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译 者 的 话

随着技术的进步， 以 CMOS 技术为主流的集成电路已按照摩尔定律预言的发

展规律进入到了纳米时代。 CMOS 电路在低成本、 低功耗、 高集成度等方面的明

显优势， 以及在速度方面的不断提高， 使 CMOS 技术已经成为集成电路芯片， 特

别是 SoC 芯片设计者的最佳选择。 纳米 CMOS 技术不仅对工艺技术提出了一系列

需要解决的难题， 也给电路设计、 版图集成以及工艺工程师带来许多新的挑战，
要求他们打破相互之间的隔绝状态， 进一步把握电路、 版图以及工艺之间的相互

影响。 例如， 工艺技术快速发展带来的泄漏增大、 工艺波动性的影响增强等问题

要求电路与版图设计工程师采取新的对策； 为了成功地实现电路功能的不断增

加， 需要工艺工程师更多地了解电路设计以及版图设计中的一些细节。
针对纳米时代 CMOS 技术的特点， 本书的价值在于第一次在同一本书中将工

艺与电路、 版图设计综合到一起， 结合大量的数据与图片资料详细论述了工艺制

造与电路、 版图设计之间的相互影响， 同时介绍了目前最新的技术对策和发展水

平。 因此本书同时适合集成电路设计和工艺人员阅读。 通过本书的学习， 可以使

设计者对纳米 CMOS 器件和工艺的现状和未来有较全面的了解， 对设计者的工作

起到指导作用。 同时， 本书也是纳米 CMOS 工艺工程师了解电路与版图设计的一

个窗口。 对于大学研究生来说， 本书也是一本较好的参考书。
本书第 1 章、 第 2 章、 第 5 章、 第 9 章、 第 10 章和第 11 章由辛维平翻译，

第 3 章由戴显英翻译， 第 4 章和第 6 章由史江一翻译， 第 7 章以及第 9 章和第 11
章中关于 RAM 的部分内容由刘伟峰翻译， 第 8 章由李玉山翻译， 刘毅协助翻译

了第 11 章中关于数字电路的部分内容， 徐建强对翻译初稿的改善提出了很多修

改建议。 全书由贾新章审校、 统稿。 由于本书内容新颖， 涉及不少新技术， 加之

译校者专业和英语水平有限， 译文中不当之处甚至错误在所难免， 欢迎读者提出

宝贵意见， 展开讨论。

译、 校者　 于西安电子科技大学



原　 书　 序

在过去的数十年中， CMOS 前沿技术不断地发生着翻天覆地的突破性变化，
创造了技术上的奇迹。 由制造商耗费数十亿美元创建的工厂制造出的线宽小于

100nm、 集成度达到 10 亿个晶体管的复杂集成电路， 极大地改变了我们生活的

世界。 只有许多精通其领域技艺的专家经过不懈努力并发挥他们的聪明才智才可

能实现微电子领域的革命。
IC 设计者、 器件集成者和工艺工程师已经认识到了广泛理解 IC 技术各个方

面带来的益处， 正通过持之以恒的学习涉猎相关领域的知识。 对 IC 设计者来说，
为了充分获得可实现的产品价值， 深刻地理解器件、 互连和制造方面所包含的物

理限制是非常重要的。 对于技术开发者， 了解技术对先进设计的影响是做出合理

技术决定的必要基础。
虽然获取相邻领域知识的需求总是存在的， 但是近年来， 基于多种原因， 使

得这种需求更加迫切。 新技术引入的步伐与电路速度提升的速率明显快于前 20
年。 这种加快的步伐可能会延续很长时间， 也可能不会持续太久， 不过， 现在有

比以前更大量的新知识需要工程师们去学习与使用。 还有一个原因是， 随着工艺

尺寸的缩小变得越来越困难， 诸如泄漏与性能之间、 线宽与波动性之间的折衷必

须基于对设计、 器件和组装的细心考虑， 采取比以前更加审慎的方式进行确定。
最后一点是大量且越来越多数的工程师工作在专门从事设计或者组装的公司

（也就是那些没有芯片制造设备或硅代工线的公司）。 这些工程师要面对各种问

题， 比那些为集成 IC 公司工作的工程师面临更大的挑战。
现在有许多书专注于硅工艺技术或 IC 设计， 但是很少能对当前这两个方面

的状态进行全面的综览。 本书是对纳米工艺、 器件可制造性、 先进电路设计和相

关的物理实现等方面的综合分析， 使其更有价值。 本书第一部分用 3 章的篇幅对

器件和工艺的现状及其未来趋势进行了介绍， 第二部分用 6 章的篇幅讲述了设计

问题， 着重于技术和设计的相互影响， 例如信号完整性和互连， 以及实际的解决

方案。 第三部分论述了设计对成品率或可制造性设计的影响。
本书由业界专家撰写， 适用于那些需要一本方便而且反映最新发展水平参考

书的 IC 设计人员和工艺人员。 然而， IC 技术中依然有许多需要开拓的新领域和

需要发现的新世界。 本书是又一本值得我们随身携带的好书。

CHENMING HU
中国台湾半导体制造公司及加州大学伯克利分校

2004 年 1 月



原 书 前 言

1965 年， 戈登·摩尔提出了著名的摩尔定律， 并成为半导体工业发展的催

化剂。 今天， 如我们所见， 半导体工业前进的巨大动力将我们带到了 sub-100nm
时代。 这些进步给工艺控制带来许多困难， 并随之对电路与物理设计方面也提出

了挑战。 因此， 设计方法的自由度受到了极大的限制， 并且对于将芯片集成在一

起的途径方面要求进行革命性的变革， 使得集成的芯片不仅具有规定的功能， 而

且要满足设计目标与高成品率要求。
然而， 在缺乏制造设施情况下开发的半导体模型的爆炸性增长， 导致工艺 /

器件工程师与电路设计工程师相互隔绝， 而且由于受到工艺和器件物理基础的限

制， 使得电路设计工程师对于自己的设计给可制造性、 成品率和性能带来的影响

缺乏了解。 当我们进入纳米时代时， 掌握如何处理这些问题， 对产品乃至公司而

言都是至关重要的。 这几类工程师必须协同工作以弥补彼此知识的欠缺， 并且当

我们沿着这条工艺尺寸缩小之路前进时， 这种知识的欠缺还在不断扩大， 只有协

同工作才能实现目标。
当我们在工作过程中面对这些问题的时候， 我们发现还没有单独的一本书讨

论所有这些问题。 这些信息以零碎的形式存在， 并且大部分存在于专家们的大脑

中， 其中一部分内容我们已经在工作过程中得到了解。 本书尝试着将这些问题有

机地组合成一个整体， 讨论它们之间的相互作用以及它们对可制造性、 成品率以

及性能的影响， 给设计者提供实用的指导并帮助设计者克服先进半导体工艺给设

计带来的一些困难， 同时在物理和电路设计与制造工序、 可制造性和成品率之间

架设一座迫切需要的桥梁。 本书中我们提出的一些概念极其重要， 特别是随着工

艺不断向纳米 CMOS 特征尺寸技术发展， 这些概念的重要性更加显现出来。
本书分为三个部分。 第一部分详细描述了深亚微米工艺， 以帮助设计者理解

与之相关的问题， 并且使他们深入了解尺寸缩小带来的限制。 第二部分总结分析

了工艺缩小对电路设计和物理实现的影响。 最后一部分主要着重于可制造性和成

品率方面的问题， 进而提供指导， 以确保设计的器件是可制造的， 并且满足成品

率和性能目标。
第 1 章总结分析了在深亚微米工艺中设计者所面对的问题， 并介绍了本书其

余部分的架构。 第一部分还包括第 2、 3 两章。 第 2 章总结分析了 90nm 以及更小

尺寸工艺中 （管芯工序） （FEOL） 和 （组装工序） （BEOL） 工序系统的当前状态

并展望了未来可能的解决方案。 FEOL 部分阐述了栅介质和应变工程的发展， 包



括相关的设备问题， 并且深入讨论了 CMOS 尺寸缩小中遇到的问题， 如栅隧穿和

NBTI 等。 BEOL 部分讨论了局部和全局互连缩小、 铜互连线开发、 低 k 介质的挑

战、 以及集成方案 （如双镶嵌工艺）。 第 3 章是从物理与理论基础方面介绍光刻

的内容， 包括了与先进工艺和相应解决方案有关的问题。
第二部分包括第 4 ～ 9 章， 共 6 章。 第 4 章简要总结分析了混合信号电路面

临的设计问题， 并对于如何克服先进工艺下电路设计所遇到的困难提供指导。 第

5 章分析了设计者在一个芯片上构建一个复杂系统时面临的 ESD 问题。 对于多电

源保护一类问题也进行了详细的阐述， 从而使设计者具备对特殊的 ESD 要求进

行估计的能力。 作为发展中的另一种 ESD 保护策略， 对最新的 SCR 结构也进行

了介绍。 第 6 章介绍了 I / O 缓冲器设计的最新发展趋势， 并且总结分析了各种 I /
O 规范以及当前在设计实现方面的发展趋势。 对电源总线问题和同步开关噪声问

题进行了详细的讨论， 说明了预先开发 I / O 电源总线方案的重要性。 另外， 还详

细的讨论了对晶片上的去耦问题， 因为片上去耦问题正成为满足高速接口规范的

一个关键问题。 第 7 章介绍了 DRAM 设计基础， 然后进一步说明了在纳米 CMOS
工艺下成功地实现存储电容、 存取晶体管和读出放大器等比例缩小所涉及的相关

