoloǵıa de test tradicional para

detectar este tipo de fallas es introducir dos vectores de prueba secuencialmente a

las entradas A y B. Para esta falla, el vector de inicialización es: AB=00, con esto

se cargará el nodo X a un valor lógico ”Alto”. Después, en un tiempo t = 0, se

aplicará el vector de sensibilización: AB=01. Esta idea también puede ser apre-

ciada en la figura 5.1.

Al aplicar el vector de sensibilización se pondrá en alta impedancia al nodo

X; a pesar de que no hay una trayectoria directa a tierra, el nodo X no se man-

tendrá al valor de VDD. Este nodo será descargado debido a los mecanismos de

fuga presentes en los FinFETs.

En la figura 5.1, también se pueden apreciar las corrientes de fuga presentes

en esta compuerta para tiempos t ≥ 0. Los componentes de corrientes de fuga

que contribuyen a la descarga del voltaje VX en t=0 (AB=01) son:

1. IgdNA: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta y
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drenador de FNA y es máxima en el instante t = 0 ya que el voltaje VDG

es igual a VDD.

2. IsubNA: Este componente de fuga es la corriente subumbral de FNA y es

máxima en t = 0 ya que el voltaje VDS tiene el valor de VDD.

3. IgcN1: Este componente de fuga es la corriente de tuneleo entre la compuerta

y el canal de FN1. Debido a que en t = 0 el voltaje en la compuerta de este

dispositivo es VDD, el canal de inversión es formado.

4. IgsN1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta y

fuente de FN1, de igual manera es máxima en t = 0.

Existen dos componentes de corriente de fuga que cambian de sentido depen-

diendo de los valores evolutivos de los voltajes VX y Vout y que en t = 0 también

contribuyen a la descarga del voltaje VX estos son:

1. IgdN1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta

y drenador de FN1. En t=0 también es máxima por el efecto del inversor

formado por FN1 y FP1, ya que VX = VDD y Vout=0.

2. IgdP1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta

y drenador de FP1. Similar a IgdN1 el efecto del inversor provóca que sea

máxima en t = 0.

IgdN1 e IgdP1 cambian de sentido cuando el voltaje VX se llega a reducir por

debajo del nivel de threshold del inversor formado por FN1 y FP1.

A medida que el voltaje VX se descarga, el valor de los componentes de corri-

ente de fuga mencionados anteriormente se ven reducidos, ya que el voltaje que

las genera se va reduciendo con el paso del tiempo. La reducción de este voltaje,
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propicia que otros componentes de fuga tengan un efecto considerable. Los com-

ponentes de corriente de fuga que son incrementados conforme el voltaje VX se

reduce, son los siguientes:

1. IgdPB: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta

y drenador de FPB. Debido a que el voltaje en la compuerta de este dis-

positivo está fijo a VDD y se tiene una reducción del voltaje VX , el voltaje

VGD en este dispositivo se incrementa. Esto propicia un aumento en este

mecanismo de fuga.

2. IsubPB: Este componente de fuga es la corriente subumbral de FPB. De

igual manera, esta componente se incrementa a medida que el nodo X

es descargado ya que el voltaje VSD de este transistor se incrementa en

manitud.

3. IgsP1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta y

fuente de FP1.

4. IgcP1: Este componente de fuga es la corriente de compuerta a canal de P1

(corriente verde en la figura 5.1) y se llegá a presentar si el voltaje VX se

reduce al valor de VDD − |VTP |, ya que bajo esta condición, el transistor

TP1 es activado.

Las anteriores corrientes de fuga están ilustradas de color azul para indicar

que son corrientes entrando al nodo X.

Cuando la suma de las corrientes de fuga que entren en el nodo seá igual a la

suma de las corrientes de fuga que salen, se llegará al estado de equilibrio. Bajo

esta condición, el voltaje en el nodo X alcanzará un valor estable.

En base al análisis cualitativo realizado hasta este punto, sabemos que el

voltaje en el nodo X se reducirá conforme transucurra el tiempo hasta llegar a
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un valor estable. Sin embargo, no sabemos hasta que nivel de voltaje se alcan-

zará la condición de equilibrio, ni el tiempo que tomará en alcanzarlo.

La metodoloǵıa que se propone aqúı para realizar el análisis de esta falla es

emplear un circuito eléctrico equivalente y simularlo en HSPICE.

El circuito eléctrico equivalente para la falla stuck-open en el drenador de

FNB (ver figura 5.1), se muestra en la figura 5.2. Este circuito eléctrico equiva-

lente considera la capacitancia equivalente vista desde el nodo X a tierra, la cual

es determinada por las capacitancias parásitas e intŕınsecas presentes entre las

terminales de los FinFETs, a dicha capacitancia equivalente le denominarémos

CX . Por otra parte, también se consideran las corrientes de fuga fluyendo dentro

y fuera del nodo X. Todas las corrientes de fuga son consideradas como fuentes

de corriente dependientes de voltaje, esto es aśı debido a que ellas dependerán de

los voltajes presentes en las terminales de los FinFETs. Por último, una fuente

de voltaje controlada por voltaje es empleada para modelar el efecto del inversor

conectado entre el nodo X y la salida out. Dicha fuente de voltaje debe poseer la

información de la CTV del inversor de carga.

Figura 5.2: Circuito eléctrico equivalente para determinar el comportameinto de la

compuerta NOR ante la falla stuck-open.
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En las siguientes subsecciones, se comentará como son determinados e intro-

ducidos en HSPICE los valores de los elementos que componen al circuito eléctrico

equivalente. Primero se comentará como se declara la CTV del inversor de carga;

este es un parámetro importante a determinar, ya que establecerá la informa-

ción del comportamiento de Vout en función de VX . Después se comentará como

se han determinado los componentes de fuga implicados y como son declarados

en HSPICE. Por último, se hace un análisis de como encontrar el valor de la

capacitancia CX .

Determinacion de la CTV del inversor de carga.

La determinación de la CTV del inversor de carga es fundamental para obtener

las corrientes de fuga presentes en los transistores FP1 y FN1, debido a que estas

corrientes de fuga dependen de los voltajes VX y Vout.

La CTV de este inversor, es obtenida con el método descrito en la sección 4.2.

Una vez determinada la CTV del inversor, esta información se introducirá en

la fuente de voltaje controlada por voltaje en el circuito eléctrico equivalente (ver

figura 5.2). Esta fuente es declarada en HSPICE como una fuente del tipo Pice-

Wise-Linear y su sintáxis es la siguiente:

Evtc out 0 PWL(1) x 0 Vi0 Vo0 Vi1 Vo1 Vi2 Vo2 ... Vik Vok

La anterior sentencia declara que hay una fuente de voltaje controlada por

voltaje del tipo PWL, conectada entre el nodo out y el nodo 0 (tierra) y su voltaje

de control es la diferencia de voltaje entre el nodo x y 0, es decir el voltaje VX

(voltaje a la entrada del inversor). Los puntos Vi0 Vo0, Vi1 Vo1, Vi2 Vo2, ...,

Vik Vok representan los puntos de operación del inversor, dados por la CTV. En-

tre más puntos de operación sean declarados, se describirá el comportamiento de

este inversor con más exáctitud.
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Determinación de las corrientes subumbral de FNA y FPB.

La corriente subumbral en un transistor depende de los voltajes VGS y VDS,

el voltaje de umbral y de la pendiente subumbral. Sin embargo, analizando las

corrientes IsubNA e IsubPB en la figura 5.1, estas se determinan con sus respectivos

VGS estando siempre a cero volts una vez que el vector de sensibilización es apli-

cado a las entradas de la compuerta. Se ha visto que el voltaje umbral muestra

dependencia con el voltaje VDS (debido al DIBL). Por otra parte, la pendiente

subumbral no es afectada por la polarización del dispositivo, ya que esta es deter-

minada por la geometŕıa y los parametros tecnológicos de los FinFETs. Por tal

razón, las corrientes subumbral de ambos dispositivos, únicamente dependerán

de los voltajes VDS de cada transistor. Dicho de otra manera; estas corrientes

son dependientes del voltaje VX , debido a que las terminales de fuente de los

transistores FPB y FNA están a VDD y 0V respectivamente.

Para determinar las corrientes subumbral de ambos transistores, se emplearán

los modelos anaĺıticos de las corrientes subumbral en Maple; para después obtener

las gráficas de ambas corrientes en función de sus respectivos VDS.

Teniendo la información del comportamiento de las corrientes subumbral, las

declaramos como fuentes de corriente controladas por voltaje de tipo PWL en

HSPICE.

Como ejemplo, la figura 5.3 muestra la gráfica de la corriente IsubNA contra

VDS.
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Figura 5.3: Corriente subumbral en función de VDS .

La sintáxis en HSPICE para declararla se muestra a continuación:

GsubNA x 0 PWL(1) x 0 V0 I0 V1 I1 V2 I2 ... Vk Ik

La anterior sentencia estipula que hay una fuente de corriente controlada por

voltaje del tipo PWL que circula desde el nodo x al nodo 0 (tierra) y el voltaje de

control de esta fuente es la diferencia de voltaje entre los nodos x y 0 (VDS = VX).

Determinación de las corrientes EDT.

En la sección 3.6.3 se ha comentado que las corrientes EDT en los FinFETs

son determinadas multiplicando el área de solapamiento entre las regiones de

compuerta-fuente y/ó compuerta-drenador por la denisdad de corriente de tuneleo

presente en estas regiones. La densidad de corriente de tuneleo en las regiones de

solapamiento, está en función de los parámetros tecnológicos de los FinFETs.

La idea para introducir en HSPICE el valor de estas corrientes es calcular en



104 5.1. Metodoloǵıa para simular fallas stuck-open en FinFET.

Maple las densidades de corriente EDT para todos los dispositivos, empleando

los modelos matemáticos vistos en la seccion 3.6.3 y después multiplicar estas

densidades de corriente por el área de solapamiento en las regiones de interés.

Todas las densidades de corriente de tuneleo son determinadas suponiendo un

swing máximo desde 0 a VDD en el voltaje que las propicia (VSG o VDG según

seá el caso). Al calcular las densidades de corriente con un swing máximo, no

quiere decir que este hecho valla a ocurrir. Todas las corrientes se obtienen bajo

esta condición, debido a que antes de la simulación total no sabemos el valor

del rango de variación de los voltajes que provócan las corrientes de fuga en los

FinFETs.

Las corrientes EDT son introducidas en HSPICE como fuentes de corriente

dependientes de voltaje del tipo PWL.

Para ejemplificar la sintáxis de este tipo de fuentes, tomarémos en cuenta la

manera en que es declarada la corriente IgdNA. Primero se debe calcular el área

de solapamiento, la cual es determinada por HSPICE mediante la sentecia:

.param As= ’Ld*2*Hfin’

Después de esto, la corriente IgdNA es declarada en el archivo de simulación

mediante la sentencia:

GigdNA x 0 PWL(1) x 0 V0 ’nn*As*J0’ V1 ’nn*As*J1’

+ V2 ’nn*As*J2’ ... Vk ’nn*As*Jk’

La anterior sentencia estipula que hay una fuente de corriente controlada por

voltaje del tipo PWL que circula desde el nodo x al nodo 0 (tierra) y el voltaje de

control de esta fuente es la diferencia de voltaje entre los nodos x y 0 (únicamente
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el control es el voltaje en x ya que 0 es la tierra del circuito).

Por otra parte, nn representa el número de aletas por transistor; V0,V1,V2,...Vk

representan los puntos de voltaje VDG de la gráfica JDG contra VDG; J0,J1,J2,...Jk

son las densidades de corriente para cada valor V0,V1,V2,...Vk de la gráfica JDG

contra VDG. La figura 5.4 muestra la gráfica JDG contra VDG, en está se pueden

apreciar los puntos que se tomaron en consideración.

Figura 5.4: Densidad de corriente de tuneleo JDG en función de VDG.

Señalar que todas las demás corrientes de tueneleo EDT involucradas en el

comportamiento de esta compuerta son declaradas de manera similar.

Otro punto importante a mencionar, es que hay algunas corrientes EDT que

son reversibles, es decir que pudieran cambiar de dirección bajo ciertas condiciones

de polarización. En el anális cualitativo realizado previamente, se mencionó que

las corrientes IgdN1 e IgdP1 pudieran ser reversibles (si el valor de VX llegara a ser

más bajo que el voltaje de umbral del invesror). Para modelar correctamente a

estas corrientes de fuga, es necesario introducir la información cuando el voltaje

que las propicia cambia de signo. Para hacer esto, se deben especificar el valor de
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las densidades de corriente tanto para voltajes positivos como negativos. También

se debe asumir que si dichos voltajes son positivos, las corrientes serán positivas;

por otra parte, si los voltajes son negativos, las corrientes serán negativas (impli-

cando un cambio de sentido en el flujo de corriente).

Como se puede observar, entre más puntos se declaren en las sintáxis de las

fuentes de corriente se tendrá una descripción más exácta de sus comportamien-

tos.

Aqúı se han tomado únicamente 11 puntos para declarar a cada una de las

densidades de corriente de tuneleo que no son reversibles, los puntos declara-

dos van desde 0V a 1V con incrementos de 0.1V. Por otra parte para declarar

las fuentes de corrientes reversibles, se declaran 21 puntos desde -1V a 1V con

incrementos de 0.1V.

Determinación de las corrientes de tuneleo de compuerta a canal.

