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1

第1章 序論

我々が普段から使用している電化製品のほぼ全てに集積回路が使われている．電

化製品の性能向上には集積回路の高性能化が必要不可欠である．集積回路を構成

している素子は主に半導体のトランジスタであり，トランジスタの微細化により

集積回路の性能が向上してきた．微細化による性能向上の例として，単位面積あ

たりに搭載できるトランジスタ数が増加する高集積化，1 つ 1 つの素子の消費す

る電力が少なくなる低消費電力化，CPU の動作速度向上などがある [1]．微細化

は年を追うごとに進んでおり，集積回路が発明された 1971年ではトランジスタの

ゲート長は 10 µmから，2017年には 10 nmと 3桁小さくなっており，面積では 6

桁小さくなっている [2]．微細化が驚異的な速度で進んできたのは，微細化すれば

するほど性能向上とコスト削減という相乗効果的なメリットが得られるためであ

る．しかし，微細化によって経年劣化などの集積回路の信頼性問題が顕在化して

きた．時間経過とともに集積回路に使われているトランジスタの特性が劣化して

いき，故障や誤動作といった問題が起こる．電界効果トランジスタ (Metal Oxide

Semiconductor Field Effect Transistor, MOSFET) のゲート酸化膜にできる欠陥が

経年劣化の原因とされており，ゲート酸化膜の信頼性は重要なものとなっている．

ゲート酸化膜欠陥に起因する経年劣化について次節で述べる．

1.1 経年劣化

時間経過とともに素子特性が劣化する経年劣化は，集積回路の故障につながる

ため，対策が重要である．特に，ゲート酸化膜欠陥に起因する問題は，ゲートの

制御性を悪くし，電流量の減少や遅延時間の増加につながり，しきい値電圧を劣

化させる．ここでは，ゲート酸化膜欠陥に起因する経年劣化について取り上げる．

1.1.1 Time Dependent Dielectric Breakdown (TDDB)

TDDBは時間経過によるゲート酸化膜の破壊に至る現象である [3, 4]．図 1.1に

TDDBによる酸化膜破壊を表した MOSFETの断面図を示す．ゲート酸化膜に耐

圧以上の高電圧を印加すると，ゲート酸化膜は破壊されるが，耐圧以下の電圧で
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図 1.1: TDDBによる酸化膜破壊．ゲート電圧により，ゲート酸化膜に電流経路が
生成され，酸化膜が破壊する．

も長時間印加すると，ゲート酸化膜が破壊される場合がある．ゲートに電圧を印

加すると，ゲート酸化膜に pA～nA/µm2のわずかながらのゲートリーク電流が流

れる．ゲートリーク電流によって酸化膜欠陥が生じ，時間経過とともにその数は

増加する．欠陥数増加により，ゲートと基板間に電流経路が作られ，本来流れな

いはずのゲート酸化膜に電流が流れる．故障しない程度に電流が流れることをソ

フトブレークダウンと呼び，動作しないまでに大電流が流れるようになるとハー

ドブレークダウンでゲート酸化膜が破壊され故障に至る．ソフトブレークダウン

により，TDDB発生が予見でき，薄い酸化膜であるほどソフトブレークダウンが

顕在化しやすい．

1.1.2 Hot Carrier Injection (HCI)

HCIはドレイン・ソース間に印加された電圧により加速されて高いエネルギー

を持った（ホットな）キャリアがゲート酸化膜に注入されて，トランジスタ特性

が劣化する現象である [5]．図 1.2に HCIによるキャリア捕獲を表した MOSFET

の断面図を示す．ドレイン・ソース間に電流が流れることでHCIが発生するため，

CMOS構造では貫通電流が流れるONとOFFの切り替え時に発生する．HCIによ

る劣化は蓄積していくため，ON と OFF を頻繁に繰り返すような動作をすると，

HCIによってすぐに劣化することになる．
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図 1.2: HCIによるキャリア捕獲．ドレイン・ソース間電圧で加速されたキャリア
がゲート酸化膜に注入されて，素子特性が劣化する．

1.1.3 Bias Temperature Instability (BTI)

BTI は時間経過とともに ON 状態である素子の特性が劣化する現象である [6]．

高温であるほど，ゲート・ソース間電圧の絶対値（|Vgs|）が大きいほど BTIによ

る劣化が加速する．BTIが微細化により顕在化している主な理由は，ゲート酸化

膜の薄膜化と電圧スケーリングが微細化に追いついていないために，ゲートの実

効電界が大きくなっているためである [7]．MOSFET が開発された当初の酸化膜

電界は 5×105 V/cmだったのに対して，30年後には 6×106 V/cmと 1桁増加して

いる．BTIの影響は酸化膜電界に比例して大きくなるため，近年では無視できな

い信頼性問題となっている．BTIはゲート酸化膜にできる欠陥のキャリア捕獲に

よって発生すると考えられている [8]．BTIにより回路動作中に誤動作がおこるた

め，自動車など人命を預かる機器で故障が起こると致命的な問題となる．ゲート

に電圧が印加された ON状態であるMOSFETの特性が劣化するため，CMOS構

造では電源がONである限り，NMOSかPMOSどちらかが必ず劣化する．機器を

使用する上では BTIは避けて通れない問題であるため，対策は必須である．BTI

にはゲート酸化膜欠陥に捕獲されたキャリアが放出されることで起こる回復現象

もあり，OFF状態では劣化していた特性が元に戻る．回復現象により，寿命予測

が複雑になるといった問題もあり，経年劣化の中では最も重要な問題である．詳
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細な BTIについては 2章で説明する．

BTIの解析や評価には，長期間の測定と劣化見積もりが必要である．単体トラ

ンジスタの測定では 1つ 1つの素子を評価できるが，多くの素子を測定するのが

難しく，統計的評価に向いていない [9]．素子 1つだけで製品として使われること

はまれであり，回路に組み込んで動かしたときに予想に反した動作をすることが

あるため，回路レベルでの評価が重要である．リングオシレータ (Ring Oscillator,

RO)とカウンタをチップに搭載して集積化すると，複数同時に測定することがで

き，回路レベルでの評価が可能であるため，本論文ではリングオシレータにおけ

る BTIの評価を行う．

1.2 アンテナダメージによる製造時劣化

BTIの原因として考えられているゲート酸化膜の欠陥は主に製造時に作られる．

欠陥が作られる原因の 1つに配線加工時のアンテナ効果によるアンテナダメージ

(Plasma Induced Damage, PID) がある [10, 11]．配線加工時に，金属配線に蓄積

した電荷が MOSFET のゲート部分に接続され，ゲート酸化膜がダメージを受け

る．このダメージを PIDと呼ぶ．PIDによってゲート酸化膜に欠陥ができ，ゲー

トリーク電流の増加といった特性劣化が起こる．最悪の場合ゲート酸化膜が破壊

されて動作しなくなる [12]．PIDも BTIと同様に信頼性を低下させる問題である

ため，対策と実測による評価が重要である．

1.3 ランダムテレグラフノイズ

ランダムテレグラフノイズ (Random Telegraph Noise, RTN)は動的にランダム

なしきい値電圧（Vth）変動である．BTIといった経年劣化のように時間経過とと

もに劣化していくものではなく，ノイズとしてランダムにしきい値電圧が変動す

るのが特徴である．このしきい値電圧変動により，回路の誤動作が発生する．RTN

も BTIと同様にゲート酸化膜欠陥が原因であり，キャリアの捕獲と放出をランダ

ムに繰り返すことにより，しきい値電圧が動的に変動する．単体トランジスタに

おける RTNの評価は多くなされているが，リングオシレータにおける RTNの評

価は少ない．RTNはランダムな変動現象であることから，どのような変動が起き

るかを予測できるようなモデルの構築と，RTNの影響を正しく測定できる回路が
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図 1.3: 故障率の時間遷移を表したバスタブカーブ．

必要である．

1.4 信頼性問題の時間による故障率

MOSFETや電子機器の故障率は使用時間によって異なる．時間による故障率は

図 1.3のようなバスタブカーブに沿う [13]．使用開始すぐは製造上の欠陥により初

期故障が発生する．この故障率は初めは高いが，時間経過により減少する．一定

時間経過後はごく稀にしか故障は発生しない．しかし，突発的な原因によって発

生する偶発故障が起こる．さらに時間が経過すると摩耗故障により故障率が増加

する．BTIなどの経年劣化はこの摩耗故障の部類に入る．アンテナダメージ（PID）

は製造時に発生するため，初期故障である．RTNは動作時の時間にランダムな特

性変動現象であるため，偶発故障に入る．各信頼性問題は使用時間によって故障

率が異なり，考慮すべき時間も異なる．

1.5 本論文の構成

本論文ではBTI，アンテナダメージ，RTNのゲート酸化膜欠陥に起因する信頼

性問題を回路レベルで実測評価する．以下で各章の構成を述べる．
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1.5.1 2章：BTI

2 章で経年劣化現象の BTI について述べる．はじめに BTI によってどのよう

なことが起こるかを述べた後で，BTIの発生原因として考えられているモデルに

ついて説明する，2.1節で PMOSで発生する Negative BTI（NBTI）と NMOSで

発生する Positive BTI（PBTI）について述べる．NBTIだけでなく PBTIも顕在

化してきた理由について，高誘電率素材の high-kが使われるようになった経緯を

含めて説明する．2.2 節では BTI 対策の方法について，設計時と動作時に分けて

述べる．どのようにして対策を行うかについてを先行研究で行われている方法を

含めて説明する．2.3節では動作時の BTI 対策として用いる基板バイアスの制御

方法について述べる．MOSFET の第 4 の端子とよばれるボディの電位を変える

ことで，動作速度向上または低消費電力化できる基板バイアス制御について説明

する．基板バイアスによる BTI への影響と Silicon On Insulator (SOI) について

もこの節で述べる．2.4 節で回路設計時における BTI 対策を提案する．NBTI の

影響が PBTI よりも大きいことを利用して，NAND による PBTI 型リングオシ

レータを実測することで，提案する回路設計時におけるBTI対策の有用性を評価

する．この 2.4節では試作チップに搭載するリングオシレータとそれを制御するた

めの回路，シフトレジスタ兼カウンタの構造についても説明し，実際の測定系も

示す．BTIを抑制できるNANDによるPBTI型リングオシレータと，NORによる

NBTI型リングオシレータとを BTIによる発振周波数劣化率を比較することで実

測評価する．2.5 節では動作時の BTI 対策を提案する．ストレス時の逆方向基板

バイアスにより，BTIによる劣化を抑制できることを実測により確認する．実測

して得られた発振周波数の劣化量をしきい値電圧劣化量に変換する手法を 2.6 節

で述べる．BTIなどによる劣化量を表す値として一般的にしきい値電圧が用いら

れるため，リングオシレータの発振周波数劣化量をしきい値電圧劣化量に変換す

る．NMOSと PMOSそれぞれの BTIによる影響を分離できる電流スターブ型リ

ングオシレータについて説明し，それを用いて実測する．回路シミュレーション

を用いて実測結果をしきい値電圧劣化量へと変換する．2.7節ではリングオシレー

タの結果と単体トランジスタの結果を比較，評価する．単体トランジスタの測定

では BTIの回復現象も測定する．
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1.5.2 3章：アンテナダメージ

3 章ではゲート酸化膜欠陥が作られる原因となるアンテナダメージについて述

べる．アンテナダメージの概要に加えて，配線材料の変化に伴うアンテナダメー

ジの発生要因の変化についても述べる．3.1 節では設計時に一般的に行われるア

ンテナダメージ対策の方法について述べる．ドレインと上層配線を用いた対策と，

ダイオードによる対策の方法を説明する．SOIでは埋め込み酸化膜があるため，通

常のバルクとアンテナダメージの抑制に差が出ることに加えて，薄膜埋め込み酸

化膜をもつ SOIでは電荷のトンネリングによって抑制できることを説明する．3.2

節でアンテナダメージの大きさを表すアンテナ比による影響の違いを述べる．設

計ルールを破ると MOSFET が壊れたり，特性が劣化したりする可能性があるた

め，ルール上限値付近でのアンテナ比による違いを実測評価する．3.3 節で配線

層によるアンテナダメージの違いを評価する．近年は 10 層以上の多層配線が使

われ，電荷がより多く蓄積されることや，配線層によってアンテナダメージの影

響が異なる可能性がある．配線層による影響を評価するため，電流スターブ型リ

ングオシレータを用いた試作チップの実測により評価する．3.4節ではアンテナダ

メージによる BTI劣化加速について述べる．アンテナダメージによって作られる

欠陥がBTI劣化を加速させることが考えられるため，アンテナダメージを受ける

構造と受けない構造を用いて BTI劣化を実測することで評価する．

1.5.3 4章：RTN

4章でランダムテレグラフノイズ（RTN）について述べる．RTNは動的にラン

ダムな特性変動現象であるため，RTNのモデル化と実測評価が重要である．節で

キャリア捕獲と放出によるRTNの発生原因について説明した後，その現象に基づ

いたモデル化の方法について述べる．4.2節でこのモデルを用いた回路シミュレー

ション結果を示す．単体トランジスタだけでなく，リングオシレータといった回路

においても構築したモデルがシミュレーションで適用可能であることを示す．4.3

節ではRTNを高効率で測定できる回路と，RTNの影響をNMOSとPMOSで分離

できる回路を提案する．各時刻ごとに測定すると，データ量が膨大になる．最大

と最小周波数を記録できる回路によって，取り出すデータ量を少なくできてRTN

測定を高効率化できる回路を提案する．リングオシレータではCMOS構造である

ため，NMOSとPMOSの影響が分離できない．抵抗を用いたリングオシレータに
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よって分離できることを提案する．最後に 5章で本論文の結論を述べる．
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第2章 Bias Temperature Instability

(BTI)

BTI は MOSFET に電圧や温度によるストレスを加えることにより，時間経過

に伴って MOSFET の特性が劣化する経年劣化現象である．ゲート酸化膜にかか

る実効電界が小さくなることにより，チャネルに誘起される電荷量が少なくなる

ため，動作電流の減少といった特性劣化が起こる．この特性劣化はしきい値電圧

(Vth)の劣化として表される．しきい値電圧の劣化が遅延時間の増加や，発振周波

数減少などといった悪影響をもたらし，回路の誤動作につながる．BTIには劣化

現象だけではなく回復現象が存在する．図 2.1に BTIによる時間経過に伴うしき

い値電圧の劣化と回復を示す．ストレスを加えている間は，時間経過に伴ってしき

い値電圧が劣化していくが，ストレスを取り除くと，劣化していたしきい値電圧

が元にもどる．しかし，劣化したしきい値電圧が完全に回復するわけではなく，回

復不可能な成分も存在する．回復不可能な成分はBTIの発生原理から説明できる．

Time0

Stress Recovery
∆Vth

|Vgs| > 0 |Vgs| = 0

図 2.1: BTIによる劣化と回復．ストレスによりしきい値電圧は時間経過で劣化し
ていくが，ストレスを取り除くと元に戻る．
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BTIの発生原理として Atomistic Trap-based BTI (ATB)モデルによるキャリア

の捕獲および放出が考えられている [8, 14]．ATBモデルによるしきい値電圧変動

を表した MOSFET断面の模式図を図 2.2に示す．図 2.2中の Oxide Trapのよう

に，ゲート酸化膜の欠陥がチャネルのキャリアを捕獲することで，ゲートの実効

電界が減少するため，結果としてしきい値電圧が劣化する．欠陥には捕獲および

放出するまでの時定数 (τ)が存在する．時定数は 10−9～109 sに幅広く分布し，対

数一様分布であるとされている [14]．放出するまでの時定数が 109 sのように長い

欠陥が一度キャリアを捕獲すると，109 sは 30年以上であるため，半永久的にキャ

リアを捕獲し続けることになる．こういった欠陥では一度捕獲されたキャリアは

放出されないため，ストレスを取り除いても回復しない．

もう 1つの BTI発生原理として，酸化膜と基板間にある分子の未結合手にキャ

リアが捕獲されることも考えられている [15]．図 2.2の Interface Trapのように界

面にある未結合手にキャリアが捕獲されることによって，しきい値電圧が劣化す

る．これら 2つがどちらもBTIの原因であるとしている先行研究もある [16]．この

先行研究によると，酸化膜欠陥のキャリア捕獲による劣化は，しきい値電圧が時

間 tに対して tnで増加し，界面の結合切断による劣化は log(t)で増加すると述べ

られている．ここで，nは時間指数と呼ばれる定数で約 0.14である．どちらのモ

デル式も現在までよく使われており，実験値とよく合うことが知られている．本

稿の劣化予測モデル式は，これに従って 2つのモデル式それぞれを用いて行う．

2.1 NBTIとPBTI

BTI には Negative BTI (NBTI) と Positive BTI (PBTI) の 2 種類に分類され

る．NBTIは PMOSでゲート・ソース間電圧が負 (Vgs < 0 V)であるときに発生

する経年劣化現象である．一方で PBTIも存在し，こちらは NMOS で Vgs > 0 V

となるときに発生する．65 nm以上のプロセスで用いられている SiONのゲート

酸化膜では，NMOS では欠陥が発生しにくいため，PBTI は顕在化していなかっ

た．しかし，45 nm以下のプロセスから high-k と呼ばれる高誘電率のゲート酸化

膜を用いるようになったため，PBTIが顕在化してきた [17]．high-kとはハフニウ

ム (Hf)を用いた SiONより約 5倍高い誘電率をもつ材料である．酸化膜厚を薄く

するとゲートリーク電流が多く流れて消費電力が増大し，ゲート電界による制御

が難しくなるため，SiONゲート酸化膜の薄膜化に限界がきた．酸化膜の材料に，
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Oxide Trap Interface Trap
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Defect