技术。 第 8 章着重于信号完整性分析和片上互连的设计解决方案。 首先， 介绍了

寄生参数的高效提取技术， 并特别强调电感的问题。 接着讨论了信号时序、 串扰

噪声和波形完整性分析的分析方法。 本章最后探讨了改善高速信号的信号完整性

的物理和电路设计解决方案。 第 9 章对现有系统设计的各个级别在设计阶段和运

行阶段采用的低功耗设计技术进行了全面的讨论， 着重阐述了电路级的逻辑和存

储器设计方法。 第 9 章的最后对未来 90nm 工艺节点以后的超低功耗设计技术进

行了展望。
第三部分包括第 10、 11 章。 第 10 章对实现可制造性设计给出了指导， 并给

出了多个实例， 包括 OPC 后仿真， 说明了将电路转换为物理版图时可能出现的

问题以及改善的方法。 第 11 章介绍了无论工艺如何变化， 实现鲁棒且高性能设

计的一些原则。 本章首先分析了来自工艺和其他方面的各种波动， 并讨论了这些

波动对电路功能和性能的影响。 选用三个主要设计领域 （时钟、 SRAM 和选定的

数字电路） 作为案例来说明这些原则。 本章还包括了易于进行可制造性设计的

指导原则。 本章最后简要分析了在纳米 CMOS 设计中对器件统计模型的需求， 并

简要描述了 BSIM4 模型所具有的新特点。
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第 1 章　 纳米 CMOS 的缩小问题及内涵

1. 1　 纳米 CMOS 时代的设计方法

随着工艺特征尺寸缩小到 100nm 节点以下， 对于硅集成电路， 为了满足功

能和高成品率的要求， 需要针对工艺波动的增加、 互连工艺的困难和其他一些新

出现的更严重的物理效应， 改变传统的设计方法。 纳米 CMOS 中栅氧的减薄

（见图1-1） 致使栅直接隧穿电流急剧增加。 亚阈区泄漏和栅直接隧穿电流 （见
图 1-2） 不再是二级效应了[1，15]。 设计中将要考虑栅感应漏极泄漏 （ Gate-
Induced Drain Leakage， GIDL） 的影响。 例如对于 DRAM （第 7 章） 和低功耗

SRAM （第 9 章）， 它们的栅压相对于源极来说是负电位[15]， 如果不考虑这些效

应， 得到的 SRAM、 DRAM 或者任何其他使用这个技术来减小亚阈区泄漏的电路

会丧失功能。 某些情况下甚至多路器和触发器也会受到影响。

图 1-1　 栅氧厚度随工艺节点的变化趋势



图 1-2　 Igate和亚阈区泄漏随工艺节点的变化趋势

在功能级需要面对的问题不仅仅是亚阈区泄漏和栅电流， 还需要应对高性能

电路， 如微处理器、 数字信号处理器和图形处理单元等芯片中的电源管理问题。
电源管理也是移动应用中需要面对的一个挑战。

另外， 即使采用增强分辨率扩展技术 （ Resolution Extension Technology，
RET）， 光刻也会趋于极限。 这些新的光刻技术还会使掩膜版费用增加， 并且使

生产周期更长。 经过几次修改才能得到一个值得进行生产的设计， 这将明显增加

研制费用。 过去， 处理器设计者一般在验证置信度达到 98% 时就可以提交设计

数据， 在随后的工艺过程中还可以继续排错， 这样一般能够使产品的研制速度快

几个数量级， 从而使产品投放到市场的时间更快。 现在， 由于掩膜费用的增加和

制造周期变得更长， 在获得最低的研制成本和以最短的时间将产品投放市场之间

进行折衷， 将会相当困难[28]。
因为设计规则不能以相同的速率缩小， 原先成功的设计在下一代工艺中必须

完全重新设计， 除非设计者可以预见设计规则的变化， 并且在针对原先尺寸较大

的工艺技术进行设计时就有意识地牺牲密度以便在下一代工艺技术中可以缩小设

计而无需重新设计物理版图。 但是仍然必须对关键电路进行再次仿真。 如果设计

者使用易于缩小的电路技术， 也能实现版图的最小化。 为此需要预先的计划以及

对设计规则进行折衷从而获得一个可以缩小的设计， 所以， 可以通过工艺缩小以
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及很少的重新设计 （如果需要的话）， 采用中等的投入提升性能， 获得一个速度

更快、 面积更小的芯片。 预测设计规则变化趋势的关键是要对工艺难点和工具设

备的制约具有充分的理解， 这将会在以后几章中详细讨论。

1. 2　 使得性能改善得到延续所必需的创新

晶体管的品质因数现在已经偏离了与栅长倒数之间的关系。 如图 1-3 所示，
4 扇出延迟随着现代工艺技术进步而变小的趋势在减小。 另外， 芯片总体互连线

并不能缩短， 而 0. 1μm 以下的互连线电阻正在以指数关系增长。 这主要是由于

表面散射和窄槽中晶粒尺寸的限制， 导致载流子散射和迁移率退化[2]。 目前栅

介质的厚度已经接近原子尺寸， 在 90nm 节点中栅氧化层约为 1. 2nm， 为五层原

子[22]。 如图 1-1 所示， 栅氧在趋于其一层原子厚度的极限过程中， 减薄的趋势

正在减缓[26]。 源漏扩展电阻 （RSD） 在晶体管 “导通” 电阻中占据的比例正不

断增大。 在 130nm 节点中， 源漏扩展掺杂已经增加得非常显著， 减小扩展电阻

的能力必须与其他短沟效应， 如热载流子注入 （Hot-Carrier Injection， HCI） 以

及由能带到能带隧穿引起的泄漏电流， 进行折衷。 源漏扩散层已变得很薄以致于

注入处于饱和水平， 电阻不再能减小， 除非改用其他掺杂剂[21]。

图 1-3　 栅延迟与工艺节点的关系

现在的多晶硅连线变得相当窄， 130nm 工艺约为 70 ～ 90nm， 而 90nm 工艺为

50nm （见图 1-4）。 这要求在多晶硅方阻与源漏泄漏之间进行折衷。 为了降低较

窄多晶硅连线的电阻， 要求多晶硅形成更多的硅化物。 因为多晶和源漏扩散都会

发生硅化过程， 增加多晶硅的硅化物会导致源漏扩散发生更多的硅化消耗。 由于
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源漏采用超浅结， 源漏扩散硅化消耗会导致穿通。 在 65nm 工艺中， 正在研究在

生产过程中采用抬高的源漏技术以缓解这种效应， 并且可能用于 90nm 工艺。 一

些厂商可能将这种在线技术应用到目前建立的 90nm 工艺过程中。

图 1-4　 晶体管 TEM [a）、 b）、 d） 源于 NEC 和 Trecenti / Hitachi； c） 源于 Advanced
Micro Devices， Inc. ， 引用已得到许可]
a） 250nm　 b） 130nm　 c） 90nm　 d） 65nm

图 1-5　 各代工艺节点中的多晶 CD 与光刻 UV 波长

从 180nm 工艺开始， 特征尺寸 （多晶） 已经达到亚波长阶段， 即特征尺寸小

于光刻中使用的紫外线波长 （UV）。 随着下一代工艺的发展， 这种差距正在扩大

（见图 1-5）。 在 65nm， 即使有先进的 RET， 193nm 光刻也已经走到了尽头。 为了

增加 193nm 扫描器的分辨率。 正通过研究增加了光刻系统的数值孔径 （Numerical
Aperture， NA）， 包括采用浸入式光刻。 关于光刻方面所面临的挑战将在第 3 章详

细描述。 157nm 的挑战和远紫外线 （EUV） 光刻是新的里程碑， 并且会增加设备

和掩膜费用以及生产周期。 如果 157nm 光刻不能用于 65nm， 亚波长差距将进一步

扩大。 电路和物理设计者将不可能再简单地采用工艺设计规则进行设计， 也不可能

指望生成一种可缩放的功能设计， 只采用一组掩膜版就能满足设计目标可变的要

求， 例如高性能和低功耗的移动应用。 设计者必须明白什么时候采用宽松的规则，
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而不是简单地对整个设计放宽规则， 否则会给物理缩小带来负面结果。
用来制造新结构的材料和工艺的组合所产生的集成复杂度需要同时从设计和

版图多方面考虑解决方案[20]。 工艺工程师和技术开发人员不能解决所有这些在

sub-100nm 缩小中出现的问题， 这些问题包括集成的复杂度以及制造和工艺控制

方面的困难。 我们将给电路和物理设计者在应对 sub-100nm 工艺中遇到的困难

方面提出可以采用的技术建议， 并且帮助他们加深对设计中采用的工艺技术的理

解。 同样， 对工艺工程师来说， 理解物理设计基础也非常重要， 从而可以改进技

术， 满足一个可以持续实现物理和性能缩小， 并且可缩放的鲁棒设计的需要。
技术设计者需要进行一些革新， 在工艺线上采用一些新工艺。 开发新材料也

是必需的。 一个无可争议的事实是， 仅由物理缩小获得性能提升的方法已经到达

了一个拐点， 并且即便可能的话， 也不能提供更多的改进。 为了继续进行性能提

升， 在研究工作中已经有一些创新的改进， 但更多的是处于开发中。 绝缘层上硅

（SOI） 技术已经证明可以将晶体管的性能提高约 20% ～ 30% ， 数值的差别在于

数据来源不同。 作为技术选择， 一些微处理器已经采用 SOI。 实验证明， 采用宽

松的锗化硅衬底的应变硅可以将载流子迁移率提高达 30% 。 然而， 这些衬底材

料成本高， 并且易于产生位错缺陷， 因此还没有被广泛应用。
在载流子迁移率提高方面， 还有一种已经证实可以采用的硅上应变方式的革

新是使用氮化硅 “帽” 层。 漏源扩散上的压应力在这一层产生应变， 由于漏源

扩散相互隔开， 就在晶体管的沟道中产生应变。 但是， 它仅适用于 90nm 及其以

下工艺， 因为沟道必须非常接近漏源应力。 长沟器件几乎不会获得好处。 即使在

90nm 工艺的晶体管中， 如果版图上沟道长度大于最小值， 也会使这种获益减小。
不幸的是， 在 130nm， 这种能提高性能的选项受到了限制。 这个技术将会是产生