Para introducir en HSPICE la información de las corrientes de tuneleo de

compuerta a canal, se debe calcular en Maple las densidades de corriente, tal y

como fue presentado en la sección 4.4. Para obtener el valor de las corrientes,

multiplicaremos las densidades de corriente calculadas, por el área de canal, es

decir, por: HfinLeff .

Todas las densidades de corriente de tuneleo son determinadas suponiendo un

swing máximo desde 0 a VDD en el voltaje que las propicia (VGS). Al calcular

las densidades de corriente con un swing máximo, no quiere decir que este hecho

ocurra. Todas las corrientes se obtienen bajo esta condición, debido a que antes

de la simulación total no sabemos el valor del rango de variación del voltaje VGS

en cada FinFET.
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De manera similar a las corrientes EDT, las de tuneleo de compuerta a canal,

son introducidas en HSPICE como fuentes de corriente dependientes de voltaje

del tipo PWL.

Como ejemplo, mostraremos la manera en que es declarada la corriente IgcN1.

Primero se debe obtener el área de canal, la cual es calculada por HSPICE me-

diante la sentecia:

.param Ac= ’Hfin*Leff’

Después de esto, la corriente IgcN1 es declarada en el archivo de simulación

mediante la sentencia:

GicdN1 x 0 PWL(1) x 0 V0 ’nn*Ac*J0’ V1 ’nn*Ac*J1’

+ V2 ’nn*Ac*J2’ ... Vk ’nn*Ac*Jk’

La anterior sentencia estipula que hay una fuente de corriente controlada por

voltaje del tipo PWL que circula desde el nodo x al nodo 0 (tierra) y el voltaje de

control de esta fuente es la diferencia de voltaje entre los nodos x y 0 (únicamente

el control es el voltaje en x ya que 0 es la tierra del circuito).

Por otra parte, nn representa el número de aletas por transistor; V0,V1,V2,...Vk

representan los puntos de voltaje VGS de la gráfica JGC contra VGS; J0,J1,J2,...Jk

son las densidades de corriente para cada valor V0,V1,V2,...Vk de la gráfica JGC

contra VGS. La figura 5.5 muestra la gráfica JGC contra VGS, en está se pueden

apreciar los puntos que se tomaron en consideración.

Señalar que todas las demás corrientes de tueneleo de compuerta a canal, in-

volucradas en el comportamiento de la compuerta NOR son declaradas de manera
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Figura 5.5: Densidad de corriente de tuneleo JGC en función de VGS .

similar.

Para declarar a las corrientes de tuneleo de compuerta a canal, se han tomado

únicamente 11 puntos. Los puntos declarados van desde 0V a 1V con incrementos

de 0.1V.

Determinación de la capacitancia equivalente en el nodo X.

El último factor importante para poder analizar el comportamiento de la com-

puerta ante la falla stuck-open es la capacitancia equivalente en el nodo X. Como

se comentó previamente, a esta capacitancia le llamaremos CX . El valor de CX

dependerá de las capacitancias asociadas con los FinFETs que están conectados

al nodo X.

La figura 5.6 muestra las capacitancias que intervienen para la determinación

de CX .
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Figura 5.6: Capacitancias a tomar en cuenta para la obtención de CX .

A continuación se listan las capacitancias mostradas en la figura 5.6.

1. CgdNA y CgdPB: Estas son las capacitancias entre compuerta y drenador de

FNA y FPB respectivamente. Debido a que los FinFETs que componen al

dispositivo FNA tienen su compuerta atada a 0V, se considera a la capa-

citancia CgdNA como si se encontrara conectada entre el nodo X y tierra.

Por otra parte, el efecto de la capacitancia CgdPB se debe considerar dos

veces desde el nodo X a tierra. La anterior consideración es debida al efecto

Miller, el cual toma lugar cuando la entrada B realiza la transición de 0 a

1 y el nodo X hace una transición de 1 hacia un valor bajo de voltaje en

el tiempo t = 0. Ambas capacitancias son determinadas con los modelos

matemáticos vistos en la sección 3.5.

2. Ci,inv: Esta es la capacitancia equivalente que introduce el inversor de carga

en el nodo X. Para dispositivos DGMOSFETs SOI, esta capacitancia es

tomada como se especif́ıca en [60]:

Cin = (Wn + Wp)LCof + (Wn + Wp)LCob
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Donde: Cof y Cob, representan las capacitancias por unidad de área de las

compuertas delanteras y traseras respectivamente del DGMOSFET.

Debido a que las dos compuertas son idénticas, Cof = Cob = Cox y que los

anchos de canal son iguales para ambos dispositivos, Wn = Wp = 2Hfin. La

capacitancia Ci,inv se determina mediante:

Ci,inv = 4HfinLCox

Puede ser visto que esta capacitancia es la suma de las capacitancias in-

tŕınsecas de ambos dispositivos. A la hora de calcular esta capacitancia,

debemos tener cuidado en establecer claramente el número de aletas que

forman al dispositivo N y al dispositivo P. Una expresión general de esta

capacitancia es:

Ci,inv = 2nnHfinLCox + 2npHfinLCox

Ci,inv = (nn + np)2HfinLCox.

Donde: nn es el número de aletas que forman al dispositivo N y np es el

número de aletas que forman al dispositivo P.

3. CW : Es la capacitancia de interconexión de la compuerta NOR con el in-

versor de carga. En [61] y [62] se estudia el comportamiento de las capaci-

tancias de cableado en tecnoloǵıas FinFET. Tomando las consideraciones

empleadas en [62], tenemos una capacitancia por unidad de longitud de:

0.2aF/nm.

Para el cálculo de la capacitancia CX , el valor de CW no se ha tomado en

consideración, debido a que es despreciable si se compara con las contribu-

ciones de las capacitancias mencionadas en los puntos 1 y 2, si suponemos

que el inversor de carga está cerca del nodo de salida de la compuerta NOR.
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Considerando las aportaciones de las capacitancias anteriormente citadas, la

capacitancia equivalente CX es determinada por medio de:

CX = CgdNA + 2CgdPB + Ci,inv (5.1)

Donde el factor 2 multiplicando a la capacitancia CgdPB, es debida al efecto

Miller como se comentó anteriormente.

Una vez determinados todos los factores que intervienen en el comportamiento

del voltaje en el nodo bajo análisis, estámos en condiciones de obtener resultados

numéricos.

Como se ha mencionado, una metodoloǵıa similar a la presentada hasta este

punto, puede ser empleada para analizar diversas fallas ante diferentes estruc-

turas.

5.2. Resultados obtenidos en compuertas NOR.

En esta sección se muestran y analizan los resultados de simulación de com-

puertas NOR con fallas stuck-open presentes en diferentes puntos y bajo diferentes

estrcucturas.

Los FinFETs considerados para implementar todas las compuertas a analizar

en esta sección y en todo el caṕıtulo, tienen los siguientes parámetros tecnológicos:

Tsi=5nm, Lg=30nm, Leff=18nm, Hfin=50nm, tox=1.75nm, Tmask=50nm, Ld=6nm,

Tpoly=100nm, Sfin=50nm, Lext=14nm.

El valor de Hfin es tomado de 50nm, debido a que este es el valor para el cual

se han reportado varios trabajos relacionados a la fabricación de FinFETs, entre

ellos [42]; los valores de Tmask, Tpoly, Lext y Sfin han sido tomados de los rangos de
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variación que se presentan en [50]; Ld se toma de 6nm, ya que en [57] se comenta

que por debajo de este valor, el escalamiento de esta dimensión no es alcanzable;

la longitud efectiva, fue determinada mediante: Leff = Lg − 2Ld; por último,

los valores de Tsi y tox fueron tomados de 5nm y 1.75nm respectivamente, para

suprimir los SCE adecuadamente, acorde a la relación establecida en [32](pag.54):

λ =

√
εsi

2εox

[
1 +

εoxTsi

4εsitox

]
Tsitox (5.2)

Con Leff/λ = n Donde n debe ser un número arbitrario mayor a 1.

Con los valores de Tsi y tox, se obtiene λ = 4 × 10−9 y con ello, n = 4,5. La

pendiente subumbral obtenida es de 76.9mV/dec.

Las funciones de trabajo de las compuertas del FinFET N es de 4.4eV y 4.8eV

para el FinFET P; los niveles de dopado Na y Nd en las aletas para los FinFET

N y los FinFET P tienen valores iguales a: 1015cm−3; por último, los niveles de

dopado en las regiones de drenador y fuente se tomaron de 1019cm−3. Con lo an-

terior, los voltajes de umbral de los FinFETs N y P son Vthn=0.3V y Vthp=-0.3V

respectivamente.

Se asume que los dispositivos tipo N, están compuestos por 2 aletas y los

tipo P, por 4 aletas. Finalmente, las paredes laterales de las aletas de todos los

FinFETs están en la dirección (100).

5.2.1. Stuck-open en drenador de FNB.

La primera falla a analizar es la mostrada en la figura 5.1. Esta falla fué pre-

cisamente la falla empleada para la explicación de la metodoloǵıa de simulación

presentada en la sección 5.1. En dicha sección, se realizó un análisis cualitati-

vo del comportamiento del voltaje en el nodo bajo análisis ante esta falla y se

determinó que las corrientes de fuga provocan una reducción en el voltaje VX .
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La figura 5.7 muestra en (a) el comportamiento de VX y en (b) la corriente a

través del capacitor CX . Estos resultados fueron obtenidos con HSPICE al simular

el circuito eléctrico equivalente mostrado en la figura 5.2.

(a) Voltaje en el nodo bajo análisis (b) Corriente en CX

Figura 5.7: Comportamiento de VX e ICX ante la falla stuck-open en el drenador de

FNB.

En la figura 5.7(a) se puede apreciar que el voltaje VX parte de 1V y a medi-

da que transcurre el tiempo, este se descarga paulatinamente hasta alcanzar un

valor constante de 0.4V. El análisis transistorio se realizó hasta los 900ns, ya que

es el tiempo que toma a la señal VX alcanzar la condición de equilibrio. En la

figura 5.7(b), se muestra que la corriente a través del capacitor CX tiene un valor

máximo negativo en t = 0 y a medida que transcurre el tiempo esta corriente

disminuye en magnitud. Cuando la corriente en el capacitor es cero (t = 900ns),

se llega a la condición de equilibrio entre todas las corrientes de fuga presentes; y

como puede ser visto, en ese instante de tiempo el valor de VX se mantiene a 0.4V.

Para analizar la respuesta transitoria se usa el parámetro ”Holding time”,

el cual es el tiempo en el que el nodo X es descargado desde VDD al valor de

VDD − |Vthp|.
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El holding time se puede interpretar como el tiempo en que la falla stuck-open

es detectable. Lo anterior obedece al hecho de que para tiempos t ≥ thold, el valor

de VX puede ser interpretado lógicamente incorrecto, ya que el dispositivo FP1

es activado. Cuando esto ocurre, la falla stuck open pudiera no se detectada.

Debido a los bajos niveles de fuga en tecnoloǵıas CMOS tradicionales, las

compuertas digitales con fallas stuck-open han presentado métricas de holding

time relativamente grandes.

El valor del Vthp del transistor FP1 es de -0.3V, por tal razón el holding time

para la falla stuck-open es: thold=86.7ns.

El holding time depende de la capacitancia equivalente en el nodo bajo análi-

sis CX y de las magnitudes de las corrientes de fuga entrando y saliendo en el

mismo nodo.

Basandonos en la ecuación que determina la corriente en un capacitor:

IC = C
dV

dt
(5.3)

Podemos obtener la derivada del voltaje VX con respecto al tiempo mediante:

dVX

dt
=

ICX

CX

(5.4)

La figura 5.8 muestra la curva ICX
/CX contra el tiempo, o lo que es lo mis-

mo la derivada de VX con respecto al tiempo. Se puede observar que la máxima

variación de VX es en t = 0, ya que en ese instante de tiempo, todas las corrientes

que producen la descarga del nodo X tienen valores máximos (tal y como se co-

mentó en el análisis cualitativo de la sección 5.1). El hecho de conocer la variación
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máxima de VX se hará importante para los análisis de la siguiente sección, cuando

el fanin y el fanout de la compuerta sean variados.

Figura 5.8: Derivada de VX con respecto al tiempo.

Comportamiento para diferentes fanin y fanout.

A continuación, veremos el comportamiento de VX de la compuerta NOR para

diferentes fanin y fanout.

El fanout, lo determina el número de cargas conectadas al nodo X. En este

análisis las cargas conectadas siempre serán inversores. Por otra parte, a pesar

de que el fanin será incrementado; también se asumirá que la falla está siempre

presente en el drenador de un solo dispositivo tipo N.

La figura 5.9 muestra las anteriores especificaciones, en ella se puede apreciar

que el fanin es igual a j y el fanout es igual a k. La falla presente siempre es-

tará en el drenador del transistor FN j-ésimo.
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El vector de incialización es: Fi1=0, Fi2=0, ..., Fij−1=0 y Fij=0. Por otra

parte, el vector de sensibilización será: Fi1=0, Fi2=0, ..., Fij−1=0 y Fij=1.

Figura 5.9: Compuerta NOR empleada para determinar el comportamiento de VX a

diferentes fanin y fanout.

Para determinar el comportamiento del voltaje VX para diferentes fanin y

fanout, únicamente tenemos que agregar más fuentes de corriente y capacitancias

al circuito eléctrico equivalente en donde sean requeridos.