図 2.2: Atomistic Trap-based BTI (ATB) モデル．酸化膜中の欠陥がチャネルの
キャリアを捕獲することで，しきい値電圧が劣化する．

SiON より高い誘電率をもつ high-k を用いることで，酸化膜を厚くしても SiON

と同等の酸化膜容量を維持できる．しかし，high-kではNMOSでも欠陥が多くな

り，PBTIが顕在化した．本稿で試作するプロセスは 65 nmであるが，埋め込み

酸化膜を持つ Silicon On Insulator (SOI)であり，しきい値電圧調整のために，酸

化膜に high-kが使われている．ゲートリーク抑制が目的ではないが，PBTI顕在

化の原因である high-kが使われているため，本稿で用いるプロセスでも PBTIが

発生する．

2.2 BTI対策

BTI対策には設計時と動作時の 2種類存在する．BTIによる劣化量を回路設計

段階で見積もり，劣化しても動作するように回路構造を変えることによって，設

計時に BTI対策を行う．BTIを考慮しない場合と考慮する場合で，最長遅延経路

であるクリティカルパスが異なる可能性がある [18]．しかし，設計時に BTI対策

を行う場合は動作状況を想定して設計するため，想定していたものと異なる環境

で動作した場合に思わぬ故障が発生する可能性がある．一方で，動作時に BTI対

策を行うものは，回路の動作状況に応じて電圧などを変化させるため，そのとき

の劣化度合いに応じて BTIの対策が可能である [19]．

動作時の対策の 1つとして，基板バイアスを制御することによって動作時の劣
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化を抑える方法がある．基板バイアスを変える主な目的は動作速度の向上または

低消費電力化であるが，BTIによってしきい値電圧が増加した素子の基板バイア

スを変えることで，しきい値電圧を元に戻すことが可能である．基板バイアス制

御でBTI対策が可能であるが，基板バイアスによってBTIによる劣化量が変化す

るため，回路の劣化予測が複雑になる．しかし，基板バイアスによる BTIの変動

量を評価している先行研究が少ない [20]．さらに，薄膜埋め込み酸化膜を持つデ

バイスでの基板バイアスによるBTIの評価はされていない．本章では薄膜埋め込

み酸化膜を持つデバイスを用いて，リングオシレータの基板バイアスによる BTI

への影響を実測により評価する．

2.3 基板バイアス制御

図 2.3に基板バイアス制御の概略図を示す．通常は図 2.3 (a)のように，N-well

を電源電圧VDDに，P-wellをグラウンドGNDに固定する．各端子の電圧を固定

しないと，ドレイン・ソースとボディ間に寄生する PN接合ダイオードが ONに

なって大電流が流れる可能性がある．大電流により，素子が動作しなくなるだけ

でなく壊れる可能性があるため，基板とウェルの電位は固定しなければならない．

この固定する電位を変化させて，しきい値電圧を変える方法を基板バイアス制御

と呼ぶ．基板バイアス制御には逆方向基板バイアス (Reverse Body Bias, RBB)に

よるものと順方向基板バイアス (Forward Body Bias, FBB) による 2 種類が存在

する．図 2.3 (b)は逆方向基板バイアスを印加したときを表している．N-wellに印

加している VDD に加えて逆方向基板バイアスを印加し，P-well には負バイアス

の逆方向基板バイアスを印加する．この逆方向基板バイアスによって空乏層が広

がり，しきい値電圧の絶対値（|Vth|）が増加する．|Vth|の増加により，動作速度が
減少し，リーク電流も減少するため消費電力が減少する．一方で順方向基板バイ

アスによる制御はその逆で，N-well の VDD と逆方向に順方向基板バイアスを印

加し，P-wellに正バイアスの順方向基板バイアスを印加する．|Vth|は減少し，動
作速度と消費電力が増加する．しきい値電圧 Vthと基板バイアス（ソース・ボディ

間電圧）Vsbには式 (2.1)で表される関係が成り立つ [21]．

Vth = Vth0 + γ(
√
ϕs + Vsb −

√
ϕs ) (2.1)

ここで，Vth0はソースとボディが同電位であるときのしきい値電圧，γは基板効果

係数，ϕsは表面ポテンシャル Vsbである．γは式 (2.2)のように表され，一般的に
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(a)通常時の基板バイアス．
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|Vth | 
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(b)逆方向基板バイアス印加時．

図 2.3: 基板バイアス制御．(a)通常，N-wellを電源電圧 VDD，P-wellをグラウン
ド GNDに固定する．(b)逆方向基板バイアス (RBB)を印加するとき，N-wellに
は VDD にさらに電圧を印加し，P-well には負バイアスを印加してしきい値電圧
を増加させる．

は 0.4から 1 V1/2の値をとる．

γ =

√
2qεsiNA

Cox

(2.2)

ここで，q は電気素量，εsi はシリコンの比誘電率，NA はチャネルの不純物濃度，

Coxは単位面積あたりのゲート酸化膜の容量である．

2.3.1 基板バイアスによるBTIへの影響

基板バイアスが変動すると，BTI による劣化量が変動する．図 2.4 に逆方向基

板バイアスを印加したときの MOSFET の断面図を示す．逆方向基板バイアスに

より |Vth|が増加する．|Vth|が増加すると，チャネルに誘起されるキャリア数が少
なくなる．キャリア数が少なくなると酸化膜へ捕獲される確率が少なくなるため，
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図 2.4: RBBによる NBTIの抑制．電源電圧一定では，RBBによってしきい値電
圧が増加し，キャリア数が減少するため，捕獲されるキャリアが少なくなりNBTI

が抑制される．

BTIが抑制される．

2.3.2 Silicon On Insulator (SOI)

SOI とは通常のバルク構造に BOX 層 (Buried Oxide Layer，埋め込み酸化膜)

と呼ばれる絶縁膜をドレイン・ソース直下に入れたデバイス構造である．SOIは

部分空乏型 (Partially Depleted SOI, PDSOI) と完全空乏型 (Fully Depleted SOI,

FDSOI) に分類される．部分空乏型は，SOI 層とよばれるドレインとソースの厚

みが 100 nm程度と厚いためチャネルが部分的に空乏化しているが，完全空乏型の

SOI層は 10 nm程度と薄く，チャネルが完全に空乏化している．微細化に伴って短

チャネル効果が顕在化し，バルク構造ではリーク電流増加といった問題が無視で

きなくなった．これを抑制するために，チャネル領域への追加不純物ドーピング

がされ，しきい値電圧の調整が行われた．図 2.5にバルクと SOIにおけるしきい

値電圧調整を示す．図 2.5(a)はバルクであり，基板には不純物がドーピングされ

ている．これよりも高不純物濃度のドーピングをドレイン・ソース間のチャネル領

域へ行い，短チャネル効果の抑制としきい値電圧の制御を行う．図 2.5(b)は SOI
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図 2.5: バルクと SOIにおけるしきい値電圧調整．(a)バルク．チャネル領域へ高
不純物濃度のドーピングを行う．(b)SOI．チャネル領域への追加不純物ドーピン
グは行わず，high-kのゲート仕事関数調整により，しきい値電圧を調整する．

におけるしきい値電圧調整である．BOX層により，短チャネル効果を抑制出来る

が，チャネル領域への追加不純物ドーピングによるしきい値電圧の調整が難しい

ため，ゲートの仕事関数でしきい値電圧を調整する．具体的には，ゲート電極や

high-k 材料の組成を変えることでしきい値電圧を調整する [22]．バルクにおける

チャネル領域への不純物ドーピングは不純物ばらつき（Random Dopant Fluctua-

tion, RDF）が大きくなるという問題があったが，SOIではチャネル領域への追加

不純物ドーピングの必要がなくなり，不純物ばらつきを抑制できる [23]．BOX層

によってソース・ドレインと基板間の接合容量が小さくなるので，BOX層のない

通常のバルク構造に比べて低消費電力での動作や高速動作が可能である．しかし，

基板が高価であることが 1つの欠点である．SOIではそれを BOX層が 100 nm程

度と厚い従来のSOIでは基板バイアス制御が不可能だが，図 2.6に示すように，薄

膜埋め込み酸化膜デバイス (Thin-BOX FDSOI)ではBOX層が 10 nmと薄いため，

基板バイアス制御が可能である [24]．Thin-BOX FDSOIは SOI層が約 12 nmと薄

いため完全空乏型の SOI であり，SOI の BTI への影響評価に Thin-BOX FDSOI

を用いる．
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図 2.6: 薄膜埋め込み酸化膜デバイス（Thin-BOX FDSOI）による基板バイアス制
御．埋め込み酸化膜（BOX）層が 10 nmと薄いため，基板バイアスの制御が可能
である．

2.4 提案する回路設計時におけるBTI対策

本節で回路設計による BTI対策回路の提案とその実測結果について述べる．

NBTI の影響が PBTI よりも大きいことを利用し，ストレス時に NBTI によって

劣化しないような回路にすることを提案する．その例として，NAND型のリング

オシレータを取り上げ，実測により BTI対策ができるかを評価する．

2.4.1 リングオシレータ

NANDとインバータ（INV）によって構成される一般的なリングオシレータ（Ring

Oscillator, RO）を図 2.7に示す．リングオシレータは素数個のインバータを鎖状

につなげることで，出力電圧が 0と 1を繰り返して発振する．奇数個ではなく素数

個にするのは，高調波をなくすためである．インバータだけで構成すると，電源

を入れたときに発振する．発振を制御するために，初段をインバータの代わりに

NANDにすることが一般的である．NANDの片方の入力をインバータと同様に前

段の出力端子につなげる．もう一方の入力は発振制御用の端子につなげる．ここ

では発振制御用端子を EN (Enable) とする．ENが 1のときはインバータのとき

と同様に発振する．ENが 0のときは NANDの出力が 1に固定されるため，偶数

段目のインバータの出力は 0，奇数段目は 1 に固定される．このとき，偶数段目

のインバータの入力は 1であるため PBTIが発生し，奇数段目のインバータでは

NBTIが発生する．CMOS構造ではPBTIかNBTIどちらかが必ず発生する．試作
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EN OUT

VDD

GND

VOUT

Time

EN = 1 EN = 0

図 2.7: インバータ（INV）によるリングオシレータ．初段のNANDは発振を制御
するために使う．発振制御用端子（EN）が 1のときにリングオシレータが発振し，
0のときに発振を止める．

に用いた 65 nmプロセスではNBTIの方がPBTIよりも影響が大きいため，NBTI

をできるだけ発生させないような回路構造にすることを提案する．その例として

次節でNANDによって構成されるリングオシレータを試作し，実測評価を行う．

2.4.2 NBTI型とPBTI型リングオシレータ

NBTIのみを発生させる NBTI型リングオシレータを図 2.8，PBTIのみを発生

させる PBTI 型リングオシレータを図 2.9 に示す．図 2.8 は NOR を鎖状につな

いだ 11段リングオシレータである．インバータではなく NORを用いることによ

り，発振停止時にNBTIのみを発生させることができる．NORの 2つある入力端

子のうち，1つは発振制御用端子 (ENB)に，もう一方の端子は前段 NORの出力

端子につなぐ．先のNANDとインバータによるリングオシレータと逆の信号であ

る ENB により同様の制御ができる．ENB が 1 のとき，NOR の出力は全て 0 と

なるため，NBTIが発生する．ENBが 0のときは，全ての NORはインバータと

同じ動作をするため，リングオシレータとして動作し，出力は 0と 1を交互に繰

り返して発振する．NBTIによってしきい値電圧が増加すると，発振周波数が減少

するため，リングオシレータの発振周波数を時間経過毎に測定することで，NBTI

の影響を評価可能である．図 2.9は NANDのみで構成した 11段リングオシレー

タである．発振制御用端子は ENであり，NANDとインバータによるリングオシ

レータと同様の制御方法である．PBTI 型リングオシレータでは EN が 0 で停止
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ENB

OUT0 00 00
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0

0 1

1

ENB 1

1

図 2.8: NBTI 型リングオシレータ．全段 NOR で構成することで，ENB が 1 の
ときは全 NORの出力は 0となり，発振停止かつ NBTIによるストレスを受ける．
ENBが 0のときはインバータと同じ動作をするため，リングオシレータとして発
振する．

EN

OUT
1 11 1

0

1

0
1

1 0
EN

1

0
0

図 2.9: PBTI型リングオシレータ．NANDで構成することで，PBTIのみが発生
し，NBTIを抑制することによる BTI対策を提案する．

状態のときに，全ての出力が 1となるため，PBTIのみが発生する．試作に用いた

65 nmプロセスではNBTIの方が PBTIよりも影響が大きいため，このNANDに

よる PBTI型リングオシレータにより BTIを抑制できる．
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6.2 mm

2.0 mm

図 2.10: 試作したチップ写真．

2.4.3 試作チップのリングオシレータ発振制御回路とカウンタ

試作したチップ写真を図 2.10に示す．通常動作電圧は 1.2 Vで，I/O電圧は 3.3 V

である．チップの中央に評価回路を配置している．チップ内の構造について以下

で述べる．

1ユニット (単位構造)

図 2.11に NBTI型における 1ユニットの構造を示す. このユニットを直列接続

してアレイ構造としている.

ENRO (発振制御部)

ENROは被測定リングオシレータの発振を制御する部分である. ENFFは通常

のリセット付き D 型フリップフロップである. この ENFF が各 RO に 1 個あり，

ENFF の値が 1 かつ OSCENIN=1 であれば対応したリングオシレータが発振す

る. ENFF への値の書き込みは OSCIN と ENCLKIN で行う. ENCLKIN を 0 か

ら 1に立ち上げたときに，OSCINの値がシフトされて ENFFに書き込まれる. ユ

ニットを直列接続しているため，各 ENFFの値は ENCLKINを 1に立ち上げたと

きに，前にある ENFFの値がシフトされる. ENFFの数は ROと同じである．
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図 2.11: 1ユニットの構造．

RO (リングオシレータ)

RO は被測定リングオシレータである．NOR または NAND によるリングオシ

レータがこれに該当する．赤枠 1個につき，1個のリングオシレータがある. ばら

つきによる誤差を少なくするために，同じ構造を持つリングオシレータを複数搭

載している.

COUNTSHIFTREG (カウンタ兼シフトレジスタ)

COUNTSHIFTREGはカウンタとシフトレジスタの 2つの機能をもつ部分であ

る．カウンタは値を記録し，シフトレジスタは保持した値をクロックが入るたび

に，次段のDFF (D型フリップフロップ)に移す．COUNTSHIFTREGでは，この

2つの機能を SHIFTIN信号によって切り替えることができる．図 2.12に 1ユニッ

ト内のカウンタ兼シフトレジスタ　 (COUNTSHIFTREG_PART)の構造を示す．

SHIFTIN=0 にすると 16 ビットカウンタとして動作する. RO の発振回数を記
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録する場合は，SHIFTIN=0と同時に ENCNTIN=1にする. 発振だけさせてカウ

ンタに値を記録したくない場合は ENCNTIN=0にすればよい.

SHIFTIN=1にするとシフトレジスタとして動作する. SHIFTCLKINを 0から

1に 1回立ち上げることで，1ビット分の値がシフトする. 一番最初の DFFだけ

は SINの値が SHIFTCLKINを 1にしたときに書き込まれる.

16 個の COUNTSHIFTREG_PART を直列接続して COUNTSHIFTREG_ALL としている

ため，全ての値を読み出すには，SHIFTCLKINをリングオシレータ数×16回分 0

から 1に立ち上げる必要がある. ただし，全ての値がシフトされているかを確認

するためにはこれより多い回数が必要となる. シフトされているかを確認するに

は，SHIFTCLKIN を入れた最初の数回で SIN に入れた値のパターンと，シフト

した後に出てくる値のパターンが一致することを見ればよい.

カウンタで記録された値はMSB (上位ビット)からシフトされて SOUTから出

てくる. カウンタはアップカウンタとして動作するため，シフトして読み出した

値が 2進数の値である. これを 10進数に変換すれば，そのままリングオシレータ

の発振回数となる.

DFF0

D Q
R

0

1

0

1

COUNTSHIFTREG_PART.v

OUTIN

CLKINCLKOUT

OSCIN

ENCNT

SHIFTIN

SRSTIN

SEL0

I0

SEL1 I1

I2

NAND0

OSCOUT

図 2.12: COUNTSHIFTREG PARTの構造．
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PBTI型

図 2.13に PBTI型における ENROおよび ROの構造を示す. NBTI型と基本的

には同じだが，以下の通り 4箇所違う所がある.