应变的首选方式。 因为它不要求特殊的衬底， 并且迄今为止也未发现有层错。 其

最大的优点是， 不需要增加工艺步骤， 只需要调整工艺顺序。
采用铜互连替代铝互连使得因尺寸缩小带来的性能提升不断接近极限所承受

的压力获得了短暂的缓解。 这是一个革新需要引入新材料的实例。 许多其他得到

普遍认可的新技术尚处于从研究到试用阶段， 包括提高源漏 （SD） 扩散、 双栅

FET、 FinFET、 高 k 栅介质和金属栅[4]。 它们能否最终得到成功应用取决于风险

收益比， 以及成本、 集成与制造复杂度和制造周期。

1. 3　 sub-100nm 缩小的挑战和亚波长光刻综述

1. 3. 1　 后道工艺的挑战 （金属化）

金属电阻　 互连线宽度小于 0. 1μm 时， 电阻率会随着线宽的减小以指数形
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式增加。 对较窄的互连线来说， 高电阻率阻挡层材料占据了导体横截面面积的较

大部分。 由于表面散射导致的电子迁移率减小成为电阻率增加的因素之一[2]。
窄互连中形成的晶粒更小， 在填充凹槽时不能再结晶为更大的晶粒， 使得电阻率

进一步增大。
另外， 阻挡层和凹槽 （互连线宽度） 特征尺寸 （Critical Dimension， CD） 的

变化导致电阻的变化更大。 这些因素与化学机械抛光 （Chemical- Mechanical Pol-
ish， CMP） 形成的凹陷和腐蚀， 以及光刻和刻蚀变形一起会引起互连线电阻的

进一步变化[19] （见图 1-6）。

图1-6　 a） 互连凹陷： 较宽互连线的面积　 b） 互连腐蚀： 互连线和间距面积

（图片来源于 Trecenti / Hitachi）
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130nm 工艺的互连 RC 值不断增加， 并且对小于 130nm 的情况， 局部和全局

互连都变得更差。 像上面解释的那样， 随着线条尺寸的减小， 电阻率不断增加

（见第 2 章图 2-25）， 而电容并未减小。 其结果是， 即使局部互连线的长度变得

越来越短， 而局部互连线的时延却在增加 （见图 1-7 ～ 图 1-9）。 虽然线条尺寸

在减小， 但是因为新的设计中增加了更多的功能， 因此芯片面积并没有减小， 全

局互连线的长度也就没有减小。 例如， 180nm 工艺生产的 Pentium 4 Willamette
core 有 4200 万个晶体管； 而 130nm 工艺的 Northwood core 的晶体管数达到了

5500 万个。 这是因为在 Northwood core 中 L2 缓存从 256KB 增加到了 512KB。 随

着工艺的发展， 在一个时钟周期里信号可到达的区域与芯片面积之比正在减小。
对一个采用先进工艺的设计来说， 时钟频率在增加， 而晶片的尺寸并没有减小，
使这一问题更加严重。

图 1-7　 互连时延与工艺节点的关系

互连介电常数　 低 k 介质使纳米 CMOS 中互连线缩小成为可能， 但是随着互

连线宽度和间距不断减小， 使得低 k 介质的使用更加困难。 这是由于间距较窄互

连线之间的经时介质击穿 （Time-Dependent Dielectric Breakdown， TDDB）， 使得

低 k 介质存在着潜在的泄漏和可靠性风险。 封装工艺带来的问题要求芯片上形成

一层 “硬外层”， 使得管芯具有足够的机械强度， 能够承受封装工艺施加给芯片
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图 1-8　 a） M1 （局部互连） 的品质因数 （无 Miller， 无重复）
b） 中等长度互连的品质因数 （无 Miller， 无重复）

c） 等效于 NMOS CV / I 的互连线长度与工艺节点的关系

的应力。 这种硬外层的要求意味着位于层叠金属上面的几层需要采用较高介电常

数的介质材料， 这会稍稍减小低 k 金属技术的有效性。 在 8 ～ 9 层金属的工艺中，
低 k 介质将被限制到只能用于 4 ～ 5 层。 具体情况取决于上层金属的使用方法。
一般地， 上层金属被用来作功率分布。 在大多数设计中， 它们也被用作时钟分布

层， 因此就增加了时钟网络的功耗并且也要求更多级去缓冲来自 PLL 的信号，
这会导致更高的时钟偏差。

低 k 互连的应用严重缓慢　 低 k 技术的引入比较缓慢的原因在于铜互连阻挡

材料带来的问题、 应对封装过程中应力的机械完整性问题以及制造过程中的一系

列问题。 这使得几个厂商转而采用氟硅玻璃 （FSG） 介质。
低 k 介质形似果冻并且多孔， 因此很容易受潮、 吸附杂质并且气体也容易渗

透。 因为材料很软， 很容易受 CMP 损伤， 引起成品率降低和侵蚀， 进而影响互
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图 1-9　 栅时延和互连时延与工艺节点的关系

连线电阻率。 低 k 介质的导热性不良， 这样会使互连的抗电迁移 （EM） 特性退

化， 在一定程度上抵消了一些铜互连 EM 特性好的优点。
互连的品质因数 （Figure of Merit， FOM）　 对每代工艺节点， 按照其设计规

则确定的互连线的 FOM 一直在下降 （见图 1-7 ～ 图 1-9）。 过去， 晶体管性能滞

后。 现在， 我们已经到达了这样一个转折点， 即互连性能已成为芯片性能的制约

因素。 局部互连性能未得到改善， 而全局互连实际上正变得更慢， 特别是如果增

加了附加的功能使得互连长度没有减少[12-14]。 不管工艺技术如何缩小， 由于在

新的设计中功能不断增加， 芯片尺寸却没有减小， 总是维持在与以前设计相同的

尺寸上。 其他情况下， 例如微处理器， 不管工艺技术如何缩小， 芯片尺寸实际上

都在增加。 尽管工艺技术在缩小， 如果芯片变得更大， 在不同模块之间就需要全

局互连传递信号。
已经预见到的是， 当工艺技术缩小时， 时钟频率将增加， 而一个周期中可达

到的区域与总芯片面积的比率会下降[13]。 为了使互连主宰的路径可以实现更好

的缩小并且不限制频率， 就迫使设计者在全局互连上插入更多的中继器， 并且有

时在全局信号中必须采用流水线方式。 然而， 这将增加芯片面积、 功耗和时钟负

载[14]， 也增加整个芯片时序的复杂性。 更高的时钟负载将导致更高的时钟偏差。
由于采用流水线， 就增加了信号的等待时间， 这对其他的微结构也会产生影响。
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这些问题迫使设计者只好放宽节距， 以改善全局互连线的性能和信号完整

性。 增加互连的节距可以减小线间耦合， 但是电容将逼近渐进值， 即随着互连线

之间间距的进一步增大， 电容将不再会随之减小 （见图 1-10）。 使得电容为最小

时的间距还与层间介质的厚度有关。 工艺技术进一步缩小到小于 130nm 节点时，
由于性能问题和信号完整性问题， 互连密度几乎不会得到改善， 这将要求对一些

互连需要采取屏蔽措施， 而对另外一些互连需要增大互连之间的间距。 这样， 对

复杂芯片进行布线， 会要求采用更多的金属层。

图 1-10　 金属-金属电容与间距的关系

接触孔和通孔不能进一步缩小　 对大多数 130nm 技术来说， 接触孔尺寸已

经是 0. 16μm， 而通孔尺寸是 0. 2μm。 在未来的工艺中， 很难使它们缩减得更

多， 它们将不能与其他特征尺寸一样以相同的速率缩小。 另一个限制因素是接触

孔和通孔电阻， 随着接触孔和通孔尺寸的缩小， 电阻将上升。
130nm 节点中， 接触孔和通孔这两层已经要求采用光学邻近修正 （Optical

Proximity Correction， OPC） 和相移光刻。 这些层掩膜版的数据以及掩膜版制作费

用已经是其他不需要 OPC 和 /或相移层次的两倍[5]。

1. 3. 2　 前道工艺的挑战 （晶体管）

晶体管性能　 晶体管的品质因数现在正偏离与栅长倒数成正比的关系。 导致

这一结果的主要因素是：
● Vgs - Vth不断缩小， 而 Vth / Vdd越来越大（见图 1-11）。
● 作为晶体管总导通电阻一部分的 RSD 的作用正变得更大， 导通电阻部分

由多晶栅与接触孔之间的间距以及 RSD 决定。
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● 浅结正使得掺杂水平达到饱和。 使得 RSD 没有进一步减小的可能； 同时，
结电容却不断增加。

● 由于电流的聚集， 更薄的源和漏扩散使得 RSD 进一步增大。
● 浅沟槽隔离 （Shallow Trench Isolation， STI） 应力感应的迁移率退化更加

显著， 虽然 PMOS 晶体管在 STI 应力下稍有改善， 而 NMOS 晶体管则受到

消极影响[10，11]。
● 即使更小尺寸晶体管采用 STI， ΔW 也变得重要。
● 现在漏电容的减小慢于面积的减小。
● 对小几何尺寸器件， 掺杂损失和掺杂的统计波动增加了器件的波动性：