En la figura 5.9 se observa que al incrementar el fanin de la compuerta,

se agregan más transistores tipo P en serie; a pesar de esto, se asume que las

corrientes de fuga que entran al nodo X producidas por la red P son iguales a

como si un solo transistor P estuviése propiciando las corrientes de fuga que entran

al nodo X. Esto tiene validez, ya que cuando cambiamos el vector de inicialización

al de sensibilización, únicamente cambiamos el valor lógico de la entrada Fij (de

”0” a ”1”); por lo tanto, el hecho de tener todas las demás entradas a un ”0”

lógico ocasiona que las terminales de fuente de todos los transistores en la red P
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estén a un ”1” lógico; con esto, la corriente subumbral de la red P es igual a la

corriente subumbral del transistor Fij. En la figura 5.10 se muestra la red P ante

diferentes fanin, en ella se ilustra las ideas anteriormente establecidas.

Figura 5.10: Corrientes de fuga generadas en la red P.

Con las anteriores consideraciones, fueron realizadas las simulaciones de la

compuerta ante la falla stuck-open en el drenador del transistor FN j-ésimo para

diferentes combinaciones de fanin y fanout.

El incremento del fanin y el fanout produce variaciones en la respuesta esta-

cionaria del voltaje en el nodo bajo análisis. La figura 5.11 muestra los valores de

voltaje VX cuando el tiempo tiende a infinito.
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Figura 5.11: Respuesta estacionaria para diferentes fanin y fanout de la compuerta

NOR con la falla stuck-open en el drenador de FNj.

Como se aprecia en la figura 5.11 cuando el fanin es incrementado, hay un

mayor número de transistores en paralelo en la red N, estos transistores están

apagados para el vector de sensibilización aplicado. Debido a esto, las corrientes

de fuga subumbral aumentan con el incremento del fanin de la compuerta. Por

lo tanto el voltaje en el nodo bajo análisis (VX) disminuye con el aumento del

fanin.

Para la compuerta NOR analizada, el voltaje VX aumenta para un mayor

fanout.

Para explicar el comportamiento estacionario del voltaje VX a medida que el

fanout es aumentado, dividimos las corrientes que se originan en la compuerta

NOR con el inversor de carga en tres componentes. El primer componente, es la

sumatoria de corrientes que salen del nodo X debido a la red-N de la compuerta

NOR; el segundo componente es la sumatoria de corrientes que entran al nodo
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X debido a la red-P de la compuerta NOR; por último, el tercer componente es

la corriente total originada en el inversor de carga, la cual puede estar entrando

ó saliendo del nodo X; si VX es menor al voltaje de threshold del inversor, la

corriente en el inversor entrará al nodo X; por otra parte, si VX es mayor al voltaje

de threshold del inversor, entonces la corriente en el inversor saldrá del nodo X.

Las anteriores especificaciones hechas son mostradas en la figura 5.12(a). Por otra

parte, en la figura 5.12(b) están graficadas los tres componentes de corriente, más

la suma del componente de la Red-P con la componente del inversor de carga.

VDD

Red

P

Red

N

VX<Vth,inv

VoutIRED-P

IRED-N

Iinv

VX>Vth,inv

Iinv

(a) Componentes de corriente (b) Gráfica de los componentes de corriente

Figura 5.12: División de las componentes de corriente en la compuerta NOR y el

inversor de carga.

Como se observa en la figura 5.12(b), el voltaje estacionario de VX se produce

cuando las curvas IRED−N e IRED−P + Iinv se intersectan.

Con la anterior observación, para explicar el comportamiento de la respues-

ta estacionaria de VX mostrado en la figura 5.11, nos basaremos en la gráfica

mostrada en la figura 5.13(a). En dicha gráfica se muestran: las sumatorias de las

corrientes que salen del nodo X debidas a los transistores en paralelo de la red N;

la sumatoria de las corrientes que entran, debidas a la red P y la corriente total
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de los inversores de carga; todo lo anterior, cuando la compuerta tiene un fanin

de 4 y fanout variables.

(a) Corrientes de fuga (b) Corrientes de fuga

Figura 5.13: Comportamiento de las corrientes de fuga en función del VX .

La figura 5.13(b) muestra una ampliación del rectangulo punteado en la figura

5.13(a); en ella, se aprecia claramente que a medida que el fanout es incrementado,

las intersecciones entre las curvas de corriente que salen y las curvas de corriente

que entran, se producen a valores más grandes del voltaje VX . Lo anterior explica

que a medida que el fanout es incrementado, el valor estacionario de VX aumenta.

Debido a que el holding time depende de la capacitancia asociada en el nodo X

y de las corrientes de fuga, también es de sumo interés estudiar el comportamiento

de este parámetro ante diferentes combinaciones de fanin y fanout. La figura 5.14

muestra gráficamente la dependencia del holding time en función del fanin y del

fanout.

Para la compuerta NOR estudiada, se ha encontrado que el holding time au-

menta a medida que se incrementa el fanout de la compuerta.

En la sección 5.2.1, se comentó como puede obtenerse la derivada de VX con
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Figura 5.14: Dependencia del holding time con el fanin y el fanout de la compuerta

NOR con la falla stuck-open en el drenador de FNj.

respecto al tiempo. Para fallas stuck-open siempre se cumple que la máxima tasa

de decremento en VX está presente en t=0; lo anterior, debido a que VX se en-

cuentra a un valor estable antes de aplicar el vector de sensibilización y también,

debido a que las corrientes de fuga tienen valores máximos en t = 0.

Un análisis de máximas tasas de decremento en VX se realiza para poder

explicar el comportamiento del holding time para diferentes combinaciones de

fanin y fanout. La figura 5.15 muestra las tasas máximas de decremento de VX

en función del fanin y el fanout de la compuerta.

El hecho de incrementar el fanout tiene dos consecuencias, una es que se

incrementa la capacitancia equivalente en el nodo X (lo cual pudiera producir

reducciones en las tasas de descarga) y la otra es que al conectar más cargas,

también se incrementan las corrientes de fuga en nodo X (lo cual pudiera pro-

ducir un aumento en las tasas de descarga). En la figura 5.15 se puede observar

que la tasa máxima de decremento disminuye a medida que aumenta el fanout

de la compuerta. Esto significa que para la compuerta NOR el aumento de la
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Figura 5.15: Tasas máximas de decremento en VX para diferentes fanin y el fanout de

la compuerta NOR con la falla stuck-open en el drenador de FNj.

capacitancia está siendo mayor que el aumento de las corrientes de fuga debidas

a los inversores de carga.

Cuando incrementamos el fanin de la compuerta, se introducen más transisto-

res tipo N en paralelo, los cuales están conectados al nodo X. Este hecho produce

un incremento en las las corrientes de fuga que salen del nodo X hacia tierra.

Como se ha visto, estas corrientes son máximas en t=0; por tal razón, las tasas

máximas de descarga son incrementadas.

Como se comentó previamente, la figura 5.15 sirve para explicar el compor-

tamiento del holding time ante diferentes fanin y fanout. A mayores tasas de

decremento se obtienen métricas de holding time reducidos, debido a que como

el VX se descarga a una velocidad grande, el valor de VDD − |Vthp| se alcanza

a tiempos reducidos; por otra parte a menores tasas de decremento se obtienen

métricas de holding time elevados, debido a que como el VX se descarga a veloci-

dades reducidas, el valor de VDD − |Vthp| se alcanza a tiempos mayores.
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5.2.2. Comportamiento ante un vector anti-test.

A continuación analizaremos el comportamiento de la compuerta NOR con la

falla hasta ahora vista, para una secuencia de vectores de prueba que no pudiera

detectar la falla stuck-open, el llamado vector anti-test. Para realizar esto, primero

introduciremos el vector de inicialización: AB=11, con este vector se producirá un

estado lógico ”Bajo”. Después aplicaremos el vector AB=01 en el instante t=0,

esto hará que el nodo X entre en el estado de alta impedancia. En este caso, los

componentes de fuga cargarán al nodo X a un voltaje fijo con el paso del tiempo.

De manera similar al caso anterior, el nivel de voltaje en el nodo X, dependerá del

equilibrio entre las corrientes de fuga que entren y salgan del nodo X.

Figura 5.16: Corrientes de Fuga en la compuerta NOR con la puesta del vector anti-test

para t ≥ 0.

La figura 5.16 muestra las corrientes de fuga que están presentes en esta

compuerta con la puesta del vector anti-test en las entradas A y B.

Los componentes de corriente de fuga que contribuyen a la carga del nodo VX

en t = 0 (AB=01) son:
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1. IgdPB: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta y

drenador de FPB. Debido a que el voltaje en el nodo X en t = 0 es igual a

cero, VGD es máximo. Por lo tanto este mecanismo de fuga es máximo.

2. IsubPB: Este componente de fuga es la corriente subumbral de FPB. De

igual manera, este componente en t = 0 es máximo ya que se tiene un VSD

máximo.

3. IgsP1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la fuente y la

compuerta de FP1. De igual manera, en t = 0 es máximo debido a que se

tiene un VSG máximo.

4. IgcP1: Este componente de fuga es la corriente de tuneleo de compuerta a

canal de FP1, y está presente debido a que en t = 0 el transistor FP1 se

encuentra encendido.

Las corrientes anteriormente citadas están marcadas de color azul en la figura

5.16.

Existen dos componentes de corriente de fuga que en t = 0 también con-

tribuyen a la carga de VX pero pudieran cambian de sentido dependiendo de los

valores evolutivos de los voltajes VX y Vout, dichos componentes son:

1. IgdP1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre el drenador y la

compuerta de FP1. En t = 0 es máximo, ya que el inversor provóca que se

tenga un VDG máximo en ese instante de tiempo.

2. IgdN1: Este componente de fuga es la corriente EDT entre el drenador y

la compuerta de FN1. De igual manera que la corriente IgdP1, en t = 0 es

máximo, por la misma razón que la corriente IgdP1.

Las corrientes anteriormente citadas están marcadas de color rojo en la figura

5.16. El cambio de sentido de estas corrientes, se produce cuando VX llega a au-
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mentar por enćıma del nivel de threshold del inversor formado por FN1 y FP1.

A medida que el voltaje VX es elevado, el valor de los componentes de fuga

mencionados anteriormente se ven reducidos, ya que el voltaje que las propicia se

reduce con el paso del tiempo. Por otra parte, el aumento del voltaje en el nodo X,

propicia que otros componentes de fuga empiecen a tener un efecto considerable.

Los componentes de corriente de fuga que son incrementados a medida que el

voltaje VX es elevado, son los siguientes:

1. IgdNA: Este componente de fuga es la corriente EDT entre la compuerta y

drenador de FNA. Conforme el voltaje VX se eleva, este componente crece

también.

2. IsubNA: Este componente de fuga es la corriente subumbral de FNA. De

manera similar, a medida que el voltaje en el nodo X aumenta, este también

lo hace ya que depende del voltaje VDS.

3. IgsN1: Este componente de fuga es la corriente EDT de FN1. De manera

similar, a medida que el voltaje en el nodo X aumenta, también aumenta

VGS produciendo un incremento en esta corriente.

4. IgcN1: Este componente de fuga es la corriente de compuerta a canal de N1

(corriente verde en la figura 5.16) y se llega a presentar si el voltaje VX

aumenta al valor de VthN1, ya que bajo esta condición, el transistor TN1 es

activado.

Los anteriores componentes de corriente de fuga contribuyen a descargar el

voltaje VX .

La condición de equilibrio es alcanzada cuando las sumas de las corrientes de

fuga que entran al nodo X es igual a la suma de las que salen del mismo. Es decir

cuando la corriente en el capacitor CX seá cero.
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Para simular el comportamiento de la compuerta ante el vector anti-test, ge-

neramos un circuito eléctrico equivalente en HSPICE siguiendo una metodoloǵıa

similar a la presentada en la sección 5.1.

La figura 5.17(a) muestra el comportamiento del voltaje VX ante la secuencia

de vectores de prueba AB = 00 − > AB = 01 (anti-test).

(a) Voltaje en el nodo bajo análisis (b) Corriente en CX

Figura 5.17: Comportamiento de VX e ICX con la puesta del vector anti-test en com-

puerta NOR con falla stuck-open en el drenador de FNB.

Como se puede apreciar en la figura 5.17(a), el voltaje VX empieza a cre-

cer exponencialmente desde 0 y pasado 1µs se alcanza la condicion de equilibrio

VX=0.4V. Por otra parte, en la figura 5.17(b) se muestra el comportamiento de

la corriente en el capacitor CX . Se puede apreciar de las figuras 5.17(a) y (b) que

la condición de equilibrio se alcanza cuando ICX es cero Amperios.

Un comentario importante es que ante la falla presente, el valor de la respuesta

estacionaria adquiere el mismo valor (0.4V), no importando si se ha aplicado un

vector correcto de prueba ó si se ha aplicado el vector anti-test. La figura 5.18
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muestra el comportamiento del voltaje VX para el vector correcto de prueba y

para el vector anti-test, en ella se aprecia la observación anteriormente hecha.

Figura 5.18: El valor de VX tiene el mismo valor estacionario para un vector correcto

y un vector anti-test.

Comportamiento para diferentes fanin y fanout.