1. OSCENINについている NANDを ANDにしている

2. ENROの verilog内で端子名 OSCENBを OSCENにしている

3. ROの端子名 ENBを ENにしている

4. verilog名の最後を Nから Pにしている

PBTI型はNANDを並べて構成したROであるため，発振制御端子 (EN)が 1の

ときに発振する. NBTI型は逆なので，OSCENINについているNANDとANDを

変えることにより，どちらも OSCENIN=1で発振するようにした. 端子名や ver-

ilog 名を変えたのは設計やシミュレーションでの間違いを防ぐためであり，測定

時に影響はない. COUNTSHIFTREG_ALLおよび COUNTSHIFTREG_PARTは PBTI型と

NBTI型で同じである.

ENCLKOUT

OSCIN

ENRSTIN

OSCENIN

EN

ENFF

ENCLKIN

OSCOUT

ENRSTOUT

OSCENOUT

RO (PBTI type)

ENRO_P.v

RO.v

D Q
R

OSCEN

YB

図 2.13: PBTI型の ENROおよび RO．
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 DUT 

 External power supply 

 LSI tester 

 Thermostat 

図 2.14: 測定系の写真．LSIテスタで試作チップを測定し，恒温装置で温度を固定
する．外部電源を用いて電圧を供給する．

Chip

DUT board

図 2.15: 測定するチップとボード．DUTボードの中央にパッケージにしたチップ
をのせる．

2.4.4 測定方法

図 2.14に測定系を示す．LSIテスタ（Griffin: HILEVEL Technology, Inc.）上に，

図 2.15のようなパッケージ化された試作チップとDUT（Device Under Test）ボー

ドをのせる．その上に温度を固定させるための恒温装置（CTS-01A: ATEサービ

ス）をのせる．電圧は市販の外部電源（N6700B:旧Agilent Technologies，現Keysight

Technologies）から供給する．
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BTIを加速するために電源電圧を 1.5 V，温度は 80 ◦Cとして発振周波数を測定

する．リングオシレータの EN端子を 0（ENB端子を 1）に固定することで BTI

によるストレスを与え続ける．各測定点において EN端子を 1にして発振させて

発振周波数を測定する．発振させる時間はカウンタが桁あふれせず，かつ多くの

発振回数を記録するために 32 µsとする．リングオシレータの発振周波数はおよ

そ 1 GHzであり，32 µsで 32,000回発振する．カウンタは 16 bitであり，216−1 =

65, 535 回以内の発振回数であるため桁あふれしない．発振回数を 60,000 回と多

くすると，リングオシレータの特性ばらつきなどで速く発振するリングオシレー

タもあり，桁あふれの可能性があるため，カウンタの上限回数の半分程度となる

ように発振秒数を設定する．発振秒数 32 µsに対してストレスを与える時間は 10

秒以上であるため，BTIによる静止時のストレスが支配的となる．初期周波数か

らどれだけ劣化したかを見るために，式 (2.3) で計算される発振周波数の劣化率

（Degradation Rate）を用いる．

Degradation Rate =
F0 − F (t)

F0

(2.3)

ここで，F0 は測定時間 t = 0 sでの初期発振周波数，F (t)は各時刻 tでの発振周

波数である．

2.4.5 測定結果

図 2.16 に NBTI 型と PBTI 型 RO での測定結果を示す．横軸は与えたストレ

ス時間で対数軸，縦軸は劣化率で線形軸であり，上にいくほど劣化することを表

す．青い×印は NBTI型，赤い◆印は PBTI型の測定結果であり，70個の平均値

をとっている．それぞれの線は ATBモデルに基づいた式 (2.4)で表される最小二

乗法による近似線 f(t)である．

f(t) = SNBTI log(t+ 1) (2.4)

ここで，tは時間であり，SNBTI は劣化度合いを示すフィッティングパラメータで

ある．NBTI 型の回路における劣化率は時間経過により対数関数に従って増加し

ているが，PBTI 型の劣化率は増加していない．各時間毎に劣化率がばらついて

いるが，これは電源電圧や温度の揺らぎ等による測定誤差の影響が出ていると考

えられる．65 nmプロセスでは PBTI型にすることで BTIを抑制できるという予



26 第 2章 Bias Temperature Instability (BTI)

 0

 1

 2

 3

 4

 5

 6

100 101 102 103 104

D
eg

ra
da

tio
n 

R
at

e 
[%

]

Time [s]

fNBTI type(t)
fPBTI type(t)
NBTI type
PBTI type

図 2.16: NBTI型と PBTI型での経年劣化測定結果．

想通りの結果が得られた．PBTI よりも NBTI による劣化を抑制できる回路を設

計することで，設計時に BTI対策が可能である．
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 2.0 mm 

6.2 mm

 65 nm process
 Nominal VDD: 1.2 V 
 Measurement: 1.5 V  
 576 ROs  

図 2.17: 試作チップ写真．リングオシレータが 576 個搭載されており，その平均
値を評価する．

2.5 動作時におけるBTI対策

本節で基板バイアスによる動作時における BTI への影響を調べるために試作

した回路について述べた後に，測定結果を示す．65 nmプロセスで支配的である

NBTI による劣化を抑制するために，ストレス時に RBB を印加することを提案

する．

2.5.1 測定回路

図 2.8と同じNORを鎖状につないだ 11段リングオシレータを用いる．NORに

よる ROであるため，全段で NBTIのみ発生する．試作チップの写真を図 2.17に

示す．65 nmプロセスであり，チップ中央下部に評価回路を配置している．1チッ

プに同じ構造のリングオシレータを 576個搭載しており，その平均値で評価する．

2.5.2 測定方法

SRAMなど実際のアプリケーションで用いられる制御方法により測定を行う [19]．

逆方向基板バイアスは待機状態で低消費電力にするために印加されるが，動作速
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度が遅くなるため，動作させるときは基板バイアスを元に戻すことが一般のアプ

リケーションで行われる．これに沿った測定の流れを図 2.18に示す．発振させる

ときは動作状態であるため，基板バイアスを 0 Vにする．発振を停止するときは

待機状態であるため，基板バイアスを印加する．この待機状態にリングオシレー

タの全出力が 0となり，NBTIストレスがかかる．発振時間は 28 µs，NBTIスト

レスは 10 s印加し，NBTIストレスが支配的になるようにする．電源電圧は 1.5 V

で温度は 80 ◦Cで測定を行う．

同じチップ，同じリングオシレータで基板バイアスを変えて測定を行うため，N-

BTIによる劣化が蓄積している可能性がある．センサやサーバーなどのデバイス

は電源を切らず常に稼動しているため，NBTI による劣化が蓄積するが，基板バ

イアスによる NBTIの変動を評価するため，基板バイアス以外の電圧，温度，与

えるストレス時間は全て同じ条件で測定する．電源を切ることで NBTIによる劣

化を回復させることができるため，各基板バイアスでの測定には 30分以上電源を

切って，測定に間隔を空けて劣化を回復させる．完全に回復させられない可能性

があるため，各基板バイアスでの NBTI測定の前に初期周波数を確認する．それ

らの差が十分に小さいことを確認して，回復していない成分が NBTI測定に影響

のないぐらい少ないことを確かめる．

2.5.3 基板バイアスの違いによるNBTI測定結果

図 2.19に初期発振周波数のみの測定結果を示す．各基板バイアス印加前の測定

結果であるため，周波数測定時に基板バイアスは印加されていない．NBTI 測定

前の初期発振周波数はどの基板バイアスでも 1.57 GHz であり，最大の変動量は

0.03%である．この変動量は NBTI による劣化量より十分小さく，各基板バイア

スでの NBTI測定前は同条件である．

図 2.20 に基板バイアスによる NBTI 変動量の測定結果を示す．RBB が増加す

るほど，劣化率は減少する．RBBを印加しないときと比べて，RBBが 1.0 Vのと

きは劣化率は 77%減少した．

図 2.21に式 (2.4)の劣化係数 SNBTIを示す．SNBTIが大きいほど，NBTIによっ

て劣化している．RBB が増加するほど，SNBTIは減少する．図 2.21に引いた曲線

は式 (2.5)で近似した曲線であり，しきい値電圧と基板バイアスの関係を表した式
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Oscillation
28 µs

VBB

Apply RBB

Oscillation
28 µs

VRO_OUT

Time

Time
Zero BB Zero BB

NBTI stress = 10 s

図 2.18: 電源電圧一定での測定の流れ．発振させるときは基板バイアスを 0 Vに
し，発振を停止して NBTIストレスがかかっているときに，基板バイアスを印加
する．

(2.1)からきている．

SNBTI(VRBB) = a
√
VRBB + b+ c (2.5)

ここで，VRBBは逆方向基板バイアス，a, b, cはフィッティングパラメータである．

しきい値電圧が増加した分，キャリア数が少なくなり，NBTIによる劣化係数も小

さくなる．この仮説通りに，劣化係数 SNBTIは式 (2.5)に沿って減少している．式

(2.5) の近似結果は −2.47
√
VRBB + 4.09 となった．このことから，RBB を増加さ

せたことによってキャリア数が減少し，NBTI劣化が抑制されることがわかる．実

測により，RBBを 0 Vから 1.0 Vにしたときにスタンバイ電流が約 15%減少する

ことも確認した．RBBにより，スタンバイ電流が減り，NBTIも抑制される．

2.6 BTIのしきい値電圧変動量変換

本節でBTIの周波数劣化量をしきい値電圧変換するための電流スターブ型リン

グオシレータ回路について述べる．この回路により，NMOSとPMOSへのBTIの

影響を分離し，それぞれの BTIによる周波数の劣化量を測定し，周波数劣化量を
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図 2.19: 各基板バイアスによる BTI測定開始前の初期周波数測定結果．図 2.18に
ある最初の 28 µsにおける各基板バイアス印加前の初期周波数であるため，全て
ほぼ同じ発振周波数である．最大で 0.03%の発振周波数差であるため，各基板バ
イアスでの測定時に NBTIによる劣化は蓄積しておらず回復している．
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図 2.20: 電源電圧一定での NBTI測定結果．点は測定した周波数の平均値，曲線
は対数関数に比例する近似線である．

しきい値電圧変動量へ変換する．
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図 2.21: 電源電圧一定での劣化係数 SNBTI．劣化係数は逆方向基板バイアスを印
加すると，逆方向基板バイアスの 1/2乗で減少する．

2.6.1 電流スターブ型リングオシレータ

図 2.22に電流スターブ型リングオシレータを示す．スターブ (starve)とは飢え

るという意味であるが，電流スターブ型リングオシレータのスターブは，電流を

絞る，制御するといった意味合いで用いられる．図 2.22(a)のPMOS型では，電源

線 (VDD) とリングオシレータの電源線 (VDDRO) との間に PMOS を挿入した構

造である．このPMOSスイッチ (PMOS-SW)がリングオシレータに流れる電流を

絞り，PMOSスイッチのしきい値電圧が劣化すると，VDDROの電位が下がってリ

ングオシレータの発振周波数が減少する．チップ内に搭載されたカウンタがリン

グオシレータの発振回数を記録し，カウンタの値を読み取ることでスターブされ

た MOSFET の特性劣化による特性変動を測定可能である．図 2.22(b) は NMOS

型の電流スターブ型 ROである．NMOS型はグラウンド (GND)と ROのグラウ

ンド (GNDRO)との間に NMOSを挿入している．この NMOSのしきい値電圧が

劣化すると，GNDROの電位が増加し，PMOS型と同様に発振周波数が減少する．
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図 2.22: 電流スターブ型リングオシレータ．(a) PMOS型．電源線 (VDD)とリン
グオシレータの電源線 (VDDRO) との間に PMOS を挟んだ構造．(b) NMOS 型．
グラウンド (GND) とリングオシレータのグラウンド (GNDRO) との間に NMOS

を挟んだ構造．
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図 2.23: トランジスタレベルでのNOR型リングオシレータ．発振が停止するスト
レス状態でも，PMOSROのゲート・ソース間電圧 (Vgs)はしきい値電圧 (Vth)程度
なので，NBTIが抑制される．

2.6.2 NOR型リングオシレータ

リングオシレータは NOR を鎖状につないだ 11 段リングオシレータを用いる．

図 2.22の “NOR-type Ring Oscillator”に，図 2.8と同様のNOR型リングオシレー

タが搭載されているが，ENB入力の接続方法が異なる．ソースが電源電圧につな

がっている方の PMOSの入力を，前段の出力ではなく ENB につなぐ．もう一方

の PMOSは ENBではなく，前段の出力につなぐ．接続方法を変えるのはリング

オシレータの BTI による劣化を抑制するためである．図 2.23 のトランジスタレ
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図 2.24: 試作チップ写真．2 mm×1.5 mmサイズの 65 nmプロセスである．PMOS，
NMOS型の電流スターブ型リングオシレータそれぞれ 70個の平均値で評価する．

ベルの NORを用いて NBTIを抑制できる理由を説明する．ENBが 1のとき，全

NORの出力は 0となり，発振が停止してストレス状態となる．このとき，ROと

して動作する PMOSROと NMOSROのしきい値電圧が劣化すると，発振周波数が

減少する．しかし，発振停止時のPMOSROのゲート・ソース間電圧 (Vgs)はしきい

値電圧 (Vth)程度であるため，NBTIが抑制される．NMOSROの Vgsは 0 Vである

ため，PBTIは発生しない．入力を ENBにつないでいる PMOSENBと NMOSENB

のしきい値電圧が変動しても，発振周波数は変化しない．発振周波数は PMOSRO

とNMOSROのゲート遅延時間によって決まるためである．リングオシレータの電

源またはグラウンドの電位が変動することによって，発振周波数が変動するため，

リングオシレータの発振周波数を時間経過毎に測定することで，BTIの影響を評

価する．

試作チップの写真を図 2.24に示す．チップの大きさは 2 mm×1.5 mmで，65 nm

プロセスである．PMOS，NMOS型の電流スターブ型リングオシレータそれぞれ

70個の平均値で評価する．

2.6.3 電流スターブ型リングオシレータでのBTI測定結果

はじめに電流スターブ型リングオシレータにおけるBTIの測定方法を述べた後

に，発振周波数を測定した結果を示す．
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図 2.25: BTI測定の流れ．発振と BTIストレスを交互に繰り返し，ストレス後に
どれぐらい発振周波数が減少しているかを確認する．

測定方法

図 2.25に測定の流れを示す．最初に，ENBを 0にして初期発振周波数を測定す

る．発振させる時間は 20 µsとする．初期発振周波数を測定した後は ENBを 1に

して発振を止める．このときに，電流スターブ型 ROとして挟んだトランジスタ

に BTI ストレスが与えられる．ストレスを与える時間は 10 秒または 50 秒とし，

BTIストレスによる劣化を支配的にする．ストレスを与えた後，再び 20 µs発振さ

せる．ストレス後に測定される発振周波数は，BTIストレスにより減少する．発

振とストレスを交互に繰り返すことで，時間経過によりどれぐらい発振周波数が

減少するかを確認する．

同じチップにおいて別条件で測定する場合，電源を 30 分以上切ってから行う．

これは，BTIによる劣化が蓄積している可能性があり，回復させるために電源を

切って．変更する条件以外は同条件で測定するためである．BTIを加速させるた

めに，電源電圧は 2.0 V，温度は 120 ◦Cで行う．

BTI測定結果

図 2.26にNBTIが発生するPMOS型での測定結果を示す．横軸は与えたストレ

ス時間，縦軸は周波数劣化率 (Degradation Rate)であり，式 (2.3)と同じである．

図 2.26 の結果から，時間経過とともに周波数劣化率が増加しているため，NBTI

が発生していることがわかる．次節で，この測定結果をしきい値電圧変動量に変

換する．
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図 2.26: PMOS型リングオシレータにおける発振周波数のNBTI測定結果．電圧，
温度ともに標準よりも増加させて劣化を加速させて行っている．時間経過ととも
に劣化していることがわかる．

2.6.4 しきい値電圧変動量への変換

BTIによって減少する発振周波数が，どれぐらいのしきい値電圧変動となるか

を調べるための変換を行う．はじめに，回路シミュレーションを用いてしきい値

電圧を変化させたときの周波数変動を確認する．得られた結果から測定結果を外

挿し，高信頼が求められる機器での一般的な保証期間である 10年後のしきい値電

圧変動量を見積もる．

回路シミュレーションによるしきい値電圧変動

しきい値電圧 (Vth)を回路シミュレーションで変動させたときに，どれぐらいの

周波数変動となるかを確認する．作成したレイアウトからトランジスタおよび配

線の寄生抵抗と容量成分を抽出した回路をシミュレーションに用いる．スターブ

されたトランジスタ（PMOS-SW, NMOS-SW）のしきい値電圧を変動させて，発

振周波数がどれぐらい変動するかをシミュレーションにより求める．図 2.27にし

きい値電圧変動による発振周波数変動シミュレーションの結果を示す．横軸は変

動させた Vth，縦軸は Vthを変動させていないときを基準とした発振周波数の比率
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図 2.27: しきい値電圧変動による発振周波数変動シミュレーション結果．しきい
値電圧に対して線形に周波数が変動している．