输入 /输出、 模拟和存储器设计对此特别敏感。
● 为了控制漏感应势垒降低 （Drain-induced Barrier Lowering， DIBL） 效应而

增加的沟道掺杂浓度则减小了载流子迁移率， 而增加了体效应。
● 薄栅氧导致杂质穿透， 将影响 PMOS 的驱动电流[6]。
● 随着栅氧厚度接近单层二氧化硅厚度， 栅氧的缩小也变得越来越慢了

（见图 1-1）。

图 1-11　 栅驱动与工艺节点的关系

泄漏问题　 如果不能通过设计方法学的改进减缓其增加的趋势， 亚阈区泄漏

的增加速率最终会与芯片动态功耗 （见图 1-12） 的速率相同， 特别是对几代工

艺中的高性能微处理器而言。 氧化层厚度每减小 1Å， 栅电流 （见图 1-13） 会增
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加 2. 5 倍， 从 130nm 开始， 每代技术间的栅电流变化约为两个数量级。

图 1-12　 CMOS 功率密度的变化趋势

图 1-13　 NMOS 的 Jgate （A / cm2） 与等效氧化层厚度的关系 （数据源于 NEC）

随着特征尺寸的减小， 栅电阻不断增加， 并且 SD 电阻也随着结的不断减薄

而增加。 对结泄漏来说， 需要仔细地调整 SD 电阻， 直到需要的源漏结深是采用

实际工艺可以实现的。 图 1-4 表明， 从 250nm 减小到 65nm， 多晶栅厚度的变化
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很小， 发生显著变化的只是多晶栅的长度和宽度。 因此， 沟道电阻随着工艺缩小

而增加并且需要在晶体管模型中予以考虑。
为了继续改善晶体管 Id sat， 人们对应变硅沟道晶体管投入了大量的认真研究

和开发努力， 据报道， 采用 SiGe 应变硅已经实现了 10% ～20%的改善[22]。 一种

初步的应变技术是采用氮化硅 “帽” 薄膜来提供应变沟道， 只能实现适度的 Id sat

改善。 提升源漏技术也在不断发展， 但是该技术要求采用选择性外延工艺， 这是

一种困难的制造工艺。 引入的许多新材料使高 k 栅氧化层成为现实， 现在正采用

NiSi 取代 CoSi[22]。 尽管高 k 栅氧化层可以与金属栅一起使用， 但是与硅不兼容，
因此在集成方面提出了重大的挑战[4]。 与多晶栅相比， 金属栅具有的明显优点

是因为它们不会发生耗尽， 所以对相同的电容有效氧化层厚度 （CET）， 工艺工

程师不需要使用更薄的栅氧化层[4]。 因此， 对给定的氧化层 CET， 从理论上说

金属栅技术的累积态栅泄漏更低。 但是金属栅是非自对准的， 因此为了采用金属

栅， 生产中必须进行革新。 在准备本书时， 预先掺杂的多晶硅正被用来减小多晶

的耗尽问题， 其代价是增加了刻蚀的复杂性。 由于使用预先掺杂的多晶硅， 一些

厂商已经有了解决这些问题的方法。 在集成电路生产的开始阶段， 采用的材料只

有 5 种， 但是现在已经上升到 20 种了[23]。
由工艺技术缩小获得的性能改善已接近极限， 但是尺寸的缩小有望会继续依

据摩尔定律进行。 现在， 通过诸如新的晶体管设计和新材料及工艺改进可以改善

性能， 就最近开发的而言， 包括高 k 介质、 FinFET、 SOI、 应变硅以及纯硅衬

底等。

1. 4　 工艺控制和可靠性

随着工艺缩小， 栅长特征尺寸 （CD） 的绝对物理变化没有减小， 因此对未

来工艺节点来说， 栅长 CD 变化的相对百分比会增大[7]。 除此之外， 栅长减小到

100nm 以下时， 互连边缘的粗糙度 （LER） 影响着几个晶体管参数， 因此受到了

越来越多的关注。 sub-100nm 工艺中 LER 控制是关键， 因为随着工艺的缩小，
对于更短的栅长， LER 对器件的影响来说非常重要。 LER 控制需要采用先进的

光刻和刻蚀工艺， 这只能通过更好的工艺控制来改善。 较大 LER 带来的负面作

用是更大的交叠电容 Cgd， 特别是对 PMOS。 受到影响的其他器件参数包括 DIBL
的和阈值电压， 因为退火后， 有效沟道长度会随着 LER 减小， 特别是 PMOS
（见图 1-14）。 当晶体管的 Leffective值由于 LER 效应而减小时， PMOS 的 Vth和穿通

电压将会受到相反的影响。
Vth的变化受到掺杂的随机波动和栅 CD 变化的影响。 薄栅氧与掺杂沟道的形

成一起引起沟道杂质的波动， 波动情况还与栅多晶的形态有关 （参见图 11-7）。
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图 1-14　 LER 使交叠电容增加而使沟道长度减小

这些效应使 Vth更加难以控制， 特别是晶体管 Vth匹配更加困难， 尤其是对小尺寸

器件。 从图 11-37 可以看到， 最小器件 Vth的变化最大， 但其会逼近一个渐进值。
避免使用最小宽度的晶体管是一个明智的选择， 除非 Vth变化不会引起电路失效。

负偏压温度不稳定性 （Negative Bias Temperature Instability， NBTI） 是栅氧

厚度缩小后面临的一个效应。 130nm 工艺节点的栅氧厚度已经对 NBTI 非常敏感

了[18]。 任何引起断键的工艺步骤都会增强 NBTI。 特别是等离子或反应离子刻蚀

是能引起键断裂的工艺， 因此会使 NBTI 增强。 65nm 工艺节点中， 栅氧厚度将

等于或低于 10Å㊀。 对这个量级的厚度， 界面控制非常关键。 多晶耗尽将会是制

约性能进一步缩小的限制因素， 为此需要采用无耗尽的栅材料。 90nm 及以下工

艺节点的栅氧厚度控制对保持一个可预期的、 较小的栅电流来说是很重要的。 栅

氧厚度每减小 1Å， 栅电流大约增加 2. 5 倍 （见图 1-13）。

㊀　 1Å = 0. 1nm， 后同。

1. 5　 光刻问题和掩膜数据爆炸

从 180nm 节点起， 开始进入亚波长范围， 即最细线条已小于光刻中曝光采

用的光源的波长。 采用光学方法进行光刻越来越不能满足亚波长光刻的需求

41 纳米 CMOS 电路和物理设计



（见图 1-5）， 因为必须克服众多的困难才能使新一代光刻技术用于生产中。 因此

在 sub-100nm 节点， 必须变革物理设计， 从而不需要下一代光刻技术就可以进

行可靠的图形光刻。 在 90nm 节点以下， 将需要采用先进的 OPC 技术， 同时必须

采用能够与光刻技术相适应的物理设计。 分辨率扩展技术导致了图形分割之后的

掩膜数据剧增， 这也就增加了掩膜版费用[8]。 不断变大的亚波长差距使得未来

几代工艺节点中掩膜版和光刻费用成指数增加； 因此， 只有资金雄厚的生产厂商

才能使用得起处于领先地位的光刻设备。 对于其他厂商来说， 在增加光刻设备数

值孔径值和采用积极的 OPC 技术以扩展 193nm 光刻技术分辨率的同时， 物理设

计的自由度将不得不受到限制[9]。 关于这个问题的详细介绍见第 3 章。

1. 6　 新型的电路和物理设计工程师

目前 CMOS 工艺的缩小已到达这样一个阶段， 即从工艺开发的角度考虑， 认

为电路和物理设计之间相互没有关联的这种传统假设已不再成立。 因此， 这要求

以我们在电路的实现方式方面发生模式的转换[20]。 即使是可以保证性能的专用

集成电路 （Application-Specific Intergrated Circuit， ASIC） 设计， 如果要求能实现

功能并且可以缩小到图形特征尺寸在 100nm 以下， 设计方法也必须采用这种

转换。
特别是高性能设计会要求完全不同的方法。 这就要求新型的电路和物理设计

工程师。 他们清楚这些困难， 通过建立与光刻技术相适应的物理设计， 从而获得

一个鲁棒的、 可缩小的并且是高成品率的设计， 使其成为解决方案的一部分。 这

种设计在未来的工艺节点中必须可以容忍较大的泄漏， 包括亚阈区泄漏 （包括

GIDL） 和栅泄漏。 波动容限是未来工艺节点中的另一个设计要求。
许多工艺步骤受版图设计风格的影响。 最显著的是， 多边形图形密度对层间

介质层厚度有重要的影响。 扩散层图形密度对最终产品制造成品率的影响很大。
在器件匹配性对电路性能非常重要的电路中， 其他版图类型可以缓解掺杂波动和

多晶 CD 的变化。
新型的电路和物理设计工程师必须清楚邻近效应对电路以及随之对电路设计

的相应影响， 从而使硅集成电路能够如仿真时预测的一样。 如果将一个晶体管紧

靠着阱或位于多晶密集或稀疏的区域时， 都会产生邻近效应。 如果将晶体管紧靠

另一种结构， 注入时将使注入的杂质偏转到紧靠光刻胶掩膜的晶体管上， 引起掺

杂波动。 只要每个晶体管的相邻环境都相似， 邻近效应就是一致的。 否则邻近效

应会引起器件 Vth的变化。 其他的邻近效应包括光刻引起的多晶 CD 变化、 刻蚀

微负载导致的欠优化版图风格引起的刻蚀邻近效应， 以及光学邻近效应。 许多系

统的邻近效应可以通过采用好的版图风格和依靠光刻技术以及偏置加以避免。 但
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是设计者必须理解邻近效应带来的制约因素， 并且能够采用设计技术来减轻这些效