A continuación, analizaremos el comportamiento de la falla stuck-open ante

diferentes valores de fanin y fanout con la puesta del vector anti-test. Para hacer

esto, de nueva cuenta nos basaremos en la figura 5.9; en este caso, se asume que

la falla estará siempre presente en el drenador de FN j-ésimo y la secuencia de

vectores anti-test será:

Fi1=1, Fi2=1, ..., Fij−1=1 y Fij=1 (inicialización) − > Fi1=0, Fi2=0, ...,

Fij−1=0 y Fij=1 (sensibilización).

Idealmente sin la presencia de corrientes de fuga, el voltaje VX debiéra man-

tenerse a 0V cuando se aplica el vector de sensibilización anti-test. Como se ha

visto esto no ocurre, las corrientes de fuga causan que VX alcance valores de

voltaje arriba de 0V.
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La respuesta estacionaria de VX para diferentes fanin y fanout es la misma que

la presentada cuando aplicabamos el vector correcto de prueba (ver figura 5.11).

Este hecho da a entender que a pesar de aplicar el vector anti-test, la estructura

de la compuerta ante la falla stuck-open hace que la respuesta estacionaria de VX

converja a un único valor.

Debido a que el voltaje VX alcanza valores arriba de cero Volts, definimos al

holding time como el tiempo que toma VX en alcanzar el valor de Vthn.

La figura 5.19 muestra los valores del holding time ante diferentes fanin y

fanout.

Figura 5.19: Dependencia del holding time con la puesta del vector anti-test para

diferentes fanin y fanout de la compuerta NOR con la falla stuck-open en el drenador

de FNj.

En base a la figura 5.19, cuando se tiene un fanin igual a 2, el holding time

no muestra gran variación a diferentes fanout, esto debido a que como se muestra

en la figura 5.20 todas las curvas con un fanin de 2 cruzan el nivel de Vthn
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(ĺınea punteada) a tiempos muy cercanos entre ellas debido a que la respuesta

estacionaria de VX es de valor grande en comparacion cuando tenemos un fanin

de 3 y 4 en donde si hay presente una gran variacion del holding time con el

fanout.

Figura 5.20: Comportamiento de VX para fanin 2 y 3 con fanout variables ante la

puesta del vector anti-test en la compuerta NOR con la falla stuck-open en el drenador

de FNj.

Para un fanin de 4, el holding time no existe cuando la compuerta tiene un

fanout de 1 y 2 ya que el valor estacionario bajo estas condiciones es de 0.23V

y 0.27V respectivamente, es decir nunca alcanza el valor de Vthn = 0,3V . Por tal

razón, los puntos bajo estas condiciones no aparecen en la gráfica de la figura

5.19.

Un análisis de máximas tasas de incremento en VX (similar al presentado

anteriormente), puede ser empleado para explicar el comportamiento del holding

time. La figura 5.21 muestra la gráfica de las tasas máximas de incremento en

VX .

Cuando aumenta el fanout, en t = 0 hay un número mayor de corrientes de

tuneleo entrando al nodo X, produciendo un incremento en las tasas máximas de
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Figura 5.21: Tasas máximas de incremento en VX para diferentes fanin y fanout de la

compuerta NOR con la falla stuck-open en el drenador de FNj con la puesta del vector

anti-test.

carga y reduciendo el valor de la métrica del holding time. Por otro lado, cuando

aumentamos el fanin hay un número mayor de corrientes saliendo del nodo X

cuando el voltaje es inicialmente cargado por las corrientes que entran al nodo

X, esto ocasiona un decremento en las tasas máximas de carga y por consiguiente

un incremento en la métrica del holding time.

Comparando las respuestas de la métrica del holding time cuando aplicamos

el vector correcto y el vector anti-test, se observa que estas respuestas son ma-

yores para el vector anti-test. Para poder explicar el por que de la anterior ob-

servación, debemos tener presente que las corrientes de fuga en los transistores

P son menores a las corrientes de fuga generadas en los transistores N. Cuando

aplicamos el vector anti-test, las corrientes que propician la carga del voltaje VX

son las corrientes EDT de compuerta a drenador y la corriente subumbral del

transistor FPj, más todas las corrientes de tuneleo producidas por los inversores

de carga, que en su mayoria son generadas en los transistores P. Por otra parte,
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cuando aplicamos el vector correcto de prueba, las corrientes que propician la

descarga del voltaje VX son las corrientes EDT de drenador a compuerta y las

corrientes subumbral de los transistores FN1... FNj−1 más todas las corrientes de

tuneleo producidas por los inversores de carga que en su mayoria son generadas

en los transistores N.

El hecho de tener métricas de holding time grandes ayuda al test, ya que a

grandes valores de esta mética, es menos probable que el vector de sensibilización

sea invalidado.

5.2.3. Stuck-open en el drenador de FPB.

Hasta este punto de análisis, hemos determinado el comportamiento de la

compuerta a ser probada mediante el empleo de un vector correcto de prueba y

un vector anti-test a las entradas de la compuerta NOR, para diferentes valores

de fanin y fanout.

A continuación analizaremos el comportamiento del nodo bajo análisis cuando

la falla está presente en el drenador del dispositivo FPB de la compuerta NOR

considerada hasta aqúı.

Bajo este panorama, el vector de inicialización es: AB = 11 y el de sensibi-

lización aplicado en t = 0 es: AB = 00, con esto se tratará de que el nodo bajo

análisis cambie del estado de ”0” lógico a ”1” lógico. La figura 5.22 muestra la

compuerta NOR con la falla mencionada y las corrientes de fuga que intervienen

en la determinación del voltaje en el nodo bajo análisis.

Las corrientes marcadas en la figura 5.22 tienen la misma nomenclatura que se

ha venido manejando. Las marcadas de color azul, son las encargadas de inyectar

carga al nodo X; mientras que las marcadas de color café, provócan un desalojo

de carga; las de color rojo son las corrientes que pudieran cambiar de sentido,
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Figura 5.22: Falla stuck-open en el drenador de FPB y corrientes de fuga presentes

para t ≥ 0.

dependiendo de los valores evolutivos de los voltajes a la entrada y salida del

inversor de carga; por último, la marcada de color verde puede presentarse si el

valor del voltaje a la entrada del inversor es mayor al Vthn.

Debido a que en t = 0 el voltaje VX es 0; las corrientes: IgsP1, IgcP1, IgdP1 e

IgdN1 tendrán valores máximos en ese instante de tiempo. Estas corrientes provo-

carán un aumento en el voltaje VX . Dicho aumento producirá que las corrientes:

IgdNA, IsubNA, IgdNB, IsubNB e IgsN1 comiencen a aumentar. Si el voltaje VX au-

mentára por encima del nivel de VthN1, provocará la aparición de la corriente

IgcN1. Más aún, si el valor de VX aumentára por encima del valor de threshold del

inversor de carga, producirá que las corrientes: IgdP1 e IgdN1 cambien de sentido

ayudando a la descarga de VX .

Haciendo un análisis similar al realizado cuando teńıamos la falla en el drenador

del dispositivo FNB, determinamos nuestro circuito eléctrico equivalente y lo si-

mulamos en HSPICE.
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La figura 5.23 muestra el comportamiento del voltaje VX y la corriente ICX ,

bajo la secuencia de los vectores de prueba: AB = 11 − > AB = 00.

(a) Voltaje en el nodo bajo análisis (b) Corriente en CX

Figura 5.23: Comportamiento de VX e ICX en compuerta NOR con la falla stuck-open

en el drenador de FPB.

Para esta falla, el holding time es el tiempo en el que VX deja de comportarse

como un ”0” lógico. Para determinarlo, se establece que es el tiempo cuando VX

se eleva hasta alcanzar el valor de Vthn.

En base a la gráfica de la figura 5.23, se puede apreciar que el holding time no

existe para esta falla, debido a que el voltaje en el nodo X nunca alcanza el valor

del Vthn (Vthn=0.3V). El hecho de que no exista el holding time es muy bueno, ya

que este nodo se comportará siempre como un ”0” lógico.

Comportamiento para diferentes fanin y fanout.

Para determinar el comportamiento para diferentes fanin y fanout, de nueva

cuenta, nos basaremos en la figura 5.9, con la única diferencia de que la falla

stuck-open se encuentra presente en el drenador del transistor FP j-ésimo.
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Bajo esta condición, el vector de inicialización será: Fi1=1, Fi2=1, ..., Fij−1=1

y Fij=1. Por otra parte, el vector de sensibilización será: Fi1=0, Fi2=0, ...,

Fij−1=0 y Fij=0.

La figura 5.24 muestra la respuesta estacionaria de VX ante diferentes combi-

naciones de fanin y fanout.

Figura 5.24: Respuesta estacionaria para diferentes fanin y fanout de la compuerta

NOR con falla stuck-open en el drenador de FPj

Como se observa en la figura 5.24, cuando el fanin se incrementa, la respues-

ta estacionaria de VX se reduce debido a la presencia de un número mayor de

corrientes saliendo del nodo X. Por otra parte cuando el fanout se incrementa,

debido a que hay un número mayor de corrientes de fuga entrando al nodo X, se

produce un aumento en el voltaje VX .

Si el voltaje VX aumentará al valor de Vthn = 0,3V , el voltaje en este nodo

dejará de comportarse como un ”0” lógico y se tendrá que considerar la métrica

del holding time para realizar un test correcto.
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Como se aprecia en la figura 5.24, las condiciones que propician que el voltaje

VX se eleve por encima del valor de Vthn es cuando la compuerta tiene un fanin

igual a 2 con fanout de 4 y 5. Por tal razón , bajo estas circunstancias, la métrica

del holding time debe ser considerada en el test.

El holding time para un fanin igual a 2 con fanout de 4 y 5 es de 826.2ns y

453.2ns respectivamente. Debido a que para todas las demás combinaciones de

fanin y fanout no existe la métrica del holding time, un estudio de máximas tasas

de incremento en VX es irrelevante.

Un comentario importante es que para esta falla no existe el vector anti-test ;

debido a que ningún vector de inicialización a la entrada puede producir un ”1”

lógico en el nodo X por la abertura presente en el drenador de FPB.

5.3. Resultados obtenidos en compuertas NAND.

La figura 5.25 muestra la compuerta NAND que será empleada en el análisis de

esta sección. De manera similar a las compuertas NOR estudiadas en la anterior

sección, esta tiene un inversor de carga a su salida.

Figura 5.25: Compuerta NAND estática a analizar.
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Para esta compuerta, también se estudiará el comportamiento del nodo bajo

análisis para dos posibles fallas stuck-open. Estas fallas son análogas a las fallas

vistas en la compuerta NOR y son tratadas en las siguientes subsecciones.

5.3.1. Stuck-open en drenador de FNB.

La figura 5.26 muestra la compuerta NAND con falla stuck-open presente en

el drenador del transistor FNB y las corrientes de fuga que afectan el nodo X.

Figura 5.26: Falla stuck-open en el drenador de FNB y corrientes de fuga presentes

para t ≥ 0.

Para realizar el análisis de esta falla, se sigue un método similar a los reali-

zados hasta aqúı. La secuencia de vectores empleados para la detección de esta

falla es: AB = 10 − > AB = 11.

Debido a que en t = 0 el voltaje VX está a un ”1” lógico; las corrientes: IgsN1,

IgcN1, IgdN1 e IgdP1 tendrán valores máximos en ese instante de tiempo, estas corri-

entes provocarán una reducción en el voltaje VX . Dicha reducción producirá que

las corrientes: IgdPA, IsubPA, IgdPB, IsubPB e IgsP1 comiencen a aumentar. Si el

voltaje VX disminuyera por debajo del nivel de VDD − |Vthp|, provocará la apari-
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ción de la corriente IgcP1. Más aún, si el valor de VX se reduce por debajo del

valor de threshold del inversor de carga, producirá que las corrientes: IgdP1 e IgdN1

cambien de sentido ayudando a la carga de VX .

La respuesta estacionaria del voltaje VX , la métrica de holding time y la

tasa máxima de carga son mostrados en la siguiente sección, en ella también se

mostrarán los resultados ante diferentes combinaciones de fanin y fanout.

Comportamiento para diferentes fanin y fanout.

Para analizar la falla en la compuerta NAND ante diferentes fanin y fanout,

se asume que tenemos la compuerta tal y como se muestra en la figura 5.27. En

esta figura se aprecia que el fanin es igual a j y el fanout es igual a k. La falla

presente siempre estará en el drenador del transistor FN j-ésimo.

Figura 5.27: Compuerta NAND empleada para determinar el comportamiento de VX

a diferentes fanin y fanout.
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Bajo la estructura mostrada en la figura 5.27, el vector de inicialización será:

Fi1=1, Fi2=1, ..., Fij−1=1, Fij=0. Por otra parte, el vector de sensibilización

será: Fi1=1, Fi2=1, ..., Fij−1=1, Fij=1.

En la figura 5.28 se muestra los resultados de las respuestas estacionarias de

VX para diferentes combinaciones de fanin y fanout.

Figura 5.28: Respuesta estacionaria de VX de la compuerta NAND con falla en el

drenador de FNj para fanin y fanout.

Como se observa en la figura 5.28, a medida que el fanin es es aumentado,

la respuesta final de VX es mayor; por otra parte, a medida que el fanout es

mayor, la respuesta final de VX es reducida. Para explicar el comportamiento de

la respuesta estacionaria de VX , nos basaremos en la figura 5.29, en ella se han

graficado los componentes de corriente de fuga en la red-P y en los invesrores de

carga para diferentes fanout.
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Figura 5.29: Gráfica de la componente de corriente en la red-P y en el inversor de

carga.