である．PMOS，NMOSともに Vthに対して線形に変動している．このシミュレー

ションより得られた周波数変動比率としきい値電圧変動率の関係式はPMOSが式

(2.6)，NMOSが式 (2.7)である．

FP = 0.384Vth (2.6)

FN = −0.134Vth (2.7)

ここで，FP，FNはそれぞれは PMOSとNMOSの周波数変動比率であり，図 2.26

の縦軸である周波数劣化率に対応する．式 (2.6)，(2.7)の周波数変動比率としきい

値電圧変動率はどちらも変動割合で表している．

測定結果の Vthへの変換

前節で求められた式 (2.6)，(2.7) を用いて，周波数変動をしきい値電圧変動量

へ変換する．変換した結果を最小二乗法を用いて近似し，10年後の劣化を見積も

る．近似には以下の 2つの式をそれぞれ用いる．

f(t) = mtn + l (2.8)

g(t) = a log(t+ 1) + b (2.9)
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ここで，tは時間であり，f(t)は指数関数に比例する近似式，g(t)は対数関数に比

例する近似式，a, b, l, m, nはすべてフィッティングパラメータである．これら

の式は先行研究に基づいたものである．

図 2.28に先の図 2.26の測定結果をしきい値電圧変動量に変換した結果を示す．

横軸が時間で，縦軸がしきい値電圧変動量である．近似曲線の測定値に対する誤

差は，指数関数と対数関数どちらも 5%以内である．指数関数のフィッティングパ

ラメータである nは先行研究で 1/6～1/4となることが示されており，しきい値電

圧に変換した図 2.28における nは 0.237である．これらのことから，どちらの式

も測定結果に沿っているといえる．図 2.29に 10年後まで外挿した結果を示す．横

軸を対数軸にしている．グラフの右端である 10年後 (3× 108 s)の Vth劣化率は指

数関数と対数関数で大きく異なることがわかる．指数関数の 10年後 Vth劣化率は

対数関数に比べて約 6倍悲観的に見積もることがわかる．

NMOS 型におけるしきい値電圧変動量への変換結果を図 2.30 に，10 年後まで

外挿した結果を図 2.31に示す．黒の曲線は図 2.29で示した PMOS型の指数関数

による近似曲線である．NMOS型の 10年後における劣化率は PMOS型と比べて

約 1/7 であり，PBTI よりも NBTI の方が支配的であるという先行研究と同様の

結果である．NMOS型で関数の違いによる劣化率見積もりを比較すると，10年後

の指数関数による劣化率は対数関数に比べて 3倍大きく見積もる．
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図 2.28: PMOS型のしきい値電圧変動量への変換結果．図 2.26を Vthに変換し，2

つの式それぞれを用いて近似した．
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図 2.29: PMOS型のしきい値電圧変動量の 10年後見積もり．グラフの右端である
10年後（3× 108 s）の劣化率は指数関数と対数関数で約 6倍見積もりに差が出る．
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図 2.30: NMOS型のしきい値電圧変動量への変換結果．
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図 2.31: NMOS 型のしきい値電圧変動量の 10 年後見積もり．10 年後における
NMOSの劣化率は PMOSと比べて約 1/7であり，PMOSの指数関数による劣化
率は対数関数に比べて 3倍大きく見積もる．
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表 2.1: 単体トランジスタの NBTI測定条件．
測定条件 ストレス条件 リカバリ条件

ゲート電圧 － 0.55 V － 2.0 V 0 V

ドレイン電圧 － 0.10 V 0 V 0 V

ボディ電圧 0 V 0 V 0 V

温度 105 ◦C 105 ◦C 105 ◦C

2.7 単体トランジスタのNBTI

ここまで，集積回路におけるリングオシレータでBTIによる劣化を実測評価し

た．この劣化傾向が単体トランジスタでも同様なのかを検証する．実測した65 nm

プロセスではPBTIによる劣化がほとんど見られなかったため，NBTIについての

み検証する．

2.7.1 測定方法

これまでに実測で用いたものと同じThin-BOX FDSOIプロセスで，単体PMOS

トランジスタのNBTIによる劣化に加え，回復も測定する．ウェハ上にある単体ト

ランジスタをプローバを用いて測定する．表 2.1 に単体トランジスタにおける測

定条件を示す．PMOSのドレイン・ソース間に流れる電流を測定し，時間経過に伴

ってどれほど劣化または回復するかを確認する．測定時は ON状態でかつゲート

電圧，ドレイン電圧ともに高くしすぎないようにするため，ゲート電圧を－0.55 V，

ドレイン電圧を－ 0.10 Vとしてドレイン・ソース間電流を測定する．NBTIによ

るストレスを印加する場合は，劣化を加速させるために，ゲート電圧に－ 2.0 V

を印加する．HCIの影響を受けないようにするため，ストレス時のドレイン電圧

は 0 Vにする．横軸を対数軸の時間としたときに，等間隔となるような時刻でド

レイン・ソース間電流を測定し，それ以外はストレスを与える．ストレスを 3万秒

与えた後，ゲート電圧とドレイン電圧を 0 Vにして，回復（リカバリ）を測定す

る．回復時のドレイン・ソース間電流の測定条件はストレス時と同じである．ド

レイン・ソース間電流測定時，ストレス時，リカバリ時の全てにおいて，ボディ電

圧と温度はそれぞれ 0 Vと 105 ◦Cで固定する．
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2.7.2 測定結果

図 2.32に単体 PMOSトランジスタにおける NBTIによる劣化と回復の測定結

果を示す．横軸が対数軸で時間，縦軸は線形軸でしきい値電圧変動率 (∆Vth)であ

る．実測結果のドレイン・ソース間電流の変動量が，回路シミュレーション上でし

きい値電圧パラメータをどれだけ変動させたときと同じかを求めることで，実測

結果の電流の変動量としきい値電圧変動量を対応させている．しきい値電圧変動

率の基準値は，回路シミュレーション上でしきい値電圧を変動させていないとき

の値である．図 2.32(a)はストレス時，図 2.32(b)はリカバリ時の測定結果である．

各点が単体トランジスタの測定値である．橙色と青色の曲線はそれぞれ指数関数

と対数関数でフィッティングした結果である．図中の R2 は決定係数であり，1に

近いほど，その曲線が測定値に沿っていることを表す．図 2.32(a)のストレス時に

おいて，指数関数と対数関数での決定係数はそれぞれ 0.98と 0.94であり，どちら

も測定値に沿った近似曲線である．これらの傾向はリングオシレータにおいても

同様の結果であり，単体トランジスタとリングオシレータで BTIによる劣化傾向

に差はないといえる．図 2.32(b)のリカバリ時においては，対数関数の決定係数は

0.94であり測定値に沿っているが，指数関数の決定係数は 0.88であり，測定値に

あまり沿わない結果である．劣化時は指数と対数どちらも測定値に沿う近似曲線

となるが，回復時は対数関数の方が測定値によく合うことがわかる．

2.8 2章まとめ

本章では，動作時に時間経過に伴い特性が劣化する BTIについて，対策の提案

と実測評価を行った．設計時と動作時の 2 つそれぞれにおける対策を提案した．

NBTI の方が PBTI よりも影響が大きいことを利用し，NBTI を抑制して PBTI

のみにすることを設計時による BTI 対策として提案した．2.4 節で NOR のみと

NAND のみで構成したリングオシレータをそれぞれ試作して実測した．NOR の

リングオシレータでは停止時に出力が 0となり，NBTIが発生するが，NANDの

リングオシレータでは逆に 1 となるため，PBTI のみが発生する．実測結果とし

て，NORのリングオシレータでは時間経過によって発振周波数の劣化率が増加し

たが，NANDのリングオシレータではほぼ劣化しないことを確認した．65 nmプ

ロセスでは，NBTIによる劣化を抑制することで，経年劣化の対策が可能である．

動作時のBTI対策として，発振停止時に逆方向基板バイアスを印加することを
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(a)

(b)

図 2.32: 単体 PMOSトランジスタにおける NBTI測定結果．(a)ストレス時．(b)

リカバリ時．

提案した．逆方向基板バイアスを印加すると，チャネルに誘起されるキャリア数

が減少することにより，ゲート酸化膜へキャリアが捕獲される確率が少なくなる

ためである．2.5節で実測評価を行い，逆方向基板バイアスを 1 V印加したときの

周波数劣化率は 0 Vのときと比べて約 77%減少した．逆方向基板バイアスを印加
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することにより，スタンバイ電流も減少し，BTIを抑制できる．

BTIによる劣化量は一般的にしきい値電圧変動量で評価されるため，リングオ

シレータにおける発振周波数変動量をしきい値電圧変動量に変換できる回路とそ

の手法を 2.6 節で提案した．電源線とリングオシレータの電源線との間に被測定

用の PMOS を挿入した電流スターブ型リングオシレータにより，PMOS のみの

BTIの影響評価が可能となる．回路シミュレーションを用いて，被測定 PMOSの

変動させたしきい値電圧量と変動した発振周波数を対応させることで，発振周波

数変動量をしきい値電圧変動量に変換できる．電源側ではなく，グラウンド側に

NMOS を同様に挿入した電流スターブ型リングオシレータで NMOS の評価が可

能である．電流スターブ型リングオシレータは発振周波数変動量をしきい値電圧

変動量に変換できるだけでなく，NMOSとPMOSのBTIへの影響を分離すること

ができる．電流スターブ型リングオシレータを用いてBTIによる経年劣化を測定

し，得られた周波数劣化率をしきい値電圧劣化率に変換した．しきい値電圧劣化

率を指数関数と対数関数の 2つの式を用いて近似した結果，どちらも測定値との

誤差が 5%以内であった．指数関数の時間指数であるnの値は 0.237であり，先行研

究の 1/6～1/4となることと同様の結果が得られ，提案した方法で正しく発振周波

数変動量をしきい値電圧変動量に変換できていることを確認した．この 2.6 節で

は近似式を用いて 10年後の劣化見積もりも行った．近似式によって劣化見積もり

に大きく差異が生じ，指数関数による見積もりは対数関数よりも悲観的に見積も

り，10年後の劣化率見積もりは対数関数の 3～6倍大きくなる．NMOSの 10年後

におけるしきい値電圧劣化率はPMOSと比べて約 1/7であり，NBTIの方がPBTI

よりも支配的であるという先行研究と一致した結果が得られ，電流スターブ型リ

ングオシレータにより，NMOSと PMOSの影響を分離できることを確認した．

単体トランジスタとリングオシレータでBTIによる劣化傾向が同様かを調べる

ために，2.7節で単体 PMOSトランジスタの NBTIによる劣化を実測した．リン

グオシレータで試作したプロセスと同じプロセスのウェハを用いて，単体トラン

ジスタのドレイン・ソース間電流の変動量を測定した．電流の変動量を回路シミュ

レーションを用いてしきい値電圧変動量に変換した．測定値を指数と対数関数で

近似した結果，測定値にどれだけ沿っているかを表すパラメータである決定係数

がそれぞれの関数で 0.98と 0.94であった．決定係数は 1に近いほど測定値に沿って

いることを表すため，指数と対数関数どちらも測定値に沿うことが分かった．こ

れらの劣化傾向はリングオシレータと同様の結果であり，単体トランジスタとリ
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ングオシレータで劣化傾向に差がないことがわかった．単体トランジスタではリ

カバリも測定した．リカバリ時における指数と対数関数での決定係数はそれぞれ

0.88と 0.94であり，対数関数の方が測定値によく合うことがわかった．





46 第 3章 アンテナダメージ

第3章 アンテナダメージ

本節で製造時における信頼性低下の要因となるアンテナダメージ (Plasma In-

duced Damage, PID)について説明する．アンテナとは，製造工程で電荷がたまっ

た金属配線のことである [10]．ゲート長が 180 nm 以上であるプロセスではアル

ミ配線を用いて配線を直接プラズマエッチングで加工するため，配線加工時に金

属配線へ電荷が蓄積する [25]．図 3.1のようにアンテナがMOSFETのゲート (G)

に接続されると，ゲートから酸化膜に電荷が流れこみ，酸化膜がダメージを受け

る．このダメージをアンテナダメージと呼ぶ．最悪の場合，ゲート酸化膜が壊れ

て MOSFET として動作しなくなる．壊れなかったとしても，アンテナダメージ

によって酸化膜に欠陥が作られ，遅延時間の増加やリーク電流増加などによって

しきい値電圧が増加し，素子特性悪化の原因となる．アンテナダメージはトラン

ジスタ製造工程である Front End Of Line (FEOL)ではなく，トランジスタ製造後

の工程である Back End Of Line (BEOL) で発生する．BEOLには金属配線，下層

と上層の金属配線をつなげるビア，金属配線層間の絶縁層を作る工程が含まれて

いる．

近年の微細化されたプロセスにおいてアルミでは抵抗率が大きいため，動作に

悪影響をおよぼす．対策として 180 nmより小さなプロセスでは銅配線を用いてい

る．銅の電気抵抗率はアルミの約 60%であり，電気伝導率が高いため，銅配線は

アルミ配線より優れている．しかし，配線加工が難しいという問題がある．銅配

線を直接プラズマエッチングすることは難しく，アルミ配線と同様の配線加工工

程では製造できない．この問題を解決するために，デュアルダマシンプロセスを

用いている [21]．デュアルダマシンとは先に金属の接続部分および配線パターン

を形成し，金属をメッキ加工により埋め込む形成方法である．デュアルダマシン

プロセスでは絶縁層を加工することで配線パターンを形成するため，金属配線を

直接プラズマエッチングで加工することは銅配線ではなくなった．しかし，図 3.2

のように，プラズマエッチング以外でもアンテナダメージが生じる．例えば，図

3.2(a)のように化学機械研磨 (Chemical Mechanical Polishing, CMP)によってアン

テナダメージが発生する．配線を削るときに，研磨装置と配線との摩擦によって

一方に正 (または負) の電荷が帯電する．帯電によって配線に電荷が誘起される．
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この配線がアンテナとなり，アンテナダメージが発生する．図 3.2(b)のように金

属配線を加工する工程ではない化学気相成長 (Chemical Vapor Deposition, CVD)

でもアンテナダメージが発生する．CVDとは配線上層の絶縁層を形成する方法で

ある．プラズマ空間内で，化学反応による蒸着によって表面に絶縁膜を堆積させ

る．プラズマの濃度が不均一になると，ある部分に正 (または負)のイオンが集ま

る．集まったイオンにより，配線に電荷が誘起されてアンテナとなる．金属配線

だけでなく，ビアによってもアンテナダメージが生じるため，BEOLではアンテ

ナダメージは避けられない信頼性問題である．

近年の微細化によって，異なる金属層間だけでなく隣接した同じ金属層間の絶

縁層が薄くなり，絶縁層の容量が大きくなっている．容量が大きくなるとより多

くの電荷が配線に誘起されるため，微細化が進むと帯電によってより多くの電荷

が蓄積すると考えられる．アンテナダメージに関する先行研究では SiO2 と high-

k でのゲート酸化膜材料の違い [26]，長方形と櫛形でのアンテナ形状の違い [27]，

ゲート酸化膜厚の違い [28]などについて評価されている．本章の 3.3節では配線層

によるアンテナダメージの違いについて評価する．集積回路では多層配線が使わ

れ，その配線層数はプロセスが進むにつれて多くなっている．アンテナとなる配

線の層数が増加し，電荷が多く蓄積されるだけでなく，各層によってアンテナダ

メージの影響が異なるため，アンテナ層によるアンテナダメージの違いの評価は

重要である．本章では，アンテナダメージの大きさによる劣化量だけでなく，配

線層によるアンテナダメージの違いも評価する．

3.1 アンテナダメージ対策

アンテナダメージを対策する方法は 2つある．1つはアンテナをゲートへ接続す

る前に，先にドレインへ接続することである．アンテナを先にゲートへ接続する

とアンテナダメージが発生するが，アンテナとなる配線より上層の配線を用いて

アンテナをドレインへ接続することでアンテナダメージを緩和できる．図 3.3 に

ドレインによるアンテナダメージの緩和方法を示す．アンテナに電荷がたまった

としても，アンテナはゲートにつながっていないため，ドレインを通じて基板へ

電荷が流れる．アンテナより上層の配線はアンテナより後で作られる．上層の配

線を作るときに，アンテナでたまっていた電荷はないため，電荷はゲート酸化膜

に流れず，アンテナダメージは緩和される．しかし，上層の配線はゲートに接続
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図 3.1: アンテナによるゲート酸化膜へのダメージ．
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図 3.2: 銅配線プロセスでのアンテナダメージ．(a) CMP による電荷の蓄積．研
磨装置と配線との摩擦によって配線に電荷が帯電する．(b) CVDによる電荷の蓄
積．プラズマの濃度のばらつきにより配線に電荷が誘起されてアンテナとなる．

されており，上層の配線によってアンテナダメージが発生するため，できるだけ

上層の配線の面積を小さくする必要がある．この上層配線はできるだけゲートの

近くで用いる必要があるため，配線の設計が複雑になる．

もう 1 つの方法は，図 3.4 のようにアンテナに逆方向接続のダイオードをつな

げることである．ゲートの近くで上層配線が使えずに，アンテナがゲートへつな

がるときに用いる方法である．ダイオードにつなげることで，アンテナにたまっ
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図 3.3: ドレイン接続によるアンテナダメージの緩和．ドレインを通じて基板へ電
荷が流れる．