应的影响。 本书将在后面章节中详细地讨论这些技术， 以便给电路和物理设计工程

师提供一个知识背景， 使他们可以通过物理设计更好地应对这些效应的影响。

1. 7　 建模的挑战

持续的物理尺寸缩小增加了器件电参数的容差， 并且成为对建模的挑战。 在

BSIM4 之前， 模拟软件中没有包含栅电流模型， 设计人员不得不自己考虑栅电流

的计算。 沟道中杂质的统计波动将影响位单元中使用的小几何尺寸晶体管， 但是

对其建模难度较大， 使得建立的模型精度较差[3]。 由于邻近效应和 STI 应力导致

的迁移率退化与版图本身的关系非常密切， 因此建模难度也很大[10，11]。 目前已

经推出了一些新的工具， 通过版图提取在这个领域提供一些帮助。 最好的工作方

式是理解这些效应， 然后在物理设计中使这些效应对电路的影响最小。 第 2 章将

详细讨论这些效应。
由于 halo 注入 （大斜角注入） 效应与沟道长度之间关系的无规律性， 导致

对 halo 注入的逻辑过程进行的模拟建模精度很差。 这样混合信号设计工程师就

需要使用 “模拟晶体管” [17]， 这将增加费用， 并且有时还没有模拟晶体管可供

使用。 除非你能够与 Foundry 生产线共同工作， 有能力将 halo 对 DIBL、 Vth以及

厄尔利电压的影响及其和晶体管沟道长度的关系进行建模， 否则明智的做法还是

采用模拟晶体管。 正如 IEDM 2002 出版的参考文献 [16] 中所述， 这样一种模

型并不是不可能的， 但是并不是每条 Foundry 生产线都能提供这种模型。 无论什

么原因， 如果你必须在模拟设计中使用 halo 工艺的晶体管， 而 SPICE 模型又没

有考虑 halo 效应 （反型短沟道和漏感应阈值电压漂移） 和输出电阻以及厄尔利

电压的变化， 选择合适的晶体管尺寸就变得非常重要。 要求模型能够适用于选用的

晶体管尺寸， 以避免由于晶体管特性随着沟道长度的非线性变化而影响模拟精度。
需要建立模型的新物理效应包括对 Vth与晶体管多晶长度之间关系产生影响的

halo 注入效应 （反型短沟道 （RSC） 效应） [16]、 栅感应漏极泄漏 （GIDL）、 漏感应

阈值电压漂移 （DITS） [24]、 输出电阻和厄尔利电压变化， 以及栅电流[15]。 在以往

的模型中， 仅从 BSIM4 开始才对其中一部分新效应建模[24]。 对小于 130nm 的工

艺节点， 强烈推荐在所有的仿真中， 包括在数字电路仿真中， 采用 BSIM4 模型。
针对上面描述的注入工艺和特征尺寸的波动， 统计模型对解决其中一些问题

也是必需的。 除非能明智地选择适合特定电路的模型组合， 否则只是采用工艺角

模型会以速度、 功耗和面积为代价， 产生不切实际的工艺组合， 导致对电路过于

保守的设计。 另外， 通过传统的五点工艺角方法并不能建立关键工艺角模型， 因

此对特定的电路来说， 可能并没有分析最坏情况。 表 1-1 是对建模挑战的总结。
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表 1-1　 sub-100nm 工艺中器件建模挑战的总结

参　 　 数 效应产生原因 效 应 说 明

　 RSC 　 halo 注入 （工艺、 物理器件效应）
　 由于横向不均匀掺杂引起的反型短沟道效

应； 当沟道长度变化时， Vth随之变化

　 DITS 　 halo 注入 （工艺、 物理器件效应）
　 对沟道较长的器件， 当 halo 注入对沟道的

影响减小时， 由于 DIBL 的变化导致的漏感应

随阈值电压漂移

　 厄尔利电压

和输出电阻[17]
　 halo 注入 （工艺、 物理器件效应）

　 对长沟器件， DIBL 变化导致的效应， 与上

面相似

　 多晶耗尽[25] 　 超薄栅氧 （工艺、 物理器件效应）

　 对超薄栅氧， 多晶耗尽正变得很重要， 对

大多数器件来说多晶耗尽大约导致 8nm 等效

氧化层厚度的增加 （EOT）， 对预掺杂的多晶

则很小

　 栅隧穿电流 　 超薄栅氧 （工艺、 物理器件效应） 　 由于超薄栅氧， 从栅到沟道发生直接遂穿

　 迁移率随掺

杂的变化
　 halo 注入 （工艺、 物理器件效应） 　 迁移率随着掺杂的降低而改善

　 线 性 邻 近

效应
　 密集、 隔离

　 部分由光刻效应引起， 部分与刻蚀微负载

效应有关， 还与多晶对杂质的散射有关， 导

致掺杂与设计中多晶互连间距有关的系统

变化

　 非线性邻近

效应
　 光学邻近修正 （OPC） 　 亚波长光刻技术要求分辨率增强技术

　 GIDL 　 能带到能带之间的隧穿

　 对于高的结掺杂和 sub-100nm 器件中的突

变结， 由漏到栅之间的强电场引起能带到能

带的隧穿

　 扩散和多晶

光 刻 后 直 角

弧化

　 工艺和版图效应

　 亚波长光刻引起扩散和多晶光刻后直角弧

化， 进而导致小尺寸器件的器件图形变化以

及多晶接触压焊点到扩散边界的邻近效应

　 阱邻近 　 在阱边界上的器件

　 光刻胶外的阱注入原子的横向散射会导致

靠近阱边缘的器件阈值电压的增加。 对 NMOS
和 PMOS 器件， 典型增加 量 分 别 为 50mV
和 20mV

　 STI 应力 　 STI 对器件沟道的邻近效应
　 STI 应力减小电子迁移率但是增加空穴迁移

率， 因此影响 Id sat

1. 8　 变革设计方法的需要

过去， 进行容性噪声分析就足够了， 但是现今， 信号完整性已经扩展到了感

71第 1 章　 纳米 CMOS 的缩小问题及内涵



性噪声。 时序通常是过去主要关心的问题， 现在也要考虑功能问题了。 为此就需

要开发抗噪声电路以减小长时分析以及对片上和片外信号完整性的建模。 同时还

需要开发通过构建进行校正的技术以保证信号完整性的信号传输方法。 这可能会

是采取放置中继放大器的方式， 在间距允许的地方展开互连。 在某些地方， 可能

需要屏蔽。 对感性屏蔽， 鲁棒的功率分配系统将翻倍， 还要求采用宽大总线返回

路径。
最近， 伴随着外加电压缩小、 器件尺寸缩小以及更高的时钟频率， 也需要考

虑功率完整性问题。 尽管器件尺寸不断缩小， 但是为了满足不断增加的芯片性能

的需求而使功能不断增加， 导致功率耗散始终保持向上增加的趋势。 当电源电压

下降时， 功耗却在增加， 因此电源电流不断增加并且因此 di / dt 和阻性压降也不

断增加， 使得 L（di / dt）正逐渐成为主要的性能制约因素。 为了应对这个问题，
现在设计方法必须能够将芯片的功率分配设计扩展到封装和系统板以实现整个系

统的解决方案。 否则， 将不可能实现期望的电源阻抗， 从而缓解较高的阻性和

L（di / dt）压降。
工艺的波动， 不管是器件还是互连的波动都将是纳米 CMOS 设计的主要问题。

对于能适应较大波动的设计， 设计方法必须具有应对波动的能力。 传统的五点工艺角

方法正变得越来越没有意义。 在某些情况下会以芯片面积和功耗为代价导致一个开销

巨大的过于保守的设计， 而在其他情况下又可能完全错失了重要的最坏情况条件。
设计方法的自由度正在减小。 未来的设计将会提出对准关键多晶的要求。 这

也要求在位单元设计中进行变革。 现有的设计中传输晶体管的多晶与下拉和上拉

晶体管直交。 新的位单元设计需要考虑这个问题， 并且使所有的多晶互连对齐。
使所有的多晶互连以同一方向排列的原因是由于采用了有一定注入角度的 halo
注入。 如果将栅布置成彼此之间直交， 会导致掺杂的变化， 这是由于每个多晶栅

边缘接受 halo 注入的时间不同而引起的。 例如， 水平方向栅在不同时间只接受

到一半的注入剂量， 因此引起 Vth的波动。 由于光刻效应和掩膜版的影响， 彼此

直交的多晶互连的 CD 变化也更高， 详细情况在第 11 章介绍。
泄漏 （亚阈区、 GIDL 和栅） 是我们在新的设计方法中必须面对的下一个难

题。 存储器必须设计成比以前能容忍更大的泄漏， 但是又不能明显降低阵列的效

率。 在像 L2 和 L3 缓存那样巨大的阵列中， 较大的泄漏不仅是性能和功能问题，
也是面积和功耗问题。 将 L2 和 L3 缓存设计成采用多个周期中存取可能是必需

的， 因为它们可以容忍更长的等待时间。 这是弥补更慢的存取时间所必须的， 因

为采用更长的沟道长度和更高的 Vth注入来减小泄漏功耗是以增加存取时间为代

价的。 由于较长的沟长可以使位单元晶体管实现更好的匹配， 并且允许采用更富

挑战的下拉 /传输晶体管， 这也可使速度得到一定的恢复。
宽的多米诺门不再是纳米 CMOS 时代切实可行的设计类型， 这是由于在功
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能、 噪声容限和速度之间进行折衷的难度更大了。 具有功能的宽多米诺电路将不