La respuesta estacionaria de VX se presenta cuando las curvas de corriente

de la red-P se intersectan con las curvas de corriente de los inversores de caraga.

Como se observa, un aumento en el fanout produce intersecciones a valores re-

ducidos de VX . Por otra parte, si el fanin es reducido, las corrientes en la red-P

serán menores, produciendo intersecciones a valores más pequeños de VX .

En la figura 5.30(a), se aprecian los valores del holding time. Como se ha co-

mentado previamente, el holding time se incrementa cuando las tasas máximas

de descarga son bajas (fanin grandes y fanout reducidos); y se reduce cuando las

tasas máximas de descarga son elevadas (fanin reducidos y fanout elevados). Un

dato importante a resaltar es que para fanin iguales a 3 y 4 con fanout de 1, no

existe holding time (por tal motivo no aparecen estos puntos en la gráfica) ya que

la respuesta estacionaria de VX núnca alcanza el valor de VDD − |Vthp| (0.7V);

esto puede ser visto en la figura 5.30(b).
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(a) Holding time (b) Rapidez máxima de descarga de VX

Figura 5.30: Comportamiento de tasas máximas de carga y holding time de la com-

puerta NAND con falla en el drenador de FNj para diferentes fanin y fanout.

Finalmente, la figura 5.30(b), se aprecia que las tasas máximas de descar-

ga se incrementan cuando el fanout es mayor, esto debido a que las corrientes

que inicialmente descargan al nodo X son las corrientes de fuga presentes en los

transistores N de los inversores de carga. Por otro lado, a medida que el fanin se

incrementa se obtienen reducciones de las tasas de descarga, ya que se incrementa

el número de corrientes de fuga producidas por los transistores P.

5.3.2. Stuck-open en drenador de FPB

La figura 5.31 muestra la compuerta NAND para un fanin de dos y fanout

de uno, con la falla stuck-open en el drenador del transistor FPB. En esta misma

figura también se ilustran las corrientes de fuga que alteran el voltaje en el nodo

X.

Ante la falla presente, el vector de inicialización es: AB = 11 y el sensibi-
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Figura 5.31: Falla stuck-open en el drenador de FPB y corrientes de fuga presentes

para t ≥ 0.

lización es: AB = 10. De igual manera que los análisis hasta ahora vistos, se

asume que el vector de inicialización está siempre presente y en el tiempo t = 0,

se aplica el vector de sensibilización. La anterior idea también es mostrada en la

figura 5.31.

La respuesta estacionaria del voltaje VX , la métrica de holding time y la tasa

máxima de carga son mostrados en el siguiente apartado, en dode también se

muestran los resultados para diferentes combinaciones de fanin y fanout.

Comportamiento para diferentes fanin y fanout.

Para determinar el comportamiento del voltaje VX ante diferentes fanin y

fanout, de nueva cuenta nos basaremos en la estructura mostrada en la figu-

ra 5.27, con la única diferencia en que la falla stuck-open estará presente en el

drenador de el transistor FPj-ésimo. Bajo esta consideración, el vector de ini-

cialización será: Fi1=1, Fi2=1, ..., Fij−1=1, Fij=1. Por otra parte, el vector de

sensibilización será: Fi1=1, Fi2=1, ..., Fij−1=1, Fij=0.
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En la figura 5.32 se muestran las gráficas de las respuestas estacionarias del

voltaje VX .

Figura 5.32: Respuesta estacionaria de VX para diferentes fanin y fanout de la com-

puerta NOR con falla stuck-open en el drenador de FPj

Como se observa en la figura 5.32, la respuesta estacionaria de VX aumenta

cuando el fanin se incrementa debido a que las corrientes que entran al nodo X en

t = 0 son mayores y al final todas ellas deben ser equilibradas por las corrientes

que salgan del nodo X.

Cuando el fanout aumenta, hay dos tendencias marcarcadas, si el fanin es de

2 se aprecia un incremento en la respuesta estacionaria; por otra parte, cuando

la compuerta tiene un fanin de 3 y 4, se aprecia un decremento en las respuestas

estacionarias de VX . Para explicar estos dos comportamientos, haremos referencia

a la figura 5.33. En dicha figura, se muestran las gráficas de las corrientes que

salen del nodo X, debidas a la red N; y la sumatoria de las corrientes que entran,

debidas a la red P y a la corriente total neta de los inversores de carga cuando
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la compuerta tiene un fanin de 2 (fig.(a)) y un fanin de 3 (fig.(b)) ante fanout

variables.

(a) fanin de 2 (b) fanin de 3

Figura 5.33: Comportamiento de las corrientes de fuga en función del VX .

Las figuras 5.33(a) y 5.33(b) muestran que el punto de cruce entre todas las

corrientes que entran al nodo X ocurre en el punto de threshold de los inversores

de carga (Vth,inv). Se puede observar que por debajo de Vth,inv, un incremento en

el fanout ocasiona un incremento en las corrientes que entran al nodo X. Por otra

parte por encima de Vth,inv, un incremento en el fanout ocasiona un decremento

en las corrientes que entran al nodo X.

Cuando el fanin es 2 (ver figura 5.33(a)), la curva de las corrientes que salen

del nodo X (IRED−N) intersecta a las curvas que entran al nodo X (IRED−P +Iinv)

a un nivel menor de Vth,inv. Para este caso, un aumento en el fanout, ocasiona que

las curvas que entran al nodo se desplacen hacia niveles superiores, provocando

con ello intersecciones y por ende, respuestas estacionarias mayores del voltaje VX .

Cando el fanin es 3 (ver figura 5.33(b)), los valores de las corrientes que en-

tran al nodo X se han incrementado, debido a que hay más transistores tipo P

en paralelo. Bajo esta circunstancia, las curvas de corrientes que entran al nodo
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X se han desplazado hacia niveles superiores en comparación a la figura 5.33(a).

Este hecho a producido que el punto de threshold se ubique por encima de las

corrientes que salen del nodo X. Por tal motivo, las intersecciones de las corri-

entes se producirán a niveles mayores de Vth,inv. Ahora, el aumento en el fanout

ocasiona que las curvas que entran al nodo X se reduzcan, provocando con ello

intersecciones y por ende, respuestas estacionarias menores del voltaje VX .

(a) Holding time (b) Rapidez máxima de carga de VX

Figura 5.34: Comportamiento del, holding time y tasas máximas de carga de la com-

puerta NAND con falla en el drenador de FPB para diferentes fanin y fanout.

La figura 5.34(a), se muestra el comportamiento del holding time; se ha co-

mentado previamente que el el holding time y las tasas máximas de carga tienen

comportamientos opuestos. Cuando la velocidad de carga aumenta, el holding

time disminuye y viceversa. Esto debido a que teniendo tasas de incremento ma-

yores, se alcanza más rápido el valor de Vthn reduciendo el valor del holding time.

Por otro lado, cuando las tasas de incremento son menores, el valor de Vtnn se

alcanza a tiempos mayores, produciendo incrementos en el holding time.

Como se observa en la figura 5.34(b), la tasa máxima de carga aumenta cuan-
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do incrementamos el fanin de la compuerta, esto debido a que al aumentar el

número de transistores P a la entrada, también aumenta el número de corrientes

de fuga entrando al nodo X. Por otra parte, cuando incrementamos el fanout, se

reduce la velocidad de carga de VX . A pesar de que se produce un aumento de las

corrientes de fuga entrando al nodo X, también se genera un aumento conside-

rable de la capacitancia CX . El aumento de la capacitancia tiene un efecto más

impactante en el comportamiento de la tasa máxima de carga. Por tal razón, las

tasas máximas se reducen conforme el fanout aumenta.

5.4. Efecto de la carga en la detección de fallas

stuck-open.

Se ha analizado el comportamiento de la respuesta estacionaria de los nodos

bajo análisis y el holding time. Observando los resultados de las respuestas esta-

cionarias para las compuertas NOR y NAND, se puede establecer que: Entre más

corrientes de fuga ex́ıstan entrando al nodo bajo análisis, la respuesta estaciona-

ria tendrá valores de voltaje más elevados. Por otro lado, entre más corrientes de

fuga ex́ıstan saliendo del nodo bajo análisis, se tendrán respuestas estacionarias

de voltaje reducidos.

En todas las compuertas analizadas hasta ahora, se ha asumido que las cargas

de las compuertas defectuosas son inversores. El hecho de tener inversores como

carga, produce comportamientos inadecuados en los nodos bajo análisis para re-

alizar un test correcto. Por un lado, cuando el vector de inicializació establece

un valor lógico alto y después se aplica el vector de sensibilización en t = 0 exis-

ten corrientes de fuga saliendo del nodo bajo análisis, esto produce reducciones

mayores a las previstas si no se tuvieran inversores como carga. Por otra parte,
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cuando el vector de inicializción establece un valor lógico bajo y después se aplica

el vector de sensibilización en t = 0, se tienen corrientes de fuga entrando al nodo

bajo análisis, generando incrementos en las respuestas estacionarias de los nodos

bajo análisis. Por las anteriores razones, podemos decir que el hecho de tener

inversores de carga conectados en los nodos bajo análisis no ayuda a la detección

de la falla stuck-open.

Las anteriores observaciónes, son de suma importanicia, ya que podemos de-

terminar condiciones óptimas de test cuando la compuerta que presenta la falla

stuck-open tiene como carga compuertas NOR ó NAND.

5.4.1. Compuerta NOR teniendo como cargas compuertas

NOR.

A continuación veremos la respuesta del nodo bajo análisis de la compuerta

mostrada en la figura 5.35. Esta es una compuerta NOR con falla stuck-open en

el drenador del transistor FPB y tiene como carga a otra compuerta NOR.

Como se puede apreciar de la figura 5.35, la falla está presente en la etapa

pull-up de la compuerta NOR, el vector de inicialización provóca que el nodo bajo

análisis seá cero. Por otra parte, cuando se aplica el vector de sensibilización, el

nodo X se pone a alta impedancia. Las corrientes de fuga causarán que el voltaje

en el nodo bajo análisis se eleve a un valor por encima del valor establecido por

el vector de inicialización.

La entrada C de la compuerta NOR que actúa como carga está fija a 0V. Este

hecho produce que el voltaje en la fuente de FPD sea VDD y que el transistor

FNC esté desactivado siempre. Bajo esta circunstancia, tenemos una estructura

idéntica a como si la compuerta defectuosa tuviesé un inversor de carga. Dicho
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Figura 5.35: Falla stuck-open en el drenador de FPB con compuerta NOR como carga

y corrientes de fuga presentes para t ≥ 0.

inversor de carga es formado por los transistores FPD y FND.

Con lo anterior en mente, la respuesta estacionaria y el holding time mostrarán

comportamientos idénticos a los resultados dados en la sección 5.2.3. En dicha

sección se mostró que a medida que el fanout de la compuerta es incrementado, la

respuesta estacionaria de VX se incrementa más. Lo anterior debido a que a medi-

da que el fanout se incrementa, también se incrementan las corrientes que entran

al nodo X. Se comentó que cuando el fanin se mantiene a 2 y el fanout es igual

ó mayor a 4, la respuesta estacionaria de VX es mayor al valor de Vthn = 0,3V

(ver figura 5.24), lo cual es indeseable para realizar un test adecuado de la falla

stuck-open.

Ahora bien, analicemos el caso cuando la entrada C de la compuerta NOR de

carga está a un ”1” lógico. La figura 5.36 muestra este hecho. Para esta condición,

el voltaje alto en C provóca que el transistor FNC sea activado, esto forza que

el voltaje Vout sea igual a cero. El hecho que Vout sea cero es bueno ya que esto
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establece la limitante de que no puede haber flujo de corriente entrando al nodo X

a través de las regiones de solapamiento compuerta-drenador de los transistores

FPD y FND; sino por el contrario, el flujo de corriente a través de estas regiones

únicamente puede ser hacia afuera del nodo X.

Figura 5.36: Falla stuck-open en el drenador de FPB con compuerta NOR como carga

y corrientes de fuga presentes para t ≥ 0.

En t = 0 el voltaje VX es cero (por el efecto del vector de inicialización), esto

genera la aparición de la corriente IgsPD (corriente de color azul). Esta corriente

inyectará carga a la capacitancia equivalente en el nodo bajo análisis hacendo que

VX se incremente. El incremento de VX , propicia que todas las corrientes mar-

cadas de color café aparezcan. Cuando la suma de todas las corrientes marcadas

de color café sea igual al valor de la corriente IgsPD se llegará la condición de

equilibrio.

La corriente IgsPD es generada por la diferencia de potencial existente entre

la fuente y la compuerta de FPD. Por tal razón, el valor de esta corriente de-

penderá del valor previo de voltaje en la fuente de FPD antes de que C conmute

a un ”1” lógico. Si la entrada C estába previamente a 0V antes de conmutar a
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VDD, entonces el voltaje en la fuente de FPD estába a VDD. Esto corresponde al

peor caso ya que bajo esta circunstancia, la magnitud de la corriente IgsPD es la

máxima posible. Decimos que este es el peor caso debido a que como se ha visto,

el hecho de tener corrientes entrando al nodo bajo análisis producen un incre-

mento en los voltajes de dichos nodos y para detectar la falla adecuadamente, se

requiere que VX no se incremente por encima del valor de Vthn.