た電荷はダイオードを通じて基板へ流れ出ていく．しかし，ダイオードによって

面積と容量が増加するため，動作速度などの回路性能は低下する．

3.1.1 SOIにおけるアンテナダメージの緩和

SOIのドレイン直下に挿入されているBOX層は絶縁層であるため，基板への電

荷流出を妨げ，ドレインによって緩和できない．しかし，Thin-BOX FDSOIでは

バルクと同様にアンテナダメージを緩和できることが考えられる．図 3.5にThin-

BOX FDSOI におけるアンテナダメージの緩和を表した様子を示す．Thin-BOX

FDSOIのBOX層は 10 nmと薄いため，トンネリングによって電荷が基板へ流れ出

ていくと考えられる．トンネリングとは本来乗り越えられないポテンシャル障壁

を，電子が通り抜ける量子力学の現象である．実際にトンネリングによって電流
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図 3.4: ダイオードの接続によるアンテナダメージの緩和．アンテナがゲートにつ
ながっていてもダイオードを通じて電荷が基板へ流れ出ていく．
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図 3.5: Thin-BOX SOIにおけるアンテナダメージの緩和．通常の SOIでは BOX

層により電荷が基板へ流れ出ないが，Thin-BOX SOI は BOX 層が薄いためトン
ネリングによって緩和可能．

が流れるかを確認する．図 3.6に基板リーク電流を測定するための回路を示す．基

板となるP-well (PW)を 0 Vに固定し，ドレイン（N+）の電圧を増加させながら，

ダイオードの逆方向リーク電流を測定する．図 3.7 に 5 個のトランジスタにおけ

る基板リーク電流の平均値を示す．横軸が印加する電圧で，縦軸が基板リーク電

流である．通常動作に支障のない程度のわずかなリーク電流であるが，Thin-BOX

FDSOIでは 2 V以上からリーク電流が流れ始めている．Thin-BOX FDSOIでも

バルクと同様にドレインによりアンテナダメージを緩和できると考えられる．

3.1.2 アンテナ比

アンテナ比（Antenna Ratio, AR）は（アンテナ面積 / ゲート面積）で表され，

アンテナダメージの大きさを表す．アンテナ面積は側壁面積を用いる場合もある
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図 3.6: 基板リーク電流測定回路．
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図 3.7: バルクと Thin-BOX FDSOIの基板リーク電流測定結果．

が，ここでは試作プロセスの設計ルールに従い，アンテナ面積とゲート面積に底

面積を用いる．アンテナ面積が大きいほど，アンテナにたまる電荷が多くなるた

め，アンテナダメージが大きくなる．ダイオードやドレインへ先に接続された配

線は，ゲートに接続されていてもアンテナ面積に含まれない．この配線に電荷が

たまっても，ダイオードやドレインを通じて基板に流れ出ていき，アンテナダメー

ジは引き起こされないからである．設計時にはアンテナダメージによる劣化をで

きるだけ避けるために，アンテナ比をできるだけ小さくする．信頼性保証のため

にアンテナルールによってアンテナ比の上限値が定められている．アンテナ比が
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図 3.8: アンテナダメージの影響を調べる 11段リングオシレータ測定回路．

上限値を超えないように設計する必要があるが，大規模な集積回路では距離の長

い配線が多く使われるため，アンテナルールを満たせない場合がある．本章では

ルール上限値付近での細かいアンテナ比によるダメージの影響を評価する．

3.2 アンテナ比によるアンテナダメージ

本節でアンテナルール上限値付近でのアンテナ比によるアンテナダメージの影

響を調べる．評価用に試作した回路について述べた後に，評価方法と結果を述べ

る．

3.2.1 アンテナを付加したリングオシレータ

図3.8のような，面積を大きくしてアンテナとした配線を最終段に付加したNOR

による 11段リングオシレータを用いる．最終段の NOR (N11)のみがアンテナダ

メージを大きく受ける．初段の入力付近にダイオードを入れることで，帰還配線

でたまる電荷をダイオードを通じて基板へ流すことができ，他の配線より 10倍ほ

ど長い帰還配線によるアンテナダメージの影響を防ぐ．リングオシレータの初期

発振周波数を測定することで，製造時におけるアンテナダメージの影響を評価す

る．発振周波数が減少すると，アンテナダメージによってしきい値電圧が増加し

ていることになる．

3.2.2 アンテナ比の種類

試作に用いた 65 nm プロセスにおけるアンテナ比の上限値は 500 である．ア

ンテナ比 500 付近での細かいアンテナ比によるダメージの影響を調べるために，
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図 3.9: 試作したチップ写真．

1000以下のアンテナ比を 100刻みで用意する．アンテナ比を変えるのは最終段の

みである．その他のN1～N10における各NORのアンテナ比は 20以下でかつ，ド

レイン領域に接続されており，帰還配線はダイオードに接続されているため，最

終段以外の配線によるアンテナダメージの影響を十分小さくしている．

3.2.3 バルクとThin-BOX FDSOI

レイアウトおよび回路構造が同じものをバルクおよび Thin-BOX FDSOI で試

作する．バルクと Thin-BOX FDSOIで異なるのは BOX層の有無である．これら

2つのプロセスでアンテナダメージによる影響が異なるかを評価する．

試作したチップ写真を図 3.9に示す．65 nmプロセスであり，チップの中央にア

ンテナダメージを評価する回路を配置している．1 チップに同じ構造のリングオ

シレータを各アンテナ比 576個搭載している．
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3.2.4 寄生成分抽出シミュレーション

シミュレーション値と測定値を比較して評価する．ここでは，寄生成分を抽出

したネットリストを用いた回路シミュレーションを行う．寄生成分にはMOSFET

の容量，配線抵抗および配線容量が含まれているが，シミュレーションにアンテ

ナダメージの影響は含まれていない．測定値には寄生成分だけでなく，アンテナ

ダメージの影響も含まれる．そのため，シミュレーション値と測定値を比較する

ことでアンテナダメージを確認できる．

しかし，アンテナ比（AR）を増加させるためにアンテナ面積を増加させると，

アンテナダメージを受けていなくても，アンテナ比によって発振周波数が減少す

る．これはアンテナによる配線の抵抗および容量が増加するためである．アンテ

ナ比によって周波数が異なると評価しにくい．どのアンテナ比でもシミュレーシ

ョンでの発振周波数を同じにするため，ドレイン側の配線を用いて調整する．図

3.10にドレイン側の配線を用いた配線抵抗と容量の調整方法を示す．図 3.10(a)は

アンテナ比 1,000の構造であり，ゲート側にアンテナ比が 1,000となるように配線

を付加する．アンテナ比 1,000 の構造を設計し，レイアウトから寄生成分を抽出

した回路でシミュレーションすると，発振周波数は 1.59 GHzであった．他のアン

テナ比でも発振周波数が 1.59 GHz となるように設計する．配線調整の例として

図 3.10(b)にアンテナ比 500の構造を示す．ドレイン側にアンテナ比が 242.2とな

るような周波数調整用配線を付加することで，どのアンテナ比でも配線抵抗およ

び容量が同じになり，発振周波数が同じになる．ドレイン側に付加する配線に電

荷がたまっても，ドレインを通じて基板へ電荷が流れ出るため，周波数調整用配

線によってアンテナダメージを受けない．このようなドレイン側の配線付加をア

ンテナ比 100 から 900 までの全構造で行う．表 3.1 にドレイン側の周波数調整用

配線によって発振周波数を調整した結果を示す．ドレイン側配線面積はゲート面

積を 1としたきの相対配線面積を表している．すべてのアンテナ比で，寄生成分

を考慮したシミュレーションでの発振周波数が 1.59 GHzとなった．

3.2.5 測定結果

電源電圧 1.5 V，室温で初期発振周波数を測定した結果を図 3.11に示す．横軸

はアンテナ比 (AR)，縦軸は発振周波数である．各アンテナ比の中央にある点は発

振周波数の平均値 (Mean)であり，エラーバーは標準誤差 (SE, Standard Error)を
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図 3.10: 周波数調整用配線による各アンテナ比の設計．配線抵抗および容量の影
響がAR1kと同じになるようにAR1k以外はドレイン側に配線を付加する．(a)基
準にする AR1k．(b) AR500における配線付加．

表す．標準誤差は 99%の信頼区間を用いている．正規分布の標準偏差を σとする

と，用いた標準誤差は 3σ/
√
N である．ここで，N は測定個数であるので，今回

の測定では 576を用いる．図 3.11(a)はバルクでの結果である．アンテナ比 100か

ら 600までは平均値が一定であることがわかる．設計ルールの上限値は 500であ

るため，設計ルールを守っていればアンテナダメージの影響はない．アンテナ比

600を超えると，アンテナ比が増加するに従って平均周波数が減少している．設計

ルールの上限値であるアンテナ比 500と比べると，アンテナ比 1000での周波数は

2.2%減少している．アンテナダメージにより，しきい値電圧が増加していること

が確認できる．設計ルールを破るときには，アンテナダメージの影響を考えた設

計が必要である．

図 3.11(b)は Thin-BOX FDSOIでの結果である．Thin-BOX FDSOIはソース・
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表 3.1: ドレイン側の周波数調整用配線による各アンテナ比 (AR)でのリングオシ
レータの発振周波数シミュレーション結果．ドレイン側配線面積比はゲート面積
を 1としている．

AR ドレイン側配線面積比 シミュレーション周波数

100 642.0

200 542.3

300 442.4

400 340.3

500 242.2

600 147.5 1.59 GHz
700 111.7

800 74.0

900 36.7

1000 1.0

ドレインと基板間の容量がバルクと比べて少ないため，発振周波数の値はバルク

よりも 10%程度高い．しかし，アンテナ比増加に伴う発振周波数減少の傾向はバ

ルクと同じである．Thin-BOX FDSOIもバルクと同様に，アンテナ比 600 までは

発振周波数が一定であり，600を超えるとアンテナ比増加に従って発振周波数が減

少する．アンテナ比 1000での周波数は，上限値のアンテナ比 500と比べて 2.3%減

少している．減少割合もバルクとほぼ同じであるため，Thin-BOX FDSOIでのア

ンテナダメージの影響はバルクと変わらない．これらの結果から，BOX層の有無

によりアンテナダメージの影響が変わらず，Thin-BOX FDSOIでもバルクと同様

にドレインによってアンテナダメージを緩和できるといえる．アンテナ比増加に

よるアンテナダメージの影響を考えた設計が必要であるが，バルクと Thin-BOX

FDSOIで異なる設計余裕を考える必要はないといえる．

3.3 配線層によるアンテナダメージ

本節では配線層別のアンテナダメージを実測評価する．電流スターブ型リング

オシレータを用いた評価回路について述べた後に測定結果を示す．
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図 3.11: 各アンテナ比 (AR)での発振周波数測定結果．(a)バルクの結果：AR600

までは一定であり，AR1000での平均発振周波数はルール上限値である AR500か
ら 2.2%減少している．(b)Thin-BOX FDSOIの結果．アンテナ比増加に伴う発振
周波数減少の傾向はバルクと同じである．

3.3.1 測定回路

配線層別スターブトランジスタ

図 3.12に測定回路の断面図を示す．最も左にあるトランジスタは参照用トラン

ジスタ（REF-SW）である．REF-SWへのアンテナダメージを避けるために，ゲー

トにつなげる配線面積はできるだけ小さくする．設計した回路におけるREF-SW

のアンテナ比は 20以下である．最も右にあるトランジスタ（M5-PID-SW）はア

ンテナ比 2,000の 5層目の金属配線（M5）をアンテナとして付加している．他の

1から 4層目の金属配線はできるだけ小さくする．このM5-PID-SWは主にM5に

よるアンテナダメージを受ける．M2-から M4-PID-SW も同様の構造である．そ

れぞれのトランジスタは異なったM2からM4のアンテナが付加されている．M2

からM5までの各層は同じ幅と厚さの金属配線である．

回路レベルの評価として 11 段リングオシレータを試作する．先行研究 [11] で

はアンテナを直接リングオシレータ内の配線に接続していた．しかし，PMOSと

NMOSの影響を分離できず，リングオシレータ内のトランジスタが別々に影響を

受けるため，発振周波数変動をしきい値電圧変動に変換するのが難しい．図 3.13

にこれらを解決するための提案回路を示す．2.6節で用いた電流スターブ型リング

オシレータと同様であるが，スターブ用に挿入するトランジスタが１つではなく，

5つである点が異なる．挿入する 5つのトランジスタは先の図 3.12で示した異な
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図 3.12: 配線層別のアンテナダメージ評価回路断面図．各 PID-SWにアンテナ比
2kとなる別々の配線層を付加する．

る配線層をもつトランジスタである．図 3.13(a)，(b)はそれぞれ PMOS評価用と

NMOS評価用の電流スターブ型リングオシレータである．基本構造は 2.6節と同

じである．この電流スターブ型リングオシレータにより，PMOSとNMOSの影響

を分離してかつ，それぞれの配線層によるアンテナダメージの影響を評価可能で

ある．リングオシレータは 11段 NOR型を用いる．

制御回路単位ユニット

図 3.14に電流スターブ型リングオシレータを用いるときの回路 1ユニットを示

す．ENFFおよびカウンタ兼シフトレジスタ（COUNTSHIFTREG）は 2.4.3節と

同じ構造を用いる．スターブされたトランジスタの入力を制御するために，SW CKT

（トランジスタ選択回路）と ANTGEN（スターブトランジスタ制御回路）を追加

する．図 3.15にスターブされたトランジスタを制御するために追加した回路を示

す．それぞれのの回路について以下で説明する．

ANTGEN（スターブトランジスタ制御回路）

図 3.15の右側にある赤枠囲った部分は ANTGEN（スターブトランジスタ制御

回路））である．ANTGENはリングオシレータと同じ数搭載し，ENFFやカウン

タ兼シフトレジスタと同様に直列接続している．スターブされたトランジスタの
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図 3.13: 配線層別の影響を評価するための電流スターブ型リングオシレータ．
(a) PMOS型．(b) NMOS型．

入力にDFFの出力をつなげて，DFFの値を設定することで，トランジスタのON，

OFFを制御する．

PMOSのスターブされたトランジスタは入力が 0のときにONとなる．これは，

各スターブされたトランジスタにつながっているDFFに保持される値が 0であれ

ば，ONとなることに等しい．NMOSは入力が 1のときにONとなるため，入力に

インバータ（INV）をつなげる．ただし，アンテナダメージをスターブされたトラ

ンジスタへ受けさせるために，アンテナ配線よりも INV を手前につなげてかつ，

アンテナとなる配線より上層の配線を用いて INVの出力付近でつなげる．PMOS

スターブトランジスタもバッファ（BUF）で同じことを行っている．

DFFの入力につけているセレクタは，全DFFの値をセット（またはリセット）

するか，直列接続した前段の DFF の入力をシフトさせるかを選択する．セレク
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図 3.14: 電流スターブ型リングオシレータを用いるときの制御回路 1ユニット．

タの選択信号に ANTGSELIN，0 の入力に前段の DFF の出力，1 の入力に入力

ピン ANTGSETIN がそれぞれつながっている．選択信号が 1 のときに，クロッ

ク信号である ANTGCLKIN を 1 に立ち上げると，ANTGTR0～TR3 の DFF に

ANTGSETIN の値が入り，REF 用の DFF は初段のみ SIN の反転された値が入

る．逆に，選択信号が 0のときにクロックを立ち上げると，REF用のDFF全てに

ANTGSETINの値が入り，ANTGTR0～TR3の前段のDFFの値が入る．測定開始

前に全てのDFFに1を入れてリセットしたい場合，選択信号を0かつANTGSETIN

を1にしてクロックを立ち上げた後で，選択信号を 1にしてクロックを立ち上げる．

1回目のクロックでREF用のDFF全てに 1が入り，2回目のクロックでANTGTR0

～TR3の DFF全てに 1が入る．この 2回目のクロックで，REF用の初段の DFF
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は SINの反転した信号が入るため，SINを 0にしておく必要がある．