再比一个采用两级电路的单元快了。 比例逻辑也将被摒弃。 器件和泄漏波动将导

致设计良好的比例逻辑偏离其最佳工作点， 某些情况下甚至会完全失去功能。
功率耗散、 性能和工艺复杂度之间协调变得更加困难， 为此要求设计者更加

慎重地确定对不同晶体管可以采用的阈值电压注入的最佳次数， 并且与费用之间

进行权衡。 如果设计中能够采用较低 Vth的晶体管， 设计人员就可以在改善芯片

性能的同时不会大幅增加待机功耗。
在 130nm 工艺中， 互连线转换到采用铜互连已经表明能显著提升抗电迁移

（EM） 能力和互连性能。 然而， 当芯片面积增大时， 设计者要求更高的互连性

能。 而在 130nm 后的各代工艺中还没有出现互连线的进一步更新。 随着工艺尺

寸的缩小， 工艺工程师正试着采用低 k 介质提升互连性能。 因为低 k 介质的热传

导性更差， 在纳米 CMOS 工艺中， EM 问题已经重新成为一个问题。 加之更高信

号速度导致流过互连的电流脉冲更高， 进一步恶化了 EM 问题。

1. 9　 总结

本章讨论了特征尺寸缩小到 100nm 以下时所带来的大部分问题， 并指出，
如果我们继续使用先前工艺中开发的设计方法， 这些问题将提出哪些挑战。 很清

楚的一点是我们需要进行模式转换， 才能在未来的设计中继续利用工艺技术缩小

的优势， 从而继续沿着摩尔定律确定的趋势发展[27]。
虽然我们看到作为器件尺寸缩小的结果， 性能改善的趋势已经变缓。 但是如

果器件和工艺工程师发明了新的工艺和材料， 能够解决由于物理限制影响性能改

善的问题， 性能的进一步改善是可以持续的[23]。
虽然如此， 现在已经到达这样一个阶段， 即要求电路和物理设计工程师也必

须理解尺寸进一步缩小带来的这些效应， 以便利用这种技术并且确保具备功能的

鲁棒设计。 随着掩膜费用的增加， 更迫切的问题是工程师们能理解这些效应， 以

避免陷阱， 并在第一次投片中就能实现设计功能。

参 考 文 献
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第 2 章　 CMOS 器件与工艺技术

2. 1　 前道工序的设备要求

过去 10 年， 集成电路技术领域取得了重大的突破。 在集成电路生产的后道

工序， 由于采用特有的集成方式 （如双镶嵌工艺）， 在互连技术引入了铜互连及

低 k 介质， 使 RC 得到了改善。 前道工序中， 高性能器件的栅介质通常采用由单

层原子层淀积生长形成的可靠的氮氧化合物。 伴随着超浅结技术的重要进展， 应

变工程使得采用 sub-130nm 技术生产高功率和低功率器件成为可能。 本章我们将

回顾 sub-130nm 技术前道工序生产过程目前的状态及未来可能的发展趋势。

2. 1. 1　 技术背景

在过去的 40 年， 以快速步伐不断前进的半导体工业提供了速度更高、 功能

更强大、 更小型化、 价格更低的电子产品。 由于 MOSFET （金属氧化物半导体场

效应晶体管） 是集成电路中使用最普遍的单元， 因此半导体工业生产中缩小

MOSFET 尺寸的能力更是极大地推动了电子产品市场的快速发展。 尽管存在很多

挑战， 但是摩尔定律依然在 IC 的晶体管尺寸缩小方面起着指导性作用。 长期以

来， 栅长和栅氧厚度的缩小一直是影响晶体管尺寸缩小的两个关键因素。 栅长小

于 130nm 的生产技术以及栅长小于 30nm 的技术研究都分别取得了很大的进展。
然而， 超薄栅氧中基本量子力学的隧穿效应以及对短沟道效应和关态电流的控制

程度， 限制了由尺寸缩小带来的预期性能改善。 因此， 在传统的 MOS 架构中采

用了新的维数。 例如通过多种技术 （如采用 SiGe） 提高沟道迁移率的应变工程。
另外一种方式就是摒弃体平面晶体管结构， 采用绝缘上硅 （SOI） 和三维 finFET
（鳍形栅 FET） 器件。

基于硅的集成电路典型工序首先是生成隔离结构。 易失性 （如 SRAM） 和非

易失性 [如 flash， 见图 2-1a] 器件工艺中采用浅槽和深槽。 槽的刻蚀是一个很

大的挑战 （例如如何保证获得正确的侧墙剖面）。 槽的填充也极其关键。 介质材

料的合理选择是减少硅器件沟道中空洞、 寄生结和不希望产生的应力的关键。 槽

填充后， 一般用电机械抛光的方法去除多余的介质材料。 然后经过各种湿法及干

法清洗工序清洗硅表面， 为后面的离子注入及栅介质淀积做准备。 在多晶硅刻蚀

后， 变化的低能量倾斜角度的离子注入、 侧墙偏移和短时快速退火等工序生成超



浅结。 然后形成低热消耗隔离层以及随之的源漏注入和激活， 再接着是形成低热

消耗的金属硅化物。 采用氮化层作接触孔刻蚀阻挡， 允许位于槽氧化层上的接触

与源漏接触有一定量的偏移。 最后， 一层淀积薄膜如硼磷硅玻璃 （BPSG） 或高

密度等离子 （HDP） 薄膜形成第一层层间介质层， 到此完成了生产的前道工序。
闪存生产过程的工序与此相似。 采用约 10nm 的隧道氧化层， 使得沟道热电子注

入到多晶硅Ⅰ， 即浮栅中， 随后利用 Fowler-Nordheim 隧穿效应擦除单元。 闪存

单元中有时使用不对称源漏结构， 还采用氧化层-氮化物-氧化层的层叠结构形成

浮栅多晶硅Ⅰ和控制栅多晶硅Ⅱ之间的第二层栅介质[2，3]。 本章将回顾前道工序

和在 sub-130nm 工艺中可使用的关键设备， 重点是栅层叠结构、 应变工程和快速

热处理工艺。

图 2-1　 a） 典型的 NMOS 闪存单元和 b） 典型的 MOSFET 单元

[虽然这两种单元间大多数的工艺步骤都是相同的， 但是每种单元的设计和工艺还是要面对一些独特的挑战。
例如， MOSFET 的栅缩小到了 sub-2nm， 而闪存单元的栅 （由于其对栅泄漏电流的要求） 却在 sub-10nm 范围]
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2. 1. 2　 栅介质的缩小

随着 MOSFET 尺寸的缩小 （见图 2-1b）， 要求提高单位面积栅介质电容， 因

此就要减小栅介质厚度。 本节将回顾半导体工业可能选用的新栅介质代替 SiO2

时所面临的挑战与栅介质缩小的趋势[1]。 栅层叠结构由栅介质 （ SiO2 或者

SiON） 和其上高掺杂的 N + （NMOS） 和 P + （PMOS） 多晶硅栅电极组成。 为了

改善性能、 增加密度和更好地控制短沟道效应， 器件尺寸的缩小要求栅介质也随

之减薄。 当栅氧厚度缩减到 4. 0nm 时， 工业生产面临着新的挑战。 这些挑战包

括： PMOS 高掺杂多晶硅电极中硼的穿通、 增加的泄漏和日益严重的可靠性问

题。 生产中， 采用由热氮化过程 （ N2O、 NH3 或者 NO） 生长的氮氧化硅

（SiON） 来阻止硼穿通氧化层并提高其抗热载流子的能力。 当栅介质厚度减小到

2. 0nm 时， 采用等离子氮化硅作为栅介质， 以提高介质中的氮分， 并较好地控制

氮的分布[4]。 尽管人们曾经担心超薄氧化层的击穿将成为主要的可靠性问题，
但是由于电源电压的不断减小， 使超薄氧化层可以继续满足可靠性要求。 然而，
由于穿过超薄氧化层的栅泄漏电流将产生过大的待机功耗并使介质的完整性和可

靠性退化， 这可能成为介质进一步缩小的制约因素。
栅介质中的载流子输运　 SiO2 高达 9eV 的禁带宽度和巨大的势垒高度使硅

氧化层在中度偏置条件及厚度大于 4. 0nm 时接近于理想的绝缘体。 这与其他一

些薄膜 （例如 Si3N4 或者高 k 介质） 形成对比。 在 Si3N4 或者高 k 介质薄膜中，
传导特性由体制约机制 （如 Frenkel-Poole 发射） 表征[5，6]。 将电子由费米能级激

发到真空需要的能量称为功函数 ϕm。 在外加偏置 Vox = Eox tox作用下， 电子有一定

的概率隧穿 Si-SiO2 势垒， 由 Si 的导带到达 SiO2 的导带。 穿过三角势垒的传导可

由 Fowler-Nordheim 隧穿来描述， 电流密度可表示为[7-9]

JFN = AEox
2exp - B

Eox

■

■
■

■

■
■ （2. 1. 1）

式中， A 是与 Si-SiO2 势垒高度 ϕb 相关的常数； B 是与电子有效质量 m*和 ϕb 有关

的常数。 当氧化层厚度减小并且 Vox下降时， 电子不再进入导带而直接隧穿梯形势

垒。 Vox小于势垒高度 ϕb 时， 直接隧穿电流密度可由式 （2. 1. 2） 来描述[10，11]。
当介质厚度小于 3. 0nm 时， 直接隧穿电流将是主要的电流传导机制。 由于

隧穿电流与氧化层的厚度成指数关系， 介质厚度缩小到 1. 0nm 时， 将引起不希

望的高泄漏电流， 导致高待机功耗、 可靠性问题及介质完整性问题。 NMOS 泄漏

电流将是栅介质缩小的制约因素。 由于空穴隧穿要通过较高的势垒， 因此 NMOS
隧穿电流约是 PMOS 隧穿电流的 10 倍[11]。

Jn = AC（Vg，Vox，tox，ϕb）exp
- B[1 - （1 - Vox / ϕb） 3 / 2]