Debido a que las corrientes que salen del nodo bajo análisis son mayores

en cantidad y magnitud que la corriente que entra (incluso si se considera el

peor caso de magnitud para esta corriente), se espera que el nodo bajo análisis

siga comportándose como un ”0” lógico. La figura 5.37 muestra las respuestas

estacionarias de VX cuando la entrada C está fija a un ”0” y a un ”1” lógico para

diferentes combinaciones de fanin y fanout.

Figura 5.37: Respuestas estacioanrias de VX para fanin y fanout variables teniendo

como carga compuertas NOR.

Comparando los valores estacioanrios del voltaje VX para C=0, con los valores

obtenidos cuando C=1, podemos decir que la mejor respuesta de VX para realizar
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un test adecuado ante la falla presente, sin duda alguna es cuando la entrada C

está a un ”1” lógico. Esto debido a que con esta condición, el voltaje en el nodo

bajo análisis se comporta mejor como un ”0” lógico. Inclusive, se puede observar

que cuando C está a un ”1” lógico, para fanin igual a 2 con fanout iguales o

mayores a 4, el voltaje VX ya no aumenta por encima del valor de Vthn como en

el caso cuando la entrada C está a un ”0” lógico.

5.4.2. Compuerta NAND teniendo como cargas compuer-

tas NAND.

La figura 5.38 muestra una compuerta NAND con una falla presente en la

etapa pull-down (stuck-open en el drenador de FNB). Para realizar el test de

esta falla, el vector de inicialización debe provocar un ”1” lógico. Por otra parte,

al aplicar el vector de sensibilización, el nodo X se pondrá en alta impedancia.

Como se ha visto, en estado de alta impedancia, las corrientes de fuga causarán

una reducción del voltaje en el nodo bajo análisis.

Figura 5.38: Falla stuck-open en el drenador de FNB con compuerta NAND como

carga y corrientes de fuga presentes para t ≥ 0.

Como se observa en la figura 5.38, la entrada C de la compuerta NAND que
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actúa como carga está fija a un ”1” lógico. Este hecho produce que el voltaje en el

drenador del transistor FNC esté a cero volts y que el transistor FPC este desac-

tivado siempre. Bajo esta circunstancia, la respuesta de la compuerta NAND se

comportará de la misma manera que se comportaba cuando teńıa de carga un in-

versor. Dicho inversor de carga ahora es formado por los transistores FPD y FND.

Por tal motivo, el comportamiento de la respuesta estacionaria de VX es idéntica

a los resultados presentados en la sección 5.3.1. En dicha sección se mostró que a

medida que el fanout de la compuerta es incrementado, la respuesta estacionaria

de VX se reduce cada vez más. Lo anterior debido a que cuando incrementamos

el fanout, también se incrementan las corrientes de fuga que salen del nodo X.

Ahora bien, analicemos que sucede para el caso cuando la entrada C está a

un ”0” lógico. Bajo esta condición el transistor FPC es activado, haciendo que el

voltaje Vout esté fijo al valor de VDD. El hecho de que Vout sea VDD es bueno ya que

esto forzará a las corrientes de fuga en las regiones de solapamiento compuerta-

drenador de los transistores FPD y FND a entrar al nodo X cuando haya una

reducción de VX . Este hecho se muestra también en la figura 5.39.

En t = 0 el voltaje VX es alto (por el efecto del vector de inicialización),

este hecho producirá la corriente IgdPD (corriente de color café). Esta corriente

provocará una reducción del voltaje VX . El decremento de VX , propicia que to-

das las corrientes marcadas de color azul aparezcan. Cuando la suma de todas

las corrientes marcadas de color azul sea igual al valor de la corriente IgdPD se

obtendrá la condición de equilibrio.

La corriente IgdPD es generada por la diferencia de potencial existente entre

la compuerta y la fuente de FND. Por tal razón, el valor de esta corriente depen-

derá del valor previo de voltaje en la fuente de FND antes de que C conmute a

0V. Si la entrada C estába previamente a 1V antes de conmutar a 0V, entonces
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Figura 5.39: Falla stuck-open en el drenador de FNB con compuerta NAND como

carga y corrientes de fuga presentes para t ≥ 0.

el voltaje en la fuente de FND estába a 0V. Esto corresponde al peor caso ya que

bajo esta circunstancia, la magnitud de la corriente IgdPD es la máxima posible.

Decimos que este es el peor caso debido a que como se ha visto, el hecho de tener

corrientes elevadas saliendo del nodo bajo análisis produce una fuerte reducción

en los voltajes de dichos nodos y para detectar la falla adecuadamente, se requiere

que VX no baje del nivel VDD − Vthp.

La figura 5.40 muestra las respuestas estacionarias de VX , las métricas de

holding time y las tasas máximas de carga en VX , cuando la entrada C está fija

a un ”0” y a un ”1” lógico.

Comparando los resultados cuando C está a un ”1” lógico y a un ”0” lógico,

podemos decir que se obtienen mejores respuestas estacionarias de VX cuando C

está a un ”0” lógico.

Las siguientes mejoras se han obtenido cuando la entrada C está a un ”0”

lógico:
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(a) Respuesta estacionaria de VX (b) Holding time

(c) Rapidez máxima de carga de VX

Figura 5.40: Comportamiento de las respuestas estacionarias, holding time y tasas

máximas de carga para la compuerta NAND con falla en el drenador de FNB para

diferentes fanin y fanout.
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1. Para: fanin de 2 con fanout de 1; fanin de 3 con fanout de 2; fanin de 4 con

fanout de 2; y fanin de 4 con fanout 3; la respuesta estacionaria de VX es

mayor al valor de VDD − Vthp, con ello el voltaje en el nodo bajo análisis se

seguirá comportando como un ”1” lógico. Lo anterior no se consigue para

C = ”1”.

2. Para las demás combinaciones de fanin y fanout que no fueron mencionadas

en el punto 1, se obtienen incrementos en las métricas de holding time. Esto

ayuda incrementar el tiempo de detección de la falla stuck-open.

Por las anteriores razones, sin duda alguna es conveniente realizar el test de

la falla en la compuerta NAND cuando la entrada C está a un ”0” lógico que

cuando está a un ”1” lógico.

5.5. Gúıa para el test de fallas stuck-open.

De acuerdo a la metodoloǵıa convencional, para detectar fallas stuck-open pre-

sentes en la red-N (red-P) para cualquier tipo de compuerta estática, el vector

de inicialización debe fijar un ”1” (”0”) lógico en el nodo bajo análisis. Por otra

parte, el vector de sensibilización pondrá en alta impedancia a dicho nodo.

De la figura 5.18 puede observarse que para realizar un test lógico no se re-

quiere una secuencia de vectores a las entradas, únicamente se necesita aplicar

valores lógicos a las entradas que pudieran sensibilizar la falla stuck-open.

Si la compuerta que presenta la falla tiene compuertas con múltiples entradas

como cargas, se deben aplicar valores lógicos en las entradas de dichas compuertas,

para establecer las condiciones óptimas de test. Para detectar fallas stuck-open

en la red-N, una condición óptima de test es una combinación de valores a las

entradas de las compuertas de carga que aumente (disminuya) los componentes
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de corriente de fuga entrando (saliendo)al (del) nodo bajo análisis. De manera

similar, para fallas stuck-open en la red-P, una condición óptima de test es una

combinación de valores a las entradas de las compuertas de carga que disminuya

(aumente) los componentes de corriente de fuga saliendo (entrando) del (al) nodo

bajo análisis.

Como ejemplo, podemos mencionar las compuertas estudiadas en la sección

5.4 en donde se han obtenido condiciones óptimas de test para compuertas NOR

teniendo como cargas compuertas NOR y compuertas NAND teniendo como car-

gas compuertas NAND.

Se ha encontrado que el hecho de propiciar una condición óptima de test no

garantiza la detección lógica de ciertas fallas stuck-open, esto puede ocurrir cuan-

do el holding time es relativamente pequeño. Cuando la detección lógica no puede

ser llevada a cabo aún con una condición óptima de test, se debe realizar un test

por retardo.

5.6. Conclusiones.

En este caṕıtulo se han implementado las corrientes de fuga de los dispositivos

FinFET en el simulador HSPICE.

En base a la implementación de las corrientes de fuga, se ha propuesto una

metodoloǵıa para simular el comportamiento de compuertas digitales ante fallas

stuck-open basados en dispositivos FinFETs.

Se observó el comportamiento de los voltajes en los nodos bajo análisis para

compuertas NOR y NAND con fallas stuck-open en la red-N y la red-P.
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Para la compuerta NOR con falla stuck-open en la red-N, analizada en la

sección 5.2.1, se observó que la respuesta estacionaria del voltaje en el nodo bajo

análisis presenta valores lógicos inadecuados para la detección de la falla. Para

esta compuerta, a medida que el fanin es incrementado, el valor estacionario de

VX disminuye. Por otra parte, cuando el fanout aumenta, se aprecia un incremen-

to en el valor estacionario de VX , esto debido a que las corrientes que entran al

nodo X aumentan cuando el fanout se incrementa y los valores de las corrientes

que salen del nodo X equilibran las corrientes que salen a valores más grandes

de VX .

Para esta compuerta, se ha encontrado que el valor de la métrica del holding

time se incrementa a medida que el fanout aumenta, debido a que la capacitancia

en el nodo X aumenta y tiene un efecto mayor que el incremento de las corri-

entes de fuga. Por otra parte, el holding time disminuye a medida que el fanin

aumenta, debido a que las tasas máximas de descarga son mayores por la acción

de el incremento de las corrientes de fuga saliendo del nodo X a mayores fanin.

Cuando aplicamos un vector anti-test a las entradas de la compuerta NOR,

los voltajes estacionarios de VX converjen al mismo valor que los presentados

cuando aplicamos un vector correcto de prueba.

Cuando aumenta el fanout, las corrientes entrando al nodo X aumentan, in-

crementando las tasas máximas de carga y reduciendo el valor de la métrica del

holding time. Por otro lado, cuando aumentamos el fanin, las corrientes saliendo

del nodo X aumentan cuando el voltaje es inicialmente cargado por las corrientes

que entran al nodo X, reduciendo con ello las tasas máximas de carga e incre-

mentando la métrica del holding time.
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Se encontró que el holding time es mayor cuando aplicamos el vector anti-test

en comparación a cuando aplicamos el vector correcto de prueba, debido a que las

corrientes de fuga en los transistores P, las cuales producen la carga del nodo X

(para el vector anti-test); son menores a las corrientes de fuga en los transistores

N, las cuales producen la descarga del nodo X (para el vector correcto de prueba).

Para la compuerta NOR con falla stuck-open en la red-P, analizada en la

sección 5.2.3, se ha encontrado que la respuesta estacionaria de VX disminuye a

medida que el fanin aumenta, debido a que la magnitud de las corrientes salien-

do del nodo X aumenta. Por otra parte, cuando el fanout aumenta, la magnitud

de las corrientes entrando al nodo X aumenta y con ello también se obtiene un

aumento en el voltaje VX .

A pesar de las variaciones del voltaje estacionario de VX ante la mayoria de

las combinaciones de fanin y fanout, un test correcto puede ser llevado a cabo ya

que solamente para fanin de dos con fanout de 4 y 5 la respuesta estacionaria de

VX deja de comportarse como un ”0” lógico.

Para la compuerta NAND con falla stuck-open en la red-N, analizada en la

sección 5.3.1, se ha encontrado que el valor estacionario de VX disminuye con

el aumento del fanout, debido a que el equilibrio de las corrientes que entran al

nodo X (generadas en la red-P), con las corrientes de los inversores de carga se

produce a valores más pequeños de VX . El valor estacionario de VX también es

aumentado a medida que el fanin aumenta, ya que las magnitudes de las corrien-

tes que entran al nodo X aumentan, equilibrando las corrientes en los inversores

de carga a niveles mayores de VX .

Las tasas máximas de descarga se incrementan cuando el fanout es mayor,
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debido a que las corrientes que inicialmente descargan al nodo X son las corri-

entes de fuga en los inversores de carga, ocasionando una reducción del holding

time. Por otro lado, a medida que el fanin se incrementa se reducen las tasas

de descarga, debido a que se incrementan las corrientes de fuga generadas en la

red-P, generando un aumento en el holding time.

Para la compuerta NAND con falla stuck-open en la red-P, analizada en la

sección 5.3.2 se ha encontrado que cuando el fanin es 2, las corrientes que salen

del nodo X equilibran a las corrientes que entran al nodo X a niveles menores del

voltaje de threshold del inversor de carga. Un aumento en el fanout, ocasiona un

incremento en las corrientes que entran al nodo, provocando con ello respuestas

estacionarias de VX mayores.

Por otra parte, cuando el fanin es 3, las corrientes que entran al nodo X son

mayores a cuando se tiene un fanin de 2. Por tal motivo, el equilibrio entre las

corrientes se producirán a niveles mayores del voltaje de umbral. Un aumento en

el fanout ocasiona una reducción de las corrientes que entran al nodo X, provo-

cando con ello respuestas estacionarias de VX menores.

Las tasas máximas de carga aumenta cuando incrementamos el fanin de la

compuerta, esto debido al aumento de las corrientes de fuga entrando al nodo X,

reflejando una reducción del holding time. Por otra parte, cuando incrementamos

el fanout, se reduce las tasas máximas de carga de VX debido al aumento de la

capacitancia CX , ocasionando un aumento del holding time.