ONにするトランジスタを選択するときは，DFFのシフトレジスタとしての機

能を利用する．選択信号が 0の場合は ANTGTR0～TR3の DFFがシフトレジス

タ構造となるため，ANTGCLKINを立ち上げることで，前段の出力値が保持され

る．シフトレジスタとして 0の値をシフトさせることで，スターブされたトラン

ジスタを ONにする．REF用の DFFの値をシフトさせるときは選択信号を 1に

する．

この ANTGENはリングオシレータの数だけ直列につながっている．PMOSの

スターブ型リングオシレータの後に，NMOSの電流スターブ型リングオシレータ

がつながっている．PMOSとNMOSの電流スターブ型リングオシレータで用いる

ANTGENはどちらも同じである．

SW CKT（トランジスタ選択回路）

図 3.15の左側にある青枠で囲った部分が SW CKT（トランジスタ選択回路）で

ある．スターブされたトランジスタは 5個あるが，各トランジスタの特性を個別

に評価するため，どれか 1つだけを ONにして測定する．それぞれのトランジス

タに入力ピンをつけると，5 本必要となるが，測定するトランジスタ 1 つを選択

できればよいため，3本の入力ピンで選択する．元からある SIN（カウンタ兼シフ

トレジスタのシリアル入力ピン）と，新たな入力ピンとして用意したANTGD0IN

と ANTGD1INの合計 3本で選択する．ANTGD0INと ANTGD1INを 2ビットの

2 進数の値とみなして ANTGTR0～TR3 のどれを ON にするかを決め，REF の

み独立して SIN で決める．例えば，ANTGD0IN が 0 で，ANTGD1IN が 1 の場

合，(10)2で 2となるため，ANTGTR2のみが ONとなる．これは SW CKT内の

NANDと INVによる組み合わせ回路により自動的に決定される．REFを ONに

する場合は SINを 1にする．

3.3.2 測定結果

アンテナダメージの影響を調べるために初期発振周波数を測定する．標準電圧

1.0 V，室温，28 µsの発振時間で測定する．評価する値は式 (3.1)で計算される周

波数比率 (Rfreq)である．

Rfreq =
fPID
fREF

(3.1)
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図 3.15: SW CKT（トランジスタ選択回路）と ANTGEN（スターブトランジス
タ制御回路）．

ここで，fREFと fPIDはそれぞれREF-SWと各 PID-SWの周波数である．Rfreqは

発振周波数がどれだけ REF-SWと異なっているかを表す．

図 3.16に 70個の平均値を測定した結果を示す．エラーバーは 99%の信頼区間を

表した標準誤差である．図 3.16(a)の PMOSの結果では初期発振周波数が上層の

アンテナであるほど減少している．M5における周波数は参照用から 3.1%減少し

ており，|Vth|がアンテナダメージによって増加していることがわかる．しかし，図
3.16(b)の NMOSの結果ではアンテナダメージを受ける全てのトランジスタにお

いて，参照用トランジスタよりも発振周波数が高い．NMOSではアンテナダメー

ジによって |Vth|が減少していることを表す．この原因として high-kにおける正電

荷によるダメージが考えられる [29]．評価に用いた SOIのゲート酸化膜には SiON

と薄い high-kがしきい値電圧を調整するために使われている．図 3.17で示すよう

に，PMOSの SiONと high-kどちらが正電荷によるダメージを受けても，|Vth|は
増加する．しかし，NMOSの high-kが正電荷によるダメージを受けると |Vth|は
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図 3.16: 配線層別の初期発振周波数測定結果．全てアンテナ比 2,000 での結果で
ある．(a) PMOS型. (b) NMOS型.
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図 3.17: 正電荷によるしきい値電圧変動．PMOSでは |Vth|が増加するが，NMOS

の high-kが正電荷によるダメージを受けると |Vth|が減少する．

減少し，SiONの |Vth|は増加する．図 3.16の結果から，どの配線層でも正電荷に

よるダメージを等しく受け，PMOSでは |Vth|が増加してNMOSでは減少するが，

上層アンテナほど SiONへのアンテナダメージの影響が大きくなり，|Vth|が増加
すると考えられる．CMOS構造において，アンテナダメージによる周波数変動は，

下層アンテナでは PMOSとNMOSで相殺されるが，上層アンテナではNMOSと

PMOSどちらも |Vth|が増加するため，特性が劣化する．
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表 3.2: Vth conversion results at time 0 degradation by PID.

−∆Vth[%] M2 M3 M4 M5

PMOS 3.8 3.7 5.6 8.4

NMOS 11 11 8.0 0.33

アンテナダメージのしきい値電圧変動量への変換

2.6 節で行った BTI のしきい値電圧変動量への変換をアンテナダメージに適用

する．用いた回路および方法は 2.6 節と同じである．配線層別のアンテナダメー

ジの影響をしきい値電圧変動量へ変換した結果を表 3.2 に示す．しきい値電圧変

動量は最小で NMOSのM5における 0.33%しかないが，最大で PMOSと NMOS

それぞれ 8.4%と 11%変動している．配線層によってしきい値電圧変動量が異なる

ため，配線層別の影響を含んだアンテナダメージを考慮して設計する必要がある．

3.4 アンテナダメージによるBTI劣化の加速

BTIとアンテナダメージのそれぞれについて評価したが，これら 2つには相関

があるとされている [11]．相関がある理由を図 3.18に示すPMOSトランジスタの

断面図を用いて説明する．トランジスタ製造後の配線加工工程であるBEOLにお

いて，アンテナダメージによりゲート酸化膜中に欠陥が作られる．欠陥には捕獲

と放出するのにかかる時間である時定数がそれぞれ存在する．これらの時定数は

欠陥毎に異なり，どちらも 10−9～109 sまで幅広く存在する．素子を使い始めてす

ぐは，比較的時定数の小さな欠陥がキャリアを捕獲することで，しきい値電圧が

増加する．使用する時間が長くなると，時定数の小さな欠陥だけでなく，大きな

欠陥もキャリアを捕獲する．キャリアを捕獲する欠陥数が時間経過に従って多く

なるため，しきい値電圧は時間経過により増加する．アンテナダメージにより多

くの欠陥が BEOLで作られると，動作時にはキャリアを捕獲する欠陥が多く存在

することになる．放出にかかる時定数の大きな欠陥がアンテナダメージによって

作られると，捕獲されたキャリアが放出されたないため，BTIによる経年劣化が

加速される．本章ではアンテナダメージによるBTI劣化の加速を実測により評価

する．ただし，評価に用いるプロセスは 65 nmであり，PBTI によってほとんど

劣化しないため，アンテナダメージと NBTIの相関について評価する．
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図 3.18: アンテナダメージによる酸化膜欠陥が引き起こす BTI劣化．

次節より，アンテナダメージと BTIの相関性を評価するための測定回路につい

て述べる．

3.4.1 NORの入力端子接続を工夫したリングオシレータ

評価回路として図 3.19 に示すような 11 段リングオシレータを用いる．最終段

の NOR の入力に面積の大きい配線をアンテナとして付加することで，最終段の

NORのみがアンテナダメージを受ける．帰還配線は比較的長いため，初段の入力

にダイオードを入れることで，初段のNORが帰還配線によってダメージを受けな

いようにする．他の NOR もアンテナダメージを受けないように配線はできるだ

け短くし，アンテナ比が 20以下となるように設計している．

アンテナダメージと NBTI の相関を見るために，最終段の NOR とそれ以外の

NORで入力の接続方法を変える．図 3.20は最終段以外に用いる NBTI劣化を抑

制する NORである．電源 VDDに近い方の PMOSA の入力を発振制御端子 ENB

に接続することで，停止時のNBTIによるストレスを受ける際にPMOSBの Vgsは

しきい値電圧程度となり，NBTI劣化を抑制できる．最終段のNORはアンテナダ

メージを受けるため，NBTIによる劣化を発生させて，アンテナダメージとNBTI

の相関を確認する．図 3.20に最終段に用いる NBTIによって劣化する NORを示

す．ENBを PMOSBへつなぐことで，停止時に PMOSAの Vgsが−VDDとなるた

め，NBTIによって劣化する．
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図 3.19: アンテナダメージとNBTIの相関を評価するための 11段リングオシレー
タ．
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図 3.21: NBTI によって劣化する
NOR．最終段にのみ使用．

3.4.2 アンテナ接続構造

試作した 4つのアンテナ接続構造を図 3.22に示す．M1から M3はそれぞれ第

1 層目から第 3 層目の金属配線である．M1 が最下層にあり，はじめに作られる．

この回路では M2 をアンテナとして使用する．図 3.22(a) は最もダメージを受け

る構造として AG (Antenna is connected to the Gate) と名前をつける．M2 でた

まる電荷が全てゲートに流れ，最終段の NOR ゲートがアンテナダメージを受け

る．図 3.22(b)の DG (antenna is connected to the Drain and Gate) 構造はある程

度アンテナダメージを緩和する．アンテナ M2がドレインとゲートどちらにも接

続されているため，一部の電荷がゲートに流れ NOR がアンテナダメージを受け
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るが，他の電荷はドレインを通じて基板へ流れる．図 3.22(c) の AD (Antenna is

connected to the Drain)は最もダメージを受けにくい構造である．M2を加工して

いる途中ではドレインを通じて基板に電荷が流れ出て行き，NORゲートはダメー

ジを受けない．図 3.22(d)のDiodeはAG構造のゲート近くにダイオードを入れた

構造である．アンテナがゲートに接続されていても，アンテナの電荷がダイオー

ドを通じて基板に流れるため，アンテナダメージを緩和できる．これらの異なっ

た接続構造をもつ 4つのリングオシレータをそれぞれ試作する．異なるのはアン

テナ接続構造のみであり，NORのレイアウトや配線など他の構造は同じである．

3.4.3 アンテナ比

アンテナ比は 500，5k (5,000)，50k (50,000)の 3種類を試作する．500はアンテ

ナルールの限界値である．通常の集積回路設計において 5kのアンテナ比となる配

線は存在しないが，アンテナダメージによる劣化を加速させて影響を確認しやす

くするために，このような大きなアンテナ比を設計する．同じ構造のリングオシ

レータはアンテナ比 500，5k，50kがそれぞれ 96個，98個，70個ある．

3.4.4 測定方法

NBTIを加速させるために電源電圧を 1.5 V，温度は恒温装置を用いて 80 ◦C と

して発振周波数を測定する．リングオシレータの EN端子を 0 (ENB端子を 1)に

固定することで BTIによるストレスを与え続ける．各測定点において EN端子を

1 にすることで発振させて発振周波数を測定する．発振させる秒数は 24 µs とす

る．EN を 0 にして NBTI によるストレスを与える時間は 10 s 以上に設定する．

発振停止時の時間が発振している時間よりも長いため，NBTI によるストレスが

支配的となる．

評価方法として，初期周波数からどれだけ劣化したかを見るために，発振周波

数の劣化率 (Degradation Rate)を用いる．これは 2.4.4節にある式 (2.3)と同じで

ある．

3.4.5 測定結果

バルクにおける測定結果を図 3.23に示す．図 3.23(a)～(c)はそれぞれアンテナ

比 500，5k，50k の結果である．横軸は対数軸でストレス時間，縦軸は線形軸で
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図 3.22: アンテナ接続構造．(a) AG構造．アンテナの全電荷がゲートへ流れるた
めアンテナダメージを最も大きく受ける．(b) DG構造．電荷がゲートとドレイン
の両方に流れるため．アンテナダメージを緩和する．(c) AD 構造．アンテナの全
電荷がドレインへ流れるため，アンテナダメージを抑制する．(d) Diode構造．ア
ンテナがゲートにつながっていても，ダイオードを通じて基板へ電荷が流れる．
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発振周波数の劣化率である．グラフの点が各時刻における劣化率の平均値であり，

上にあるほどより劣化していることを表す．グラフの直線は近似線である．式 (3.2)

の a および b がどのような値になるかを最小二乗法によって求めた．Atomistic

Trap-Based BTI model では劣化が時間 t に対して log(t) で劣化するため，発振

周波数劣化率の近似線 f(t)は式 (3.2)とした．

f(t) = a ∗ log(t) + b (3.2)

bは時刻 t = 1 sのときの劣化率の値を表す．bは時間項とは関係ないため，劣化

の度合いを表すものではない．a は時間に沿ってどの程度劣化するかを表す係数

である．aが大きいほど，劣化の度合いが大きい．各測定結果での aの値を表 3.3

に示す．

バルクでのアンテナ比 500 では AG, DG, AD の全ての結果において，時間経

過に従って劣化率が増加しているが，各時間において測定点が重なっているため，

接続構造によって経年劣化による劣化率は変わらない．近似線もほとんど重なっ

ている．表 3.3 の係数をみると，アンテナ比 500 における AG の a は 0.161 であ

り，ADの aは 0.157である．AGと ADにおける係数差はほとんどない．周波数

劣化率，劣化度合いを表すパラメータともにアンテナ比 500では接続構造によっ

て違いがなく，アンテナダメージによる NBTIへの影響は小さい．

アンテナ比 5kでもアンテナ比 500と同様に，測定値および近似線が構造間でほ

とんど同じである．近似線の係数 aは AGで 0.181，ADで 0.173であるため，両

構造で同じである．アンテナ比 5kでも，アンテナダメージによってNBTIによる

劣化は加速されない．

アンテナ比 50kでは，ダメージを受ける AG構造は他の構造と比べて 1.5倍以

上劣化率が大きい．近似線の係数 aは AGで 0.374，ADで 0.331である．アンテ

ナ比 5k以下と比較しても，アンテナ比 50kにおける構造間の差は大きい．アンテ

ナ比 50kでは，周波数劣化率だけでなく劣化度合いを表すパラメータも，ダメー

ジを受けるAG構造で増加している．アンテナ比 5k以下のダメージの小さい構造

では NBTIへの影響がないが，アンテナダメージが大きくなると NBTIによる劣

化が加速する．しかし，アンテナ比が 50kであっても，DG，AD，Diode構造は同

じ劣化率である．アンテナがドレインまたはダイオードに接続されていれば，ア

ンテナダメージによって NBTIによる劣化は加速されにくい．アンテナルール上

限値の 100 倍といった大きなアンテナ配線でなければ，アンテナダメージによっ
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表 3.3: AGと AD構造のフィッティングパラメータ a．
AG AD Difference b/w AG and AD

AR500:Bulk 0.161 0.157 0.004

AR500:SOTB 0.240 0.236 0.004

AR50k:Bulk 0.374 0.331 0.043

AR50k:SOTB 0.375 0.322 0.053

て NBTIによる劣化は加速されないため，通常の設計ではアンテナダメージによ

る NBTIへの影響はほとんど問題ないといえる．

Thin-BOX FDSOI での結果を図 3.24 に示す． 図 3.24(a)～(c) はそれぞれアン

テナ比 500，5k，50k の結果である．これらの結果は図 3.23 のバルクでの結果と

ほぼ同じである．Thin-BOX FDSOIでの係数 aは AGで 0.375，ADで 0.322であ

る．係数で比較しても Thin-BOX FDSOI におけるアンテナダメージの影響はバ

ルクと同じであり，ドレイン接続によりバルクと同様に緩和できる．

3.5 3章まとめ

本章では，ゲート酸化膜に欠陥ができる原因として考えられるアンテナダメー

ジの影響を実測評価した．トランジスタ形成後の配線加工工程などのBEOLでは

避けられない問題であるため，実測評価が重要となっている．3.2節では評価回路

として用いたプロセスでの設計ルール上限値であるアンテナ比 500付近において，

アンテナ比によるアンテナダメージの影響を検証した．発振経路の 1ヶ所のみにア

ンテナを付加した 11段リングオシレータを試作して，発振周波数を測定すること

で評価を行った．アンテナ比 600以下では，アンテナ比によらず発振周波数は一

定であった．しかし，アンテナ比 600を超えると，アンテナ比増加に伴って発振

周波数が減少した．設計ルールの上限値であるアンテナ比 500と比べて，アンテ

ナ比 1,000での発振周波数は 2.2%減少した．10年動作などを考えた信頼性保証の

ためにはルールを守る必要があるが，アンテナ比が 1,000 であってもトランジス

タは壊れなかったため，設計ルールを破ってもすぐに壊れて動作しなくなること

はない．しかし，ルールを破る際にはアンテナ比に応じた設計余裕を考慮するべ

きである．しきい値電圧の劣化傾向は通常のバルクと SOIで同じであるため，設

計余裕をバルクと SOIで変える必要はない．
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近年の集積回路における多層配線化に伴い，配線層によるアンテナダメージが

異なる可能性を考慮し，3.3節で配線層によるアンテナダメージの影響を実測評価

した．異なる配線層を付加した電流スターブ型リングオシレータを用いることで，

各配線層でのアンテナダメージの影響評価を可能とした．アンテナを付加しない

参照用と，M2からM5の配線層におけるアンテナダメージの影響を比較した．実

測した結果，PMOSでは上層アンテナほど初期周波数が減少した．NMOSではア

ンテナダメージを受けると周波数が増加するが，上層アンテナほど減少する．ど

のアンテナ層でも正電荷によるダメージを等しく受け，PMOSでは |Vth|が増加し
てNMOSでは減少するが，上層アンテナほど SiONへのアンテナダメージの影響

が大きくなり，|Vth|が増加すると考えられる．CMOS構造において，アンテナダ

メージによる周波数変動は，下層アンテナでは PMOSとNMOSで相殺されるが，

上層アンテナでは NMOS と PMOS どちらも |Vth| が増加し，回路性能が悪くな
るため，上層アンテナほど設計時にアンテナダメージの影響を考慮する必要があ

る．2.6節で述べた同様の方法で，アンテナダメージによる発振周波数変動量をし

きい値電圧変動量に変換した．アンテナ比 2kにおいて 0.33%としきい値電圧変動

量の小さいものもあるが，最も変動するときでは，PMOS と NMOS それぞれで

7.7%と 11%変動するため，配線層によるアンテナダメージは設計時において考慮

すべきである．

アンテナダメージによって生成される欠陥によって BTI劣化が加速することが

考えられるため，3.4節でアンテナダメージによる BTI劣化加速を実測評価した．

最終段にアンテナを付加したリングオシレータを用いて実測した結果，アンテナ

比 5k 以下ではアンテナダメージによって BTI 劣化は加速されないことがわかっ

た．しかし，アンテナ比 50kではダメージを受ける構造は抑制する構造に比べて，

発振周波数の劣化率が約 1.5 倍となる．アンテナダメージが大きくなると経年劣

化は増加するが，アンテナルール上限値の 100倍といった大きな配線でなければ

アンテナダメージによってBTI劣化は加速されない．通常の設計では上限値の100

倍といった長い配線は作られないため，アンテナダメージによる BTIへの影響は

ほとんど問題ないといえる．
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図 3.23: バルクでの NBTIによる経年劣化測定結果．(a) AR500．(b) AR5k．(c)

AR50k．
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図 3.24: Thin-BOX FDSOIでの NBTIによる経年劣化測定結果．(a) AR500．(b)

AR5k．(c) AR50k．





75

第4章 ランダムテレグラフノイズ (RTN)

本章では動的なしきい値電圧変動現象である RTNについて述べる．RTNにつ

いて説明した後，RTNのモデル化と実測評価について述べる．

近年の急速なMOSFETの微細化にともない,様々な信頼性問題が顕在化してき

ている. トランジスタの特性ばらつきはとりわけ重大な問題であり, 高信頼性が

求められる集積回路において深刻な影響を及ぼす. 特性ばらつきは, 大きく静的

な特性ばらつきと動的な特性変動に分けられる [21]. 静的な特性ばらつきは, 製品

の製造時にトランジスタの特性が決まり, チャネル部分に不純物をドーピングす

る際に不純物の数がばらつく Random Dopant Fluctuation (RDF) などがその要

因として挙げられる. 一方で, 動的な特性変動の一つであるランダムテレグラフ

ノイズ (Random Telegraph Noise, RTN)もスケーリングにともなう問題として顕

著になっている.