Eox
{ } （2. 1. 2）
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式中， C （Vg， Vox， tox， ϕb） 是修正函数， 与 Vg、 Vox、 tox、 ϕb 有关， 由经验拟

合获得[11]。
C-V 和等效氧化层厚度　 低频和高频的电容电压 （C-V） 特性测量通常可以

用于提取金属-绝缘层-半导体 （MIS） 特性， 包括介质厚度、 平带电压、 固定电

荷和界面态密度等。 然而对薄栅氧， 特别是当栅氧厚度小于 2. 0nm 以下时， C-V
数据的测量和解读变得非常复杂。 随着介质厚度的减小， 穿过薄介质的隧穿电流

成指数增长关系 （氧化层物理厚度每减小 0. 2nm， 隧穿电流约增大 10 倍）， 在栅

电极和衬底中存在的串联电阻上将产生压降 （见图 2-2）。 栅介质可以等效为一

个与电压有关的电阻与电容的并联， 栅电极和衬底起分布串联电阻的作用[12]。
在强反型中， 沟道阻抗引起的电容衰减将变得很重要， 这就制约了测量 MOSFET
时可以采用的器件沟道长度[13]。

图 2-2　 薄氮氧化物的 Jg - Vg 即 C-V 曲线

（不断增加的氮分降低了隧穿泄漏， 将减小电容在反型和积累时的衰减）

（数据由应用材料公司提供[13] ）。
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近年来， 许多重要的工作都集中在精确的测量以及对电容电压曲线的解读

上， 这在本节的参考资料中有所体现。 介质的电学厚度是栅中电荷的质心与衬底

之间的距离[6]。 在栅介质界面附近的多晶硅中， 可动电荷载流子的耗尽， 特别

是反型时， 将使电荷质心偏离界面约 0. 3nm。 这个效应可以建模为氧化层电容串

联了一个附加电容[5]， 这将使得测定的电学厚度大于预期的厚度。 相似地， 在

衬底的反型层或积累层中， 载流子被局限在一个靠近表面的很窄的势阱中， 它们

在表面法线方向上的运动要通过量子力学来分析。 一个简单的解析表达式处理是

不合适的， 而正确的处理要求耦合有效质量的薛定锷方程和泊松方程的自洽求

解[14]。 用量子力学的观点分析反型层， 发现反型电荷的质心偏离界面 0. 3nm。
由于多晶硅耗尽和量子力学效应导致的电学厚度在超薄介质中变得日益重

要[5-15]。 因而实际测定的电容值与预计值之间产生了巨大的差异。
电容的有效厚度 （Capacitance Effective Thickness， CET） 是指电容介质的电

学厚度， 可表述为[12]

CET（V） =
ε0εSiO2

Agate

C（V） （2. 1. 3）

式中， ε0是真空介电常数； εSiO2
是 SiO2的介电常数； Agate是栅面积。 C （V） 是与

给定电压 V 对应的电容， 它包括了由于多晶硅耗尽和衬底的量子力学效应所增

加的串联电容。 因此 CET 与电极的类型、 电极的功函数以及电极的耗尽有关，
也与衬底掺杂和栅电压有关[12]。

相比之下， 介质的等效氧化层厚度 （Equivalent Oxide Thickness， EOT） 与电

极的性质以及衬底的掺杂均无关。 EOT 是指这样的等效氧化层厚度， 由 EOT 厚

度氧化层产生的 C-V 曲线与采用替代介质的 C-V 曲线相同， 可以由下式得出[13]：

EOT =
εSiO2

εhigh-k
·thigh-k （2. 1. 4）

式中， thigh-k是高 k 介质的物理厚度； 而 εhigh-k是介质的介电常数。 由于 SiON 或者

其他中、 高 k 介质的介质常数不知道， EOT 必须依照上面描述的电容测量方法确

定来获得[12]。 一旦 CV 测试完成， 接下来的数据校正和解读将是一个挑战。 人们

提出多种不同模型来分析多晶硅耗尽及量子效应并进而提取 EOT。 不同的模型

和算法将导致提取的 EOT 结果不同， 因此对比由不同方法获得的介质 EOT 时，
必须多加注意[12，13，16，17]。

制约超薄 SiO2 缩小的因素与替代介质　 如前所述， 栅介质缩小可以改善器

件性并能抑制短沟道效应。 但是有几个基本因素制约着 SiO2 进一步缩小到小于

1. 0nm EOT 的水平。 当介质材料的禁带宽度达到 SiO2 的禁带宽度时， 每个界面

的厚度大约是 0. 35 ～ 0. 4nm， 这样两个界面总厚度就达到 0. 7 ～ 0. 8nm[6]， 因此

SiO2 缩小的绝对物理限制就是 0. 7nm。 然而随着氧化层厚度的减小， 包括过多的
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泄漏和有限的甚至零性能增益等在内的其他实际的限制可能会先达到。 如式

（2. 1. 2） 所示， 随着介质物理厚度的减小， 隧穿电流将指数增加。 另外， 随着

介质厚度的缩小， 硅沟道和多晶硅电极的界面对 EOT 以及沟道迁移率的相对作

用增大[5，6]。 据报道， 随着介质厚度的日益减小， 较薄氧化层中较大的迁移率退

化将导致 Id sat下的增益比预期的小得多[62]。
硅的氮氧化物可以通过热氮化， 或在 NO、 N2O 或 NH3 中退火， 或由 SiO2 的

等离子氮化 （见图 2-3） 等方式生成。 介质中加入氮将通过几种途径改变材料的

特性 （见图 2-4）。 硼的穿通将使 PMOS 的 Vth发生很大的漂移， 并使介质的可靠

性衰退， 而氧化层中的氮对硼穿通则起到势垒阻挡作用。 随着氧化层中氮分的增

图 2-3　 电子能量损失谱 （EELS）
和化学分析电子能谱 （ESCA）

（测量表明： 等离子氮化在多晶硅-氮氧化物

界面引入有氮） （来源于参考文献 [4]）

加， SiO2 的折射率也将从 ηSiO2
= 1. 46

增加到 ηSi3N4
= 2. 0。 另外， 相对介电常

数将随着氮的增加而线性增加， 由 kSiO2
=

3. 9 增大到 kSi3N4
= 7. 5。 如式 （2. 1. 4）

所示， 为了保证一定的 EOT， 如果使用

的介质具有较高的 k 值， 就可以采用物

理厚度相对较厚的薄膜， 这样就可以减

小隧穿电流[5]。 然而， SiO2 中添加氮将

减小禁带宽度， 导致电子及空穴隧穿的

势垒高度 （ϕb） 降低[5，8，20，21]。 这意味

着因较大的 SiON 物理厚度而减小的直

接隧穿效应将部分地被较小的有效势垒

高度所抵消[18，20，21]。 氮氧化物一般在一

氧化氮 （NO） 中生长或者退火。 采用

NO 生成氮化氧化层的过程中， 氮的结合

受到制约， 并且氮一般只堆积在界面上。
对超薄氧化层， 必须提高氮的百分比

（5% ～20% ） 以进一步降低泄漏和阻止硼穿通[4]。 在生长 sub-1. 5nm 氧化层时，
采用等离子氮化可以更好地控制介质中氮的百分比和分布[4，24，27-29]。

介质中的氮元素影响着 NMOS 与 PMOS 器件的迁移率。 对 PMOS 器件， 在所

有的电场下， 空穴迁移率随着氮分的增加而降低。 而对 NMOS， 在低氮分时， 电

子迁移率的峰值随着氮分的增加而衰退， 但是高场下电子迁移率的下降随着氮浓

度的增加而有所改善 （见图 2-5） [23]。 薄膜中大量的氮会在界面处产生陷阱或者

成为载流子散射中心， 使迁移率发生巨大的衰退[10]。 氮对载流子迁移率的影响

可以通过氮的剖面分布以及氮元素靠近沟道的程度来调制[22]。
为了抑制栅泄漏电流和持续实现介质缩小， 针对有更高介电常数的替代介质
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图 2-4　 典型的热氮化和等离子 SiON 的 Jg -EOT 关系曲线

（如图 2-2 所示， 增加氮含量使隧穿电流下降， 数据由应用材料公司提供）

材料的热心研究一直在继续。 具有高于 SiON 介电常数的材料， 在产生同样的

EOT 时， 采用的物理厚度可以扩大 k / kSi3N4
倍， 因此根据式 （2. 1. 2） 将可以更好

地抑制隧穿电流。 氮化硅、 氧化铝、 氧化锆和氧化铪以及它们的硅酸盐都是正在

研究的几种高 k 介质。 替代介质的重要特性包括介电常数、 禁带宽度、 硅的能带

对齐、 热力学稳定性、 界面质量、 薄膜结构、 可靠性、 与栅电极以及 CMOS 工艺

的兼容性等[5，6]。 与高 k 栅介质材料相关的迁移率衰退 （特别是采用金属栅时）
问题的改善工作已经取得了重大的进展。 目前， 与 HfSiON 相关的极富意义的成

果已有报道[25]。 然而， 其他可能的基本特性， 如多晶硅金属氧化层界面的费米

能级锁定效应 （这导致阈值电压的巨大漂移） 迟滞了高 k 介质的采用[26]。 高 k
介质将很有可能首先用于对泄漏消耗要求非常严格的低功耗应用中。

2. 1. 3　 应变工程

从 Stohr 和 Klemn[30]以及 Wang 和 Alexander[31] 第一次制备得到均匀的 SiGe
合金到现在已有近 60 年了。 Johnson 和 Christian 的开创性工作以及 Braunstein 等