Se observó que el hecho de tener inversores de carga en las compuertas que

presentan la falla stuck-open propicia valores lógicos en las respuestas estaciona-

rias de los voltajes VX inadecuados para realizar un test lógico.
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Se obtuvierón condiciones óptimas de test para fallas en compuertas lógicas

que tienen como carga a compuertas NOR y cmpuertas NAND.

Para la compuerta NOR con falla en la red-P y teniendo como cargas a com-

puertas NOR, analizada en la sección 5.4.1, la condición óptima de test es cuando

la entrada C de las compuertas de carga está a un ”1” lógico, bajo esta circuns-

tancia se forzá a que la magnitud de las corrientes que salen del nodo bajo análsis

sea mayor a las corrientes que entran al mismo.

Para la compuerta NAND con falla en la red-N y teniendo como cargas a

compuertas NAND, analizada en la sección 5.4.2, la condición óptima de test es

cuando la entrada C de las compuertas de carga está a un ”0” lógico, bajo esta

circunstancia se forzá a que la magnitud de las corrientes que entran al nodo bajo

análsis sea mayor a las corrientes que salen del mismo.

Se observó que el hecho de generar una condición óptima de test en la com-

puerta NOR si garantiza que se pueda realizar un test lógico de la falla ade-

cuadamente para todas las combinaciones de fanin y fanout. Por otra parte una

condición óptima de test en la compuerta NAND, no garantiza la detección lógi-

ca de la falla para ciertas combinaciones de fanin y fanout, sin embargo, esta

condición es adecuada debido a que el holding time ha sido incrementado.
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Caṕıtulo 6

Impacto de high-k en el testing

de fallas stuck-open.

Como se ha comentado, el escalamiento de la tecnologá requiere aumentar el

acoplamiento capacitivo entre la compuerta y el canal, para suprimir los SCE

presentes en longitudes de canal nanométricas. Esto se cosigue reduciendo el es-

pesor del óxido de compuerta.

En los dispositivos FinFETs el control los SCE se realiza con el empleo de

dos compuertas y con el tamaño del ancho de la aleta, estos dos factores han

ayudado a quitarle gran responsabilidad al control de los SCE a los delgados es-

pesores de óxido. Este hecho propicia que el escalamiento del espesor del óxido de

compuerta en un FinFET no sea tan agresivo en comparación a los escalamientos

requeridos en tecnoloǵıas MOSFET y UTBSOI [13]. Sin embargo, a medida que

la tecnoloǵıa avance y para aplicaciones futuras, el espesor de óxido de compuer-

ta será reducido cada vez más [13]. Las dimensiones requeridas en el espesor de

óxido de compuerta ocasionarán corrientes de fuga muy elevadas, por otra parte,

espesores de óxido por debajo de 1nm no son f́ısicamente alcanzables.

161
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Para continuar con el avance tecnológico, varios investigadores al rededor del

mundo, han mostrado un gran interés en el estudio de nuevos materiales alter-

nativos al óxido de Silicio para ser empleados como dieléctricos de compuerta.

Materiales con altas constantes dieléctricas (high-k), serán empleados para con-

tinuar con el escalamiento sin ocasionar un gran incremento en el consumo de

potencia estático.

En la sección 2.5.4 se observó que las corrientes de tuneleo en compuerta mues-

tran una dependecia exponencial con el grosor de óxido de compuerta. Pues bien,

la idea detrás del empleo de materiales de high-k es tener grosores de dieléctricos

en compuerta de mayores dimensiones a los que seŕıan empleados si se continuara

ocupando el óxido de Silicio, sin reducir con ello la capacitancia por unidad de

área Cox.

Cuando hablamos de materiales de high-k es necesario hablar del término

Equivalent Oxide Thickness (EOT) del dieléctrico. El EOT es la dimensión del

grosor de óxido de Silicio que pudiera producir la misma curva capacitancia-

voltaje con el empleo de un material de high-k. Este parámetro es definido como:

EOT =
εSiO2

εhk

thk (6.1)

Donde: εSiO2 es la permitividad del óxido de Silicio, εhk es la permitividad del

dieléctrico de high-k y thk es el grosor f́ısico del dieléctrico de high-k.

El EOT es una medida importante ya que determina la profundidad f́ısica

del dieléctrico de compuerta en un material de high-k. Para ejemplificar la im-

portancia del EOT; podemos hacer mención al reporte [63] de la ITRS, el cual

predice que para el año 2011 se emplearan transistores de doble compuerta para

aplicaciones de high performance con un EOT de 0.8nm, esta dimensión no es
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f́ısicamente alcanzable con óxido de Silicio. Por tal razón se requiere el empleo

de materiales de high-k para obtener un EOT de tal valor. Supongamos que el

material high-k elegido es Al2O3, este material poseé una constante dieléctrica de

12 [64], para determinar el valor del grosor f́ısico del dieléctrico de compuerta con

este material nos basámos en la ecuación 6.1. Sustituyendo los valores de EOT,

εSiO2 , εhk, el grosor f́ısico es de: 2.46nm.

El ejemplo anterior clarifica que con el uso de materiales de high-k, se pueden

obtener grosores f́ısicos mayores para generar capacitancias de igual magnitud que

las alcanzadas con óxido de Silicio como dieléctrico. El hecho de tener espesores

de óxido mayores propicia que todas las componentes de tuneleo en compuerta

se reduzcan considerablemente.

Nitruro de Silicio Si3N4 ha sido ampliamente investigado como el primer

material dieléctrico a ser empleado para sustituir al óxido de Silicio por su com-

patibilidad con procesos convencionales CMOS.

Existen varios trabajos en literatura en donde se desarrollan modelos anaĺıticos

para determinar corrientes de tuneleo en dieléctricos de Si3N4 [65], [66]. Aunque

las anteriores citas bibliográficas no hablan del empleo de este dieléctrico en tran-

sistores FinFET, en [52] se estudia el impacto de este material en transistores de

doble compuerta.

Si3N4

HVB ECB

φSiN 1.9eV 2.2eV

mSiN 0.41m0 0.5m0

Cuadro 6.1: Propiedades del Si3N4
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Los parámetros y propiedades eléctricas de Si3N4 son resumidos en la tabla

6.1. Los valores de estos parámetros fueron tomados de [66].

En [66] se demuestra también una diferencia importante entre el tuneleo de

compuerta en dieléctricos SiO2 y dieléctricos Si3N4. La diferencia está en que la

corriente de compuerta en estructuras Si3N4/Si es más elevada en los transistores

P (en donde el mecanismo de fuga es producido por el tuneleo de huecos desde

la banda de valencia), que en los transistores N (en donde el mecanismo de fuga

es producido por el tuneleo de electrones desde la banda de conducción). En

contraste con las estructuras SiO2/Si en donde es conocido que la corriente de

tunelo es mayor en transistores N que en los P.

Lo anterior obedece al hecho de que en dieléctricos Si3N4, la altura de la

barrera y la masa efectiva para el tunelo de huecos desde la banda de valencia

(1.9eV y 0.41m0 respectivamente) son más reducidas que la altura de la barrera

y la masa efectiva para el tunelo de electrones desde la banda de conducción (2.2

y 0.5m0 respectivamente).

Para determinar las corrientes de tuneleo en FinFETs MGDG con Si3N4

como dieléctrico en compuerta, nos basaremos en los mismos modelos anaĺıticos

presentados en las secciónes 3.6.2 y 3.6.3, únicamente tenemos que especificar los

parámetros establecidos en la tabla 6.1. La figura 6.1 muestra una comparación

entre los resultados obtenidos en [52] y los resultados obtenidos en Maple con el

modelo anaĺıtico.
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(a) Resultados dados en [52] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 6.1: Reducción de la corriente de tuneleo de compuerta a canal con Si3N4.

6.1. Fringe Induced Barrier Lowering (FIBL).

Se ha visto que para resolver el problema de las elevadas corrientes de tuneleo

en compuerta, serán empleados materiales con altas constantes dieléctricas. Sin

embargo, con el incremento del grosor del dieléctrico en compuerta (en un factor

de: εhk/εSiO2), esta dimensión será comparable con la longitud de canal. Como se

muestra en la figura 6.2, existirán ĺıneas de campo eléctrico de borde originadas

desde la fuente y drenador, las cuales afectan a los canales a través del gran grosor

f́ısico del dieléctrico de compuerta. Este acoplamieto adicional, aumenta aún más

los SCE por dispositivo. Este fenómeno es conocido como FIBL [67].

Figura 6.2: Efecto FIBL en dispositivos con dieléctricos de high-k.
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El FIBL igual que el DIBL produce una reducción en el voltaje de umbral del

dispositivo. Para modelar el efecto FIBL, nos basaremos en el modelo anaĺıtico

expuesto en [68]. La ecuación 6.2 expresa la reducción del voltaje de umbral del

dispositivo debida a los SCE más el efecto FIBL.

Vt,L = 2β cos

(
πTsi

2λ1

)
exp

(
− L

2λ1

)
+

√
(α− Vbi − γ) (α− Vbi − VDS − γ)

α =
Eg

q
+

2kT

q
ln

Na√
2NcNv

β =

2λ2
1 tan

(
πthk

λ1

)
sin

(
πTsi

2λ1

)

π2thk




Tsi

2
+

sin

(
πTsi

λ1

)
thk

sin

(
2πthk

λ1

)




γ =
qNaλ1thk

πεsi tan

(
πthk

λ1

) −
qNaTsithk cos

(
πTsi

2λ1

)

2εsi tan

(
πthk

λ1

)
sin

(
πTsi

2λ1

) (6.2)

Donde: Vbi es el potencial inter construido en la unión fuente/drenador con

el cuerpo de Silicio, Nc y Nv son la densidad de estados efectiva en la banda

de conducción y en la banda de valencia respectivamente, thk es grosor f́ısico del

dieléctrico de compuerta, λ1 es la longitud caracteŕıstica para el dieléctrico de

high-k, la cual debe satisfacer:

εsi tan

(
πti
λ1

)
= εhk cot

(
πTsi

2λ1

)

La figura 6.3 muestra los resultados obtenidos en [68] (a) y los resultados

obtenidos en Maple (b). En esta figura se puede observar que a medida que la

constante dieléctrica del material high-k aumenta, se produce un incremento en
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el FIBL, reflejándose en una mayor reducción del voltaje de umbral.

(a) Resultados dados en [68] (b) Resultados obtenidos en Maple

Figura 6.3: Reducción del voltaje de umbral debido al FIBL para diferentes constantes

dieléctricas.

La reducción del voltaje de umbral determinado por las ecuaciones 6.2 es

agregado al modelo del voltaje de umbral para dispositivos FinFET de canal

largo (ecuación 3.4b en la sección 3.4). Con esto, tenemos un modelo completo

de voltaje de umbral para dispositivos FinFET con dieléctricos de high-k.

6.2. Análisis de fallas stuck-open en compuertas

NOR y NAND.

La metodoloǵıa presentada en la sección 5.1 para la simulación de fallas stuck-

open es también empleada para simular este tipo de fallas en compuertas con

FinFETs con dieléctricos Si3N4. En las siguientes subsecciones, se mostrarán los

resultados obtenidos para las fallas stuck-open analizadas en el caṕıtulo 5. Debido

a que este caṕıtulo tiene como objetivo analizar el impacto del material de high-k

en el testing de fallas stuck-open en las compuertas estáticas vistas anteriormente;

las dimensiones de los FinFETs considerados en esta sección, tienen los mismos
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valores que los considerados en la capitulo 5, con la única diferencia en que el

espesor del óxido de compuerta es del doble, es decir, thk=3.5nm, ya que la

constante dieléctrica del Si3N4 (7.8) es dos veces la constante dieléctrica del

SiO2 (3.9).

6.2.1. Compuerta NOR con falla en el drenador FNj

La figura 6.4 muestra los resultados obtenidos de la compuerta NOR analiza-

da en la sección 5.2.1 para diferentes fanin y fanout.

Como se observa en la figura 6.4(a), la respuesta estacionaria solo está grafi-

cada en función del fanin, debido a que al variar el fanout se observan variaciones

en el rango de los miliVolts.

El hecho de que el voltaje estacionario muestre mı́nimas variaciones cuando el

fanout es modificado, es debido a que todas las corrientes de tuneleo en los tran-

sistores que forman a los inversores de carga han sido reducidas por el empleo del

Si3N4 como dieléctrico. Por tal razón, las corrientes que tienen un efecto mayor

en la respuesta estacionaria, son las corrientes subumbral de los transistores, las

cuales han sido ligeramente incrementadas por el efecto FIBL. Debido a que al

incrementar el fanin, hay más corrientes subumbral saliendo del nodo bajo análi-

sis, la respuesta estacionaria de VX es reducida.

El comportamiento del holding time se puede explicar con las gráficas de máxi-

mas tasas de decremento mostradas en la figura 6.4(c). Al incrementar el fanout,

se incrementa la capacitancia CX produciendo reducciones en las tasas máximas

de decremento (ver ecuación 5.4), esto ocasiona que el valor de VDD − |Vthp| se

alcance a tiempos mayores incrementando la métrica del holding time. Por otra

parte, al incrementar el fanin se incrementa el número de corrientes subumbral
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(a) Respuesta estacionaria de VX (b) Holding time

(c) Rapidez máxima de descarga de VX

Figura 6.4: Comportamiento las respuestas estacionarias de VX , holding time y tasas

máximas de descarga de la compuerta NOR con falla en el drenador de FNj para

diferentes fanin y fanout.
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que salen del nodo X en t = 0; este hecho produce valores grandes en las tasas

de decremento, alcanzando el valor de VDD − |Vthp| a tiempos reducidos.