RTNは MOSFETのゲートに電圧が印加されたときに, ドレイン電流値が一時

的に変動する現象である [30]. RTN の影響はこれまでに, CMOS イメージセン

サ [31], フラッシュメモリ [32], SRAM [33]といった集積回路において深刻な影響

を及ぼすことが報告されている. RTNの影響はゲート面積に反比例することが知

られているため, ナノメートルプロセスでの設計ではRTNの影響を正確に予測す

る手法が必要となる [34]. RTNはゲート酸化膜に生じた欠陥によるしきい値電圧

変動としてモデル化されている [35]. RTNシミュレーションについてはすでに文

献 [36], [37] などで行われているが, これらはいずれも単一の欠陥のみを取り扱っ

ている. 本章では,回路レベルにおけるRTNシミュレーション手法を提案する. 実

際のMOSFETには複数の欠陥がゲート酸化膜に存在するため,複数の欠陥に対応

したモデルを構築する. このモデルは, RTN によるキャリアの捕獲および放出に

よる電流値変動がしきい値電圧の変動値によるものと扱っているため, 電圧源と

して振る舞う. この電圧源をMOSFETのゲートに接続することで RTNを擬似的

に引き起こすことができる. リングオシレータにおける発振周波数の時間的な変

動をシミュレーションする．本手法を用いることで,測定では観測できないような

微小時間における RTNや,あるいは長時間にわたる RTNの影響を検証すること

が可能になる.
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図 4.1: MOSFETにおける RTNのメカニズム．
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図 4.2: 単一欠陥における RTN起因のしきい値電圧変動．

4.1 物理に基づくRTNモデルの回路シミュレーション
への適用

本節では, RTNの物理的なメカニズムとRTNのモデル化について述べた後，回

路シミュレーションにおけるしきい値電圧の変動手法について説明する.
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図 4.3: 複数欠陥における RTNによるしきい値電圧変動．

4.1.1 RTNの物理的メカニズムとモデル化

図 4.1 に示すように, RTN は MOSFET のゲート酸化膜に生じた欠陥にチャネ

ルを流れるキャリアが捕獲,放出されることで生じる一時的な特性変動である. こ

の特性変動はしきい値電圧の変動として表される [30]. 図 4.2はある 1つの欠陥に

おける, RTNに起因するしきい値電圧の時間的変動の模式図である. 欠陥の捕獲,

放出までの平均時間をそれぞれ τc および τe と呼ぶ. これらの時定数はゲート電

圧 Vgs に依存し, |Vgs|が大きくなると τe は増加し, τc は減少する [33]. 1つの欠陥

を対象とした場合, しきい値電圧は図 4.2のように 2状態をとり, しきい値電圧変

動値は欠陥ごとに一定である [38]. キャリアを捕獲するとしきい値電圧は増加し,

捕獲されたキャリアが放出されるとしきい値電圧は元に戻る. 複数の欠陥がゲー

ト酸化膜中に存在する場合には，図 4.3のようにしきい値電圧は多段に変化する.

実測で観測されるのはこのような波形であり，ゲート酸化膜中の欠陥に基づくこ

の現象を Charge Trapping Model (CTM)と呼ぶ．ここではこの CTMに基づいて

RTNの回路シミュレーション手法を提案する.

CTMは欠陥ごとのしきい値電圧変動値∆Vth trap , 時定数 τ , 欠陥数 nといった

パラメータを持つ. ∆Vth trapは指数分布, τ は 2章で述べたように 10−9 ∼ 109 sに

わたって対数一様分布する [35, 39]. n はトランジスタごとに異なり, ポアソン分

布に従うことが知られている [40]. nの期待値をN とすると, nの分布の確率密度
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関数 P (n) (Probability Density Function, PDF)は式 (4.1)で表される.

P (n) =
Nne−N

n!
(4.1)

欠陥数 nの期待値 N は式 (4.2)で計算される.

N = DLW (4.2)

ここで，Dは単位面積あたりの欠陥数であり,文献 [30, 40]を参考にD = 4.0×10−3 nm−2

とする.Lと W はそれぞれゲート長とゲート幅である．∆Vth trap の確率密度関数

P (∆Vth trap, η)は式 (4.3)で表される.

P (∆Vth trap, η) =
1

η
exp

(
∆Vth trap

η

)
(4.3)

ここで, ηは∆Vth trapの期待値であり，式 (4.4)より得られる.

η =
s

LW
(4.4)

ここで, sは η の係数であり, 文献 [41]を参考に s = 9 V·nm2 とする. ∆Vth trap と

τ の相関の有無は明らかにされていないため, 本稿では無相関であるとする. これ

らのパラメータが各分布に従うものとして値を乱数により生成する.

4.1.2 回路シミュレーションにおけるMOSFETへのRTNの組み

込み

回路シミュレーションにおいて，しきい値電圧を動的に変動させる方法として，

前もって変動する電圧波形を用意したうえでシミュレーションする方法がある．し

かし，τ はゲート電圧に依存するため，この方法でシミュレーションを行うことは

不可能である. ここでは, 可変電圧源を用いた Verilog-Aモジュールによるシミュ

レーション方法を提案する.

MOSFET のモデルとして BSIM (Berkeley Short-channel IGFET Model, [42])

と HiSIM (Hiroshima-University STARC IGFET Model, [43])を用いる. BSIMで

はデバイスパラメータを変化させることで, しきい値電圧を静的に変動させるこ

とができるが, このデバイスパラメータをシミュレーション中に変化させること

はできない. そこで図 4.4 (a) に示すように, Verilog-A で記述された可変電圧源

を MOSFET のゲートに接続し, オーバードライブ電圧 Vov (= Vgs − Vth) を変化
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図 4.4: 回路シミュレーションにおけるしきい値電圧の変動手法.

(a) BSIM．Verilog-Aで記述された可変電圧源を接続し, VOVを動的に変動させる.

(b) HiSIM．しきい値電圧の変動を Verilog-A で記述し, 動的にしきい値電圧を変
化させる.

させることでRTNを擬似的に再現する．この可変電圧源を “RTNモジュール”と

呼ぶ. HiSIMは図 4.4 (b)のようにトランジスタのモデルが Verilog-A で記述され

ているためしきい値電圧を直接的かつ動的に変動させることができる. そのため,

RTN モジュールと同じ動作をする記述を Verilog-A 内に書き加えることで, RTN

によるしきい値電圧変動を再現する.

4.1.3 RTNモジュールの動作機構

本節ではRTNモジュールの詳細について述べる. 図 4.5はRTN起因のしきい値

電圧変動を計算するためのフローチャートである. RTNの計算に用いるパラメー

タは表 4.1に示すとおりである. まずMOSFETの欠陥数 n, 欠陥のしきい値電圧

変動値 Vth trap, 欠陥の時定数 τ を初期化する. 次に, キャリアの捕獲 ·放出の判定
を過去の状態に依存しないマルコフプロセスに基づいて行う. この工程を全ての

欠陥に対して繰り返し,ある時刻における欠陥の状態が全て決まると,捕獲されて

いる欠陥の ∆Vth trap に従って MOSFET 全体のしきい値電圧変動値 ∆Vth を計算

する. 図 4.5中において, Aj は j 番目の欠陥の捕獲状態を表す. “High state”は欠

陥がキャリアを捕獲し,しきい値電圧が高い状態を指し, “Low state”は欠陥がキャ

リアを放出してしきい値電圧が低い状態を指す. 状態が “High”であれば Aj = 1

に, 逆に “Low” なら Aj = 0 となる. PLH は状態が “Low” から “High” へと遷移
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Initialization
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図 4.5: RTNモジュールのフローチャート. このフローチャートは欠陥ごとにルー
プする.

する確率であり, PHL はその逆である. PLH と PHL は式 (4.5), (4.6)により決定さ

れる.

PLH = 1− exp
(−Tunit

τc

)
(4.5)

PHL = 1− exp
(−Tunit

τe

)
(4.6)

Tunitはシミュレーションの単位時間である. 欠陥の状態はこの遷移確率 PLH (また

は PHL)と 0 ∼ 1までの乱数 Prndを比較することで決まる. この流れを欠陥数 nだ

け繰り返し, 全ての欠陥の状態を決定する. 全ての欠陥の状態が定まると式 (4.7)

によって, ある時刻でのしきい値電圧変動値∆Vthが求まる.

∆Vth(t) =
n∑

j=1

Aj∆Vth trap j (4.7)
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表 4.1: RTNシミュレーションに用いるパラメータ.
パラメータ名 説明

L ゲート長
W ゲート幅
n ゲート酸化膜中の欠陥数
N nの期待値
D 単位面積あたりの欠陥数

∆Vth trap 欠陥ごとのしきい値電圧変動値
η ∆Vth trapの期待値
s ηの係数
τc キャリアの平均放出時間
τe キャリアの平均捕獲時間

Tunit シミュレーションの計算ステップ
PLH キャリアの捕獲確率
PHL キャリアの放出確率

4.2 RTNシミュレーション結果

はじめに RTNモデルが正しく構築されているか，単体 NMOSでドレイン電流

の変動量を解析する．その後，RTNモデルをリングオシレータ内のトランジスタ

に適用することで，発振周波数の時間変動をシミュレーションにより確認する．

4.2.1 単体NMOSのRTNによるドレイン電流変動

4節で述べたモデルを構築し，単体NMOSにおいてドレイン電流の時間的変動

を過渡解析する．シミュレーション条件を表 4.2に示す．BSIM，HiSIMともに公

開されている 65 nmプロセスを用いる．

図 4.6 に BSIM による単体 NMOS でのドレイン電流変動シミュレーション結

果を示す．図 4.6の上側の図はドレイン電流であり，下側は捕獲されたキャリア数

である．ドレイン電流が捕獲されたキャリア数分だけ変動していることがわかる．

図 4.7に 2つのNMOSにおけるドレイン電流変動シミュレーション結果を示す．図

4.7(a)，(b)はそれぞれBSIMとHiSIMにおける結果である．各トランジスタで設

定された時定数などのパラメータや乱数が異なるため，各トランジスタは異なる
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表 4.2: 単体 NMOSのシミュレーション条件.
説明 パラメータ 値

ゲート長 L 65 nm

ゲート幅 W 260 nm

ゲート・ソース間電圧 VGS 1.0 V

ドレイン・ソース間電圧 VDS 1.0 V

ソース電圧 VS 0 V

ボディ電圧 VB 0 V

シミュレーションの計算ステップ Tunit 1 ns

シミュレーション時間 1 µs
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図 4.6: 単体 NMOS におけるシミュレーション結果．上側はドレイン電流，下側
は捕獲されたキャリア数を表す．

RTNによる挙動となっている．時定数だけでなく，電流量もトランジスタ間で異

なっており，BSIM，HiSIMともに RTNモデルを構築できていることがわかる．
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図 4.7: 2つのNMOSにおけるドレイン電流変動シミュレーション結果．(a) BSIM

での結果．(b) HiSIMでの結果．

4.2.2 発振周波数の時間的な変動

図 4.8は BSIMを用いた場合の CMOSインバータによって構成されたリングオ

シレータである. 各トランジスタのゲートには RTNモジュールを接続する. 今回

は検証対象に 3 段のリングオシレータを用いる. これは, リングオシレータの段

数が少ないほど RTN の影響が平均化されずより大きなばらつきを観測できるた

めである [38]. リングオシレータにおけるシミュレーション条件を表 4.3 に示す．

HiSIMでは，RTNモジュールを接続するのではなく，MOSFETとしてモデル化

された Verilog-A内に RTNを発生させる式を記述し，MOSFETそのものを置き

換える．

図 4.9にリングオシレータにおける発振周波数のシミュレーション結果を示す．

図 4.9(a)は BSIMにおける発振周波数変動の結果である. 横軸は時間，縦軸は発

振周波数の最大値で正規化した発振周波数である. 発振周波数が時間的にランダ

ムに変動し, 最大で 1.8 %ほど変動している. 図 4.9(b)は HiSIMでの結果である

が, こちらも BSIMと同様に周波数変動が見られる. 図 4.9のリングオシレータに

おけるパワースペクトル密度 (Power Spectral Density, PSD)を図 4.10に示す. パ

ワースペクトル密度は波の周波数成分の強度を表したものであり, RTNによるノ

イズは 1/f2 に比例することが知られている [37]. 縦軸が PSD で，横軸が周波数

であり，どちらも対数軸である．BSIM, HiSIMのどちらも PSDの傾きが 1/f2で

あるため, 周波数の変動が RTNに起因するものであることが確認できる．シミュ

レーションにかかる時間はRTNモジュールを入れないものと比べて約 2倍である
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表 4.3: リングオシレータにおけるシミュレーション条件.
名前 パラメータ 値

ゲート長 L 65 nm

NMOSのゲート幅 Wn 260 nm

PMOSのゲート幅 Wp 450 nm

電源電圧 VDD 0.5 V

シミュレーションの計算ステップ Tunit 1 ns

シミュレーション時間 200 ns

RTN-module VDD
BSIM

図 4.8: RTN モジュールを組み込んだ 3 段リングオシレータのシミュレーション
回路．

が，構築した RTNモデルは，回路シミュレーションにおいて単体MOSFETだけ

でなく，リングオシレータといった回路にも適用可能である．
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図 4.9: リングオシレータにおける発振周波数の時間変動. (a) BSIM での結果，
(b) HiSIM出の結果．どちらも RTNの影響により, 発振周波数が時間的にランダ
ムに変動している.
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図 4.10: 図 4.9のリングオシレータにおける周波数変動のパワースペクトル密度.