Comparando los resultados que se obtuvieron para FinFETs con dieléctricos

SiO2 en la sección 5.2.1 para diferentes fanin y fanout y los resultados expuestos

en esta sección, se puede apreciar que el empleo del dieléctrico Si3N4 beneficia al

test de la falla, ya que se obtienen valores más grades de la métrica del holding

time.

6.2.2. Compuerta NOR con falla en el drenador FNj con

un vector anti-test

La figura 6.5 muestra las respuestas para la misma compuerta con la puesta

del vector anti-test.

(a) Holding time (b) Rapidez máxima de carga de VX

Figura 6.5: Comportamiento del holding time y tasas máximas de carga de la com-

puerta NOR con falla en el drenador de FNj para diferentes fanin y fanout con la

puesta del vector anti-test.

La respuesta estacionaria de VX es idéntica a la respuesta obtenida para el
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vector correcto de prueba (ver figura 6.4(a)).

Las gráficas mostradas en la figura 6.5 no contemplan los resultados para un

fanin de 4, debido a que cuando tenemos esta condición, la respuesta estacionaria

de VX es 0.22V y por tal razón nunca se alcanza el valor de Vthn=0.3V.

Cuando aumentamos el fanout, se produce un aumento en la capacitancia

CX , reflejándose en una reducción en las tasas máximas de incremento en VX

ocasionando métricas de holding time grandes. Por otra parte, cuando el fanin

aumenta, hay un número mayor de corrientes subumbral saliendo del nodo X

cuando el voltaje es inicialmente elevado por las corrientes que entran al nodo X

produciendo una reducción de las tasas máximas de incremento y por ende un

aumento en el holding time.

Cuando se incrementaba el fanout en compuertas con transistores con dieléctri-

cos SiO2, las corrientes de tuneleo en los transistores de los inversores de carga

(las cuales entran al nodo X) provocaban un incremento en las tasas máximas de

carga, reduciendo los valores de la métrica del holding time. Por otra parte, para

estructuras con Si3N4, un incremento en el fanout produce un incremento en la

métrica del holding time, ya que el efecto del incremento en la capacitancia CX

es mayor al efecto que producen las reducidas corrientes de tuneleo.

El incremento del holding time a medida que el fanout aumenta es benéfico

para el test, ya que tenemos más tiempo para poder detectar la falla stuck-open.

6.2.3. Compuerta NOR con falla en el drenador FPj

La figura 6.6 muestra la respuesta estacionaria de VX para la falla en la com-

puerta NOR analizada en la sección 5.2.3 para diferentes fanin y fanout.
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Figura 6.6: Comportamiento de la respuesta estacionaria de VX para la compuerta

NOR vista en la sección 5.2.3 para diferentes fanin y fanout.

Idealmente, sin la presencia de corrientes de fuga, el voltaje VX debe man-

tener el valor al que fue inicializado, es decir a un ”0” lógico. En la figura 6.7 se

puede apreciar que el comportamiento de la respuesta estacionaria de VX ante

diferentes combinaciones de fanin y fanout, se aproxima al comportamiento ideal.

Este comportamiento es debido a que las corrientes que propician la carga de VX

son únicamente las corrientes de tuneleo de los transistores P en los inversores de

carga, los cuales tienen valores pequeños debido al empleo del dieléctrico de high-k.

Con las respuestas de VX mostradas en la figura 6.6, la detección de la falla

stuck-open es garantizada completamente.

Cuando analizábamos esta misma falla para dieléctricos SiO2 en la sección

5.2.3, obteniamos respuestas estacionarias más grandes que las mostradas en la

figura 6.6; incluso para SiO2, cuando teńıamos un fanin de 2 con fanout de 4 y 5,

se teńıa que considerar la métrica del holding time ya que la respuesta estacionaria

era mayor al valor del Vthn=0.3V.
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6.2.4. Compuerta NAND con falla en el drenador FNj.

La figura 6.7 muestra la respuesta estacionaria de VX para la falla en la com-

puerta NAND analizada en la sección 5.3.1 para diferentes fanin y fanout.

Figura 6.7: Comportamiento de la respuesta estacionaria de VX para la compuerta

NAND vista en la sección 5.3.1 para diferentes fanin y fanout.

Idealmente, sin la presencia de corrientes de fuga, el voltaje VX debe mantener

el valor al que fue inicializado, es decir a un ”1” lógico. En la figura 6.7 se puede

apreciar que el comportamiento de la respuesta estacionaria de VX ante diferen-

tes combinaciones de fanin y fanout, se aproxima al comportamiento ideal. Este

comportamiento es debido a que las corrientes que propician la descarga de VX

son únicamente las corrientes de tuneleo de los transistores N en los inversores de

carga, los cuales tienen valores pequeños debido al empleo del dieléctrico de high-k.

Con las respuestas de VX mostradas en la figura 6.7, la detección de la falla

stuck-open es garantizada completamente.

Cuando analizábamos esta misma falla para dieléctricos SiO2 en la sección

5.3.1, obteniamos respuestas estacionarias en VX de valores más pequeños que
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las mostradas en la figura 6.7; inclusive para SiO2, teńıamos que considerar la

métrica del holding time en el test. Con la incursión del Si3N4, ya no se debe

considerar las métricas del holding time, debido a que las respuestas estacionarias

de VX nunca bajan al nivel del valor VDD − |Vthp|.

6.2.5. Compuerta NAND con falla en el drenador FPj.

La figura 6.8 muestra las respuestas para la compuerta NAND analizada en

la sección 5.3.2.

Como se aprecia en la figura 6.8(a), un incremento en el fanin genera un

aumento en la respuesta estacionaria de VX , esto debido al aumento de las corri-

entes subumbral de los transistores P. De nueva cuenta, el efecto del fanout es

despreciable (en cuanto a corrientes de fuga) por el uso del dieléctrico de high-k,

por tal razón esta curva está únicamente en función del fanin.

El aumento del fanout produce un incremento en las capacitancias CX , re-

duciendo las tasas máximas de incremento y aumentando los valores de la métrica

del holding time. Por otra parte, un aumento en el fanin, como se comentó pre-

viamente genera un incremento en el número de corrientes subumbral entrando al

nodo X, este hecho ocasiona mayores valores de las tasas máximas de incremento

y por lo tanto, reducciones de los valores de la métrica de holding time.

Las compuertas analizadas en la sección 5.4 no son estudiadas para Si3N4,

ya que en esa sección se comentó que las corrientes de tuneleo a través de los

dieléctricos de los transistores que forman a las compuertas que actúan como

carga, ayudaban al test de la falla, como se ha visto a lo largo de este caṕıtulo,

el empleo de Si3N4 reduce notablemente las corrientes de tuneleo, produciendo

variaciones del orden de los miliVolts en las respuestas estacionarias del voltaje

VX ; por tal razón, no se espera que estas corrientes ayuden a mejorar la detección
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(a) Respuesta estacionaria de VX (b) Holding time

(c) Rapidez máxima de descarga de VX

Figura 6.8: Comportamiento las respuestas estacionarias de VX , holding time y tasas

máximas de descarga de la compuerta NAND con falla en el drenador de FPj para

diferentes fanin y fanout.
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de las fallas stuck-open.

6.3. Conclusiones.

En este caṕıtulo se observó la importancia del empleo de materiales de high-k

para reducir las corrientes de tuneleo en compuerta en los FinFETs.

Se simularon las fallas estudiadas en el caṕıtulo 5 y se encontró que las com-

ponentes de fuga en compuertas no tienen un efecto considerable en la respuesta

de los voltajes bajo análisis.

Con la incursión del Si3N4 como dieléctrico de compuerta, se obseró que para

la compuerta NOR tiene la falla stuck-open en la red-P y para la compuerta

NAND con falla stuck-open en la red-N, se puede realizar un test lógico ade-

cuadamente.



Caṕıtulo 7

Conclusiones.

En esta tesis se ha visto la importancia del empleo de los transistores de doble

compuerta, en espećıfico de los dispositivos FinFET, para continuar con el es-

calamiento tecnológico por debajo de los 32nm. Se vio que el dispositivo de doble

compuerta presenta un mejor control de los SCE sin necesidad de altos niveles de

dopado en el cuerpo y sin tener un agresivo escalamiento del espesor de óxido de

compuerta. Estos dos factores contribuyen a que el FinFET sea un dispositivo

con reducidas corrientes de fuga.

En esta tesis se ha propuesto una metodoloǵıa para simular fallas stuck-open

en compuertas estáticas basados en tecnoloǵıas FinFET. Se han implementado

los modelos anaĺıticos reportados en literatura para simular el voltaje de umbral,

corrientes de encendido, capacitancias parásitas, corrientes subumbral, corrientes

de tuneleo de compuerta a canal y corrientes de tuneleo EDT.

Se ha observado como realizar el test de fallas stuck-open y se ha determinado

el comportamiento del voltaje en los nodos bajo análisis en compuertas NOR y

NAND estáticas bajo la presencia de estas fallas en tecnoloǵıas FinFET.
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Se ha mostrado que las corrientes de fuga en tecnoloǵıas FinFET; aún siendo

tecnoloǵıas con corrientes de fuga reducidas, en contra parte a las tecnoloǵıas

CMOS nanoescaladas, producen alteraciones significativas de voltaje en los no-

dos bajo análisis.

Las respuestas estacionarias de los voltajes en los nodos bajo análisis están in-

fluenciadas por la magnitud de las corrientes de fuga que entran y salen del nodo,

una vez que el vector de sensibilización es aplicado. Entre mayor sea la magnitud

de las corrientes saliendo del nodo bajo análisis, el valor de voltaje estacionario de

dicho nodo será reducido. Por otra parte, entre mayor sea la magnitud de las co-

rrientes entrando al nodo bajo análisis, el valor del voltaje estacionario será mayor.

Se observó que cuando la respuesta estacionaria del voltaje en el nodo bajo

análisis no se reduce por debajo del valor de VDD − |Vthp| (si el nodo ha sido ini-

cializado a un ”1” lógico) ó cuando no se eleva por encima del valor de Vthn (si el

nodo ha sido inicializado a un ”0” lógico), el test lógico de la falla es garantizado

completamente. En caso contrario, el test lógico pudiera ser invalidado. Cuando

la detección lógica no puede ser llevada a cabo, se debe realizar un test por retardo.

Se observó que el hecho de tener inversores como carga en las compuertas que

presentan la falla no ayuda al test, ya que cuando el nodo es inicializado a un

”1” lógico, la magnitud de las corrientes saliendo de este nodo serán mayores por

la acción del inversor de carga, ocasionando reducciones en el voltaje inicializa-

do previamente. Por otra parte, cuando el nodo es inicializado a un ”0” lógico,

la magnitud de las corrientes entrando al nodo serán mayores por la acción del

inversor de carga, ocasionando con ello un aumento en el voltaje.

Se analizó el efecto que produce el hecho de tener compuertas de carga dife-
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rentes a los inversores. El tener compuertas con múltiples entradas como carga

beneficia al test, si determinamos adecuadamente los valores a los que tenemos

que fijar las otras entradas de la compuerta de carga. Si vamos a realizar test para

fallas en la red N, se debe buscar una combinación en las entradas de la com-

puerta de carga de tal manera que haya más corrientes de fuga entrando al nodo

bajo análisis, una vez que el vector de sensibilización es aplicado. Por otra parte,

si vamos a realizar test para fallas en la red P, se debe buscar una combinación

en las entradas de la compuerta de carga de tal manera que haya más corrientes

de fuga saliendo del nodo bajo análisis, una vez que el vector de sensibilización

es aplicado.

Se analizó la importancia de materiales de high-k para reducir las corrientes

de fuga en dieléctricos de compuerta. Se analizaron las fallas stuck-open en tec-

noloǵıas FinFET con dieléctricos de high-k. Se observó que el empleo del Si3N4

reduce significativamente las corrientes de tuneleo en compuerta; debido a esto,

en algunos casos, se han obtenido comportamientos adecuados en los voltajes

bajo análisis y en otros se ha incrementado la métrica del holding time signi-

ficativamente, en comparación a los resultados obtenidos cuando teniamos SiO2

como dieléctrico.
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3.10. Simboloǵıa eléctrica usada en la tesis para represntar a los FinFETs. . 50

3.11. Transistores de doble compuerta asimétricos. . . . . . . . . . . . . . 51

3.12. Estructura empleada para determinar las capacitancias en el FinFET. 54

3.13. Capacitancias de solapamiento en un FinFET. . . . . . . . . . . . . 56

3.14. Capacitancias por efecto borde Cfr en un FinFET. . . . . . . . . . . 58

3.15. Principales mecanismos de fuga presentes en un FinFET. . . . . . . . 61

3.16. Dependencia de la pendiente subumbral con las dimensiones Tsi y Leff

(superficie rosa: tox = 1nm, superficie azul: tox = 1,3nm y superficie

amarilla: tox = 1,6nm). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

3.17. Comportamiento de la corriente subumbral para diferentes valores de

Tsi (superficie naranja: Tsi = 4nm, superficie azul: Tsi = 8nm y super-

ficie amarilla con violeta: Tsi = 12nm). . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
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6.2. Efecto FIBL en dispositivos con dieléctricos de high-k. . . . . . . . . . 165

6.3. Reducción del voltaje de umbral debido al FIBL para diferentes con-
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