1/f2であることから，RTNの影響を再現できている．
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4.3 RTN実測評価回路設計

単体 MOSFET における RTN 実測結果は多く報告されているが，リングオシ

レータなどの集積回路における RTN の結果は少ない．単体 MOSFET の測定で

は個々のトランジスタの特性を評価できるが，1つ 1つ測定する必要があるため，

複数評価に向いていない．リングオシレータを用いた測定は，チップにカウンタ

を搭載することで比較的簡単に測定可能である．一般的なリングオシレータにお

ける RTN 測定は，1 つの RO で各時刻での周波数測定を何度も行い，最大と最

小の周波数差がどれだけあるかで評価する [38]．しかし，何度も測定を行うため，

データ量が膨大になり測定に時間がかかるだけでなく，CMOS 構造であるため，

NMOSとPMOSの影響を分離できない．ここで提案する回路はチップ内で最大と

最小の周波数差を自動で計算して，測定効率を上げてかつ，NMOSまたはPMOS

のみのリングオシレータにすることで，それぞれの影響のみを評価できる．

4.3.1 RTN提案測定回路

本節ではリングオシレータで高効率かつ，NMOS と PMOS の影響を分離でき

る回路を提案する．

最大および最小周波数記録回路

リングオシレータにおいて，RTNの影響を表すパラメータとして ∆F/Fmax が

ある [38]．ここで，Fmax は最大の周波数，∆F は Fmax と最小周波数 (Fmin) の差

である．1つの ROで 1つの ∆F/Fmax が出てくるため，ROの RTNを統計解析

するためには，その分の RO数と測定が必要である．この測定を簡単にするため

に，図 4.11のようにチップ内のカウンタ兼シフトレジスタの最後に Fmax と Fmin

を記録する回路を搭載する．ROの Fmax と Fminがわかれば，∆F/Fmaxが簡単に

わかるため，Fmax と Fmin を読み出すだけで，各時間毎の周波数を読み出す必要

がなくなり，RTNを評価できる．正しく動いているか確認するために，カウンタ

の値を読み出せるようにし，その値を整理して得られる結果と比較する．Fmaxと

Fmin は最大または最小から 5つ分記録する．Fmax と Fmin を 1つのみ記録する回

路では，それらの値が極端に大きいまたは小さいときに信用できる値かが分から

ない．5 つ分記録することにより，Fmax と Fmin が正しい値であることの確認と，

正しくないときに 2番目以降の値を Fmaxまたは Fminとすることができる．
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今まで，長期間のRTN測定をする際，各時刻における発振周波数を 15,000回測

定していた．発振周波数データは 16 bitカウンタに記録され，15,000回分のデータ

を読み出すことで，RTNを評価している．全データ量は 15, 000×16 bit = 240 kbit

である．この提案回路では，読み出す必要のあるデータは Fmax と Fmin それぞれ

16 bitのみであり，1回 × 16 bit × 2 = 32 bit読み出せば RTNの影響を評価でき

る．読み出すのに必要なデータ量は 1/7,500となり，測定の高効率化が見込める．

16 bit RO counter
& shift register

16 bit RO counter
& shift register

5 Fmax
registers

5 Fmin
registers

Fmax out

Counter out

Fmin out

NMOS or PMOS RO NMOS or PMOS RO

図 4.11: Fmaxと Fminの自動計算による RTN測定回路．

NMOSと PMOSの影響分離回路

リングオシレータによる RTN 測定のもう 1 つの課題に，NMOS と PMOS の

影響を分離できないことがある．これは RO を構成するインバータが CMOS 構

造であり，観測される周波数に両方のRTNの影響が入っているためである．この

解決方法として，図 4.12のように抵抗を用いてそれぞれのMOSFETのみのリン

グオシレータを提案する．NMOSの RTNを見るなら図 4.12(a)のように，PMOS

の代わりに抵抗を用いて NMOSのみの ROを設計する．発振制御用の NMOSは

測定対象となるNMOSに直列でつなげる．停止時のリーク電流を抑えるため，発

振制御用 NMOSは全段につける．RTNはゲート幅（W）が小さいほど影響が大

きくなるため，被測定用NMOSのゲート幅はできるだけ小さく，発振制御用では

大きくする．被測定用のNMOSのゲート幅は，試作に用いたプロセスで設計でき

る最小のゲート幅である 200 nm である．発振制御用 NMOS は 260 nm のゲー

ト幅を 16 並列にしているため，合計のゲート幅は 16 × 260 nm = 4.16 µm であ

る．260 nmは試作プロセスにおける標準インバータのゲート幅である．抵抗素子

はポリシリコンにより作成する．抵抗値が 30 k～500 kΩで発振することをシミュ
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レーションにより確認しているため，その間で抵抗値がばらついても動く値であ

る 150 kΩ となるように抵抗を設計した．図 4.12(b) のように PMOS と抵抗のみ

の ROにすれば，PMOSの RTNを評価できる．NMOS評価用回路と同様に，発

振制御用 PMOSを全段につけ，150 kΩとなる抵抗を用いる．被測定用の PMOS

のゲート幅は 200 nmであり，発振制御用 PMOSは標準インバータのゲート幅で

ある 450 nmを 16並列で合計 16× 450 nm = 7.20 µmである．

試作したチップ写真を図 4.13に示す．65 nmプロセスであり，標準電圧は 0.75 V

である．リングオシレータの最終段直後に，Verilog記述から論理合成して設計し

た Fmax と Fmin を記録する回路が搭載されている．チップサイズは 3 mm角であ

る．同じ構造のマクロをチップの上下 2つに分けて，出力ピンをそれぞれ設ける

ことで，2つ同時に測定してデータを出力することができる．

VDD

R = 150 kΩ

EN
GND

OUT
DUT (W = 200 nm)
NMOS to control Osc.

(W = 16 x 260 nm)

(a)

VDD

R = 150 kΩ

ENB

GND

OUT
DUT (W = 200 nm)

(W = 16 x 450 nm)
PMOS to control Osc.

(b)

図 4.12: 抵抗によるNMOSとPMOSの影響を分離したRTN測定回路．(a)NMOS

と抵抗による NMOS評価用回路．(b)PMOSと抵抗による PMOS評価用回路．

4.3.2 RTN測定結果

提案した回路を用いて実測を行う．測定方法を図 4.14 に示す．20 µs 発振させ

てカウンタに値を記録した後，カウンタの値をシフトさせる．シフトには 160 µs

かかる．シフトした後，再び 20 µsの発振と 160 µsのシフトをし，これを 1万回

繰り返す．各時刻での発振周波数が最大および最小周波数を記録する回路に保存

される．測定の最後に，これらの最大と最小周波数を読み出し，RTNの影響を表

すパラメータである ∆F/Fmax を計算する．各リングオシレータでこの ∆F/Fmax

を読みだし，分布をとって RTNの影響を評価する．電源電圧 1.0 V，室温で測定

する．

RTNの測定結果を図 4.15に示す．NMOSと抵抗のみで構成したリングオシレー
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 Ring oscillators 

 Fmax & Fmin registers 

 Ring oscillators 

図 4.13: RTN評価用チップ写真．

Oscillation
20 µs

Shift
160 µs

Oscillation
20 µs

Oscillation
20 µs

VRO_OUT

Time

Shift
160 µs

Frequency

Time

0

0

Fmax

Fmin
∆F

図 4.14: RTN測定方法．

タでの測定結果が図 4.15(a)，PMOSと抵抗のみのリングオシレータでの測定結果

が図 4.15(b)である．横軸は RTNの影響を表す∆F/Fmax，縦軸は累積分布（Cu-

mulative Distribution Function, CDF)で両軸とも対数軸である．値が所々飛んでい
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るのは，発振させる時間が 20 µsで発振周波数に対して短く，カウンタに記録され

る値の 1回の差が大きく出るためである．発振時間を長くすれば，値が飛ぶこと

がなくなる．青い点が測定点で，直線は対数関数による近似線である．∆F/Fmax

の分布は対数正規分布であり，標準偏差 σの 2倍の値である 2σの値は NMOSで

0.77%，PMOSで 0.51%であり，3σの値は NMOSで 1.05%，PMOSで 0.70%であ

る．NMOS の方が PMOS よりも 1.5 倍大きいため，RTN の影響は NMOS の方

が大きい．近似線により 6σ まで伸ばしたときの値は NMOS と PMOS それぞれ

2.56%と 1.75%である．NMOSの方が RTNの影響が大きくなった理由として，捕

獲および放出時定数の短い欠陥が NMOS に多いことが考えられる．時定数の短

い欠陥が多いほど，捕獲と放出をより多く繰り返すため，RTNの影響が大きくな

る．RTNモデルを構築する際にはNMOSと PMOS でパラメータを変える必要が

ある．BTIとは影響の大小が NMOSと PMOSで逆であるため，BTIも同時に再

現できるようなモデルを考える場合は，RTN 起因と BTI 起因で欠陥特性を変え

る必要がある．
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図 4.15: RTN測定結果．∆F/Fmaxの累積分布（CDF）である．(a)NMOSと抵抗
の回路での結果．(b)PMOSと抵抗の回路での結果．

4.4 4章まとめ

本章でゲート酸化膜欠陥によるキャリア捕獲と放出をランダムに繰り返すこと

で発生する RTNについて述べた．RTNによってドレイン電流やしきい値電圧が

動的にランダムに変動するため，RTNを再現できるモデルの構築と実測が重要で
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ある．4.1節でキャリア捕獲と放出による物理現象に基づいた RTNモデルを構築

した．欠陥数，時定数，欠陥ごとのしきい値電圧変動値などをモデルのパラメー

タとして取り入れ，先行研究に基づいた分布とした．4.2節で構築したモデルを用

いて回路シミュレーションを行った．単体トランジスタでのシミュレーションにお

いて，捕獲されている欠陥数に応じてドレイン電流およびしきい値電圧が変動し

ていることを確認した．BSIMと HiSIMどちらも時間にランダムにドレイン電流

が変動することをシミュレーションで確認し，モデルが正しく構築できているこ

とを確認した．このモデルを用いて，リングオシレータにおいて発振周波数の時

間変化をシミュレーションした結果，BSIMと HiSIMどちらも発振周波数が時間

にランダムに変動することを確認した．構築した RTN モデルは回路シミュレー

ションに適用可能であることを示した．

RTNの測定ではデータ数が膨大になること，NMOSと PMOSの影響が分離で

きないことの 2つの欠点があるため，これらを解決する回路を 4.3節で提案した．

チップ内に最大および最小周波数を記録できる回路を搭載することで，それら 2

つのみのデータだけで RTNの評価が可能となる．NMOSと PMOSの影響を分離

するために，抵抗素子を用いることで NMOSのみ，または PMOSのみのリング

オシレータを設計した．測定した結果，NMOSの方が RTNの影響が大きく出る

ことがわかった．RTNの影響を表す ∆F/Fmax の累積分布をとると，対数正規分

布であった．分布の指標である標準偏差の 2倍である 2σの値は，NMOSとPMOS

それぞれ 0.77%と 0.51%であり，3σ の値は 1.05%と 0.70%であった．NMOSの方

が 1.5倍 RTNの影響が大きいことが実測により明らかとなった．
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2章でゲート酸化膜欠陥による信頼性問題として特に重要となっている BTIに

ついて，対策と実測評価を行った．2.4節でNANDのみで構成したリングオシレー

タを用いることで，NBTI を抑制し，PBTI のみにする回路設計による BTI 対策

を提案した．65 nm プロセスでは NBTI の方が PBTI よりも影響が大きいため，

BTIによる劣化を抑制できる．試作回路による実測をした結果，NANDのみのリ

ングオシレータでは，時間経過によって発振周波数劣化率が増加しないことを確

認した．65 nm プロセスでは，NBTI による劣化を抑制することで，経年劣化の

対策が可能である．

2.5 節において，動作時の BTI 対策として発振停止時に逆方向基板バイアスを

印加することを提案した．逆方向基板バイアスを印加すると，チャネルに誘起さ

れるキャリア数が減少することにより，ゲート酸化膜へキャリアが捕獲される確

率が少なくなるためである．実測により，逆方向基板バイアスを 1 V印加したと

きの周波数劣化率は 0 Vのときと比べて約 77%減少した．逆方向基板バイアスを

印加することにより，スタンバイ電流も減少し，BTIを抑制できる．

2.6 節では電流スターブ型リングオシレータを用いて，発振周波数の BTI によ

る劣化量をしきい値電圧変動量に変換する手法を提案した．電流スターブ型リン

グオシレータにより NMOSと PMOSの BTIへの影響を分離することを可能とし

た．リングオシレータはNOR型にして，ソースが電源電圧につながっている方の

PMOSの入力を，前段の出力ではなく発振制御用端子につなぐことで，スターブ

された被測定トランジスタ以外のBTIを抑制した．測定結果から得られたBTIに

よる周波数劣化率をしきい値電圧劣化率に変換し，指数関数と対数関数 2つの近

似式を用いて 10年後の劣化見積もりを行った．近似式によって劣化見積もりに大

きく差異が生じ，指数関数による見積もりは，対数関数よりも悲観的に見積もり，

10年後の劣化率見積もりは対数関数の 3～6倍大きくなる．NMOSの 10年後にお

けるしきい値電圧劣化率は PMOSと比べて約 1/7であり，NBTIの方が PBTIよ

りも支配的であるという先行研究と一致した結果が得られ，電流スターブ型リン

グオシレータにより，NMOSと PMOSの影響を分離できることを確認した．

単体トランジスタとリングオシレータでBTIによる劣化傾向が同様かを調べる
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ために，2.7節で単体 PMOSトランジスタの NBTIによる劣化を実測した．ドレ

イン・ソース間電流の変動量を測定し，回路シミュレーションを用いてしきい値電

圧変動量に変換した．測定値を指数と対数関数で近似した結果，決定係数がそれ

ぞれの関数で 0.98と 0.94であり，どちらも測定値に沿うことが分かった．これら

の劣化傾向はリングオシレータと同様の結果であり，単体トランジスタとリング

オシレータで劣化傾向に差がないことがわかった．単体トランジスタではリカバ

リも測定した．リカバリ時における指数と対数関数での決定係数はそれぞれ 0.88

と 0.94であり，対数関数の方が測定値によく合うことがわかった．

3 章において，ゲート酸化膜に欠陥ができる原因として考えられるアンテナダ

メージの影響を実測評価した．3.2節では評価回路として用いたプロセスでの設計

ルール上限値であるアンテナ比 500付近において，アンテナ比によるアンテナダ

メージの影響を検証した．発振経路の 1ヶ所のみにアンテナを付加した 11段リン

グオシレータを試作して，発振周波数を測定することで評価を行った．アンテナ

比 600以下では，アンテナ比によらず発振周波数は一定であった．しかし，アンテ

ナ比 600を超えると，アンテナ比増加に伴って発振周波数が減少した．設計ルー

ルの上限値であるアンテナ比 500 と比べて，アンテナ比 1,000 での発振周波数は

2.2%減少した．アンテナ比が 1,000であってもトランジスタは壊れなかったため，

設計ルールを破っても動作しなくなることはない．しかし，ルールを破る際には

アンテナダメージによってしきい値電圧が劣化するため，アンテナ比に応じた設

計余裕を考慮するべきである．しきい値電圧の劣化傾向は通常のバルクと SOIで

同じであるため，SOIでも同様の設計余裕を考慮するべきであるが，設計余裕を

バルクと SOIで変える必要はない．

3.3節で配線層によってアンテナダメージが異なるかを電流スターブ型リングオ

シレータを用いて検証した．スターブするトランジスタを 5つ挿入し，その内 1つ

はアンテナを付加しない参照用，残り 4つにM2からM5までそれぞれ異なる配線

層を付加することで，配線層によるアンテナダメージの影響を評価した．PMOS

では，上層アンテナほど初期周波数が減少する．NMOSではアンテナダメージを

受けると周波数が増加するが，上層アンテナほど減少する．どのアンテナ層でも

正電荷によるダメージを等しく受け，PMOSでは |Vth|が増加してNMOSでは減少

するが，上層アンテナほど SiONへのアンテナダメージの影響が大きくなり，|Vth|
が増加すると考えられる．CMOS構造において，アンテナダメージによる周波数

変動は，下層アンテナでは PMOSと NMOSで相殺されるが，上層アンテナでは
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NMOSと PMOSどちらも |Vth|が増加し，回路性能が悪くなるため，上層アンテ
ナほど設計時にアンテナダメージの影響を考慮する必要がある．しきい値電圧劣

化率にすると，最も変動するときでは，アンテナ比 2kにおいて PMOSと NMOS

それぞれで 7.7%と 11%変動する．

3.4 節ではアンテナダメージによって BTI による劣化が加速されるかを実測評

価した．アンテナ比 5k 以下ではアンテナダメージによって BTI による劣化は加

速されないが，アンテナ比 50kではダメージを受ける構造は抑制する構造に比べ

て，劣化率が約 1.5 倍となる．アンテナダメージが大きくなると経年劣化は増加

する．アンテナルール上限値の 100倍といった大きな配線でなければ，アンテナ

ダメージによって BTIによる劣化は加速されないため，通常の設計ではアンテナ

ダメージによる BTIへの影響はほとんど問題ないといえる．

4 章でゲート酸化膜欠陥によるキャリア捕獲と放出をランダムに繰り返すこと

で発生する RTNについて，RTNを再現できるモデルの構築と測定回路の提案を

行った．4.1節でキャリア捕獲と放出による物理現象に基づいたRTNモデルを構築

し，そのモデルを用いて 4.2節で回路シミュレーションを行った．リングオシレー

タにおいて発振周波数の時間変化をシミュレーションした結果，付加したRTNモ

デルにより，BSIMと HiSIMどちらも発振周波数が時間にランダムに変動するこ

とを確認した．構築したRTNモデルは回路シミュレーションに適用可能であるこ

とを示した．

4.3節では，RTNを高効率かつ NMOSまたは PMOSの影響を分離できる回路

を提案した．チップ内に最大および最小周波数を記録できる回路を搭載すること

で，リングオシレータにおける RTNの影響を表す指標である∆F/Fmaxを効率良

く測定できる．抵抗素子を用いることで NMOSのみ，または PMOSのみのリン

グオシレータを設計し，それぞれのRTNへの影響を評価可能である．測定した結

果，NMOSの方が RTNの影響が大きく出ることがわかった．標準偏差の 3倍で

ある 3σの値は，NMOSと PMOSそれぞれ 1.05%と 0.70%であり，NMOSの方が

1.5倍 RTNの影響が大きいことがわかった．今後行うべきこととして，このリン

グオシレータで条件を変えた実測により，RTNの NMOSと PMOSの違いの原因

を検証することが挙げられる．
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