人关于单晶以及多晶 SiGe 合金的一系列文章为今天将 SiGe 引入先进的 CMOS 器

件奠定了基础[33-36]。 这些工作包括测量了锗在硅中摩尔百分比发生变化时， 晶

格常数和禁带宽度的变化。 他们的结论显示， 晶格常数从硅的 5. 43 到锗的 5. 66
之间呈现线性变化 （基于后来结果的二次拟合）。 在锗单晶与硅单晶之间约
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图 2-5　 等离子氮化长沟道 a） NMOS 和 b） PMOS 器件的归一化跨导

（随着氮分的增加 NMOS 的高场跨导得到改善， 而 PMOS 的高场跨导衰退）

4. 2%的晶格失配导致了 SiGe 合金电子能带结构的重大变化。 不像晶格常数在整

个组分范围内保持近似线性变化， GexSi1 - x合金的能带开始以较小的斜率线性下

降， 而当硅中的锗达到 85% 时将以很陡峭的斜率下降。 当硅在锗中的摩尔百分

比下降到 15%时， 合金的导带由一个类似于硅的导带结构 （Eg = 1. 14eV） 变到

类似于锗的导带结构 （Eg = 0. 67eV）， 导致能带发生跳变。 在合金组分的变化范

围内， 价带结构基本保持不变， 其最大值在中心 k （000） 处。 合金的导带开始

时类似于硅， 其最小值沿着 [100] 晶向在 0. 8 × 处。 但是在硅中锗的组分达到

85%时， 能带最小值由类似于硅跳变到类似于锗。
在硅上 GexSi1 - x的赝配淀积要求在生长方向上 （ [100] Si， 见图 2-6） 对晶

格常数进行重大调整。 在与生长方向平行的方向上， 在硅中锗组分的整个变化范

92第 2 章　 CMOS 器件与工艺技术



图 2-6　 硅上 GexSi1 - x的比例淀积导致

SiGe 合金晶格存在压应变

（Ge0. 2Si0. 8的晶格常数比硅约大 1% ，

并且在硅上赝配生长的临界

厚度可达几十纳米）

围内， 都要求晶格常数必须与硅的晶格常数保

持一致。 硅和锗晶格的金刚石结构变为在与生

长方向平行的方向上存在明显压应力的四方结

构， 因此应变的程度与硅中锗的克分子百分比

相关。 由硅上 GexSi1 - x的比例淀积带来的应变

通过分割能带而改变了导带和价带的结构。 例

如， 应变合金的价带被分割为重空穴和轻空穴

两个能带。 因为禁带宽度是价带顶与导带底的

能量差， 在硅中存在一定锗组分时， 应变

GexSi1 - x的禁带宽度将明显小于非应变合金的

禁带宽度[38-41]。
SiGe 合金禁带宽度变窄导致了异质结构 Si / Ge-Si 中硅和合金之间的能带偏

移。 在Ⅰ类能带排列中， 对应硅上淀积 Ge-Si 合金， 偏移发生在价带而导带基本

对齐。 而在Ⅱ类能带排列中， SiGe 上赝配生长硅， 导带和价带都发生偏移。 SiGe
合金的另一个重要特征是与硅相比具有较高的空穴迁移率， 这是因为锗的空穴迁

移率较高。 另外， 由于迁移率是散射和有效质量的函数， 因此在应变 SiGe 合金

中迁移率比非应变合金有进一步明显提高。 较低的有效质量和较小的散射是由于

能带图中简并度的提升[42-47]。
硅上 SiGe 的赝配生长和用于基础研究的异质结构都采用分子束外延。 然而，

在实际的生长中， SiGe 的淀积一般采用化学汽相淀积 （CVD） 的方法。 典型的

外延 CVD 系统的设计要考虑气氛和减压工艺。 原子级的清洁表面是选择性淀积

的关键， 硅的表面一般都要采用稀释的氢氟酸进行预处理。 在淀积之前， 晶圆首

先在炉内高温、 通氢气的气氛下烘焙， 去掉表面自然形成的氧化层。 而淀积过程

本身在较低的温度下进行， 采用的温度取决于淀积采用材料的化学组成。 一般用

硅烷或者二氯硅烷作为硅源， 用锗烷作为锗源， 并且为了提高氧化物和氮化物的

选择性， 采用 HCl 气体与硅烷和锗烷混合在一起[48]。 温度小于 800℃时在硅上

可以获得一个近似理想的选择性 SiGe 淀积。 独立区域温度控制的反应室设计与

最佳灯加热方式的结合， 再加上精确的温度控制和气流控制就可以实现均匀的淀

积， 且掺杂可高达 1021。 气体混合方式、 温度和反应室设计的优化， 以及掺杂气

流与锗气流的分开， 可以在整个晶圆上获得锗与掺杂浓度分布标准偏差 （1σ）
小于 1%的均匀性。

2. 1. 4　 快速热处理技术

快速热处理 （Rapid Thermal Processing， RTP） 是一项有着十余年历史的非

常重要的半导体制造技术， 它的发展历程可以回溯到 20 世纪 60 年代[49]。 RTP
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能取代传统的分批装片炉热处理有两个主要原因： 优良的气氛控制和减小的热消

耗。 气氛控制是 RTP 得到广泛应用的最初动力。 最初 RTP 工艺的应用是形成硅化

锑 （TiSi2）， 正好使得 RTP 特长得到充分发挥。 工艺中要求氮气气氛必须严格控制

使环境氧气的水平小于 10ppm㊀。 这种低氧含量在低流片量的单片 RTP 反应腔中很

易实现， 而在大流片量的批式炉管中则很难可靠地维持。 早期 RTP 系统的缺点是

温度控制和重复性不够好， 但是生长 TiSi2对温度控制和可重复性不很敏感， 而

RTP 较短的工艺时间则具有明显优点， 可以减小热退化和横向过度生长或桥接。

㊀　 ppm， 即 parts permillion， 百万分之一。

RTP 取代分批装片炉的第二个动力是可以减小晶圆在高温中的暴露时间。 在

高温氧化或退火时， 加热炉中温度缓慢的上升和下降 （典型的温度变化速率为

10℃ / min） 使晶圆长时间的处于高温下， 这些过长的时间将导致不必要的掺杂

和缺陷扩散。 如图 2-7 所示， RTP 使温度上升和下降加速， 典型的可以达到

75℃ / s， 这样就减小了晶圆过多的热暴露和不希望的扩散。

图 2-7　 在 RTP 和批式炉之间的 “热暴露” 对比

RTP 技术　 快速热处理要求设备具有特定的技术能力， 包括精确的气氛控

制、 高达 250℃ / min 的升温速度、 峰值退火温度均匀性 （3σ 为 3℃）、 300 ～
1200℃的温度控制范围和不受晶圆发射率影响的温度测量。 在多数的 RTP 工序

中都要求精确的气氛控制， 包括金属的硅化处理、 注入退火和热氧化。 早期 RTP
设备的气氛控制依赖于大范围的净化， 因为炉腔对生产环境是 “打开的”， 以装

卸每个晶圆。 这限制了生产量和最终能达到的气氛控制。 一种改进的方式是将

RTP 腔装在集簇设备上， 为实现纯净的氮气气氛， 采用真空装载锁完成快速的气

体交换。 集簇设备也可以用于单腔或者多腔工序。 气流模型的改进使非装载锁系
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统也可以在高产量的情况下达到低于 1ppm 的气体纯度。 在腔门打开时， 这些系

统在晶圆输运过程中一般采用高速气体纯化以最大程度地避免氧气的侵入。
在注入退火时， 为了达到要求的升温速度， RTP 要求由晶圆和直接支撑晶圆

的结构所组成的整个被加热物体的 “热质量” 尽量得小。 大多数 RTP 设备使晶

圆与腔体之间热隔离， 使用灯辐射方式满足快速升温时的热需求。 另外一种方式

是将晶圆快速地放入到一个其热质量比晶圆大得多的已加热环境中， 此时晶圆引

起的环境温度变化将很小， 然后晶圆逐渐达到环境温度。
为了在 RTP 要求的较大温度范围内均匀性达到 3σ （在一个晶圆内和多个晶

图 2-8　 未能实现有效均匀性控制

的中心和边缘温度分布

圆之间所有测量点的标准偏差

的 3 倍） 为 3℃的要求， 需要对

均匀性实现有效的控制。 由于

晶圆中心与边缘处表面积与体

积之比不相同， 在 RTP 加热过

程中的不同部分要求不同的能

量分布。 如图 2-8 所示， 在升

温过程中， 晶圆边缘的温度一

般高于中心的温度， 然而在温

度稳定后和降温时， 边缘的温

度又会低于中心的温度。 在采

用灯加热方式的 RTP 设备中，
解决这一问题的方法是在腔体

的中心和边缘的不同区域采用不同的灯组合， 并且在加热过程中调整不同灯的功

率， 保证不同时刻温度的均匀性。 为实现积极实时的温度均匀性控制， 最先进的

系统采用高速、 多点测量和多区域控制。
对均匀性控制最具挑战性的工艺是用于现代器件注入离子激活的高温尖峰退

火。 尖峰退火并不要求保持在峰值温度， 而是到达预期的温度后马上降温， 实现

一个三角形或者尖刺形的温度-时间分布。 注入离子的激活是与温度非常敏感的

工艺， 为了达到晶体管源漏区浅结的要求， 需要实现 3σ 为 3℃的温度控制。 图

2-9 所示为在 300mm 晶圆上距边缘为 3mm 范围内实现了上述温度均匀性的情况。
RTP 设备测温系统采用光学测温， 它测量晶圆本身的灰体辐射以确定温度。

在老式 RTP 系统中， 用热电偶直接接触测量温度， 但是这种方式由于热接触方

式以及局部的热扰动会引起温度误差和不均匀性已被淘汰。 准确的光学测量要求

知道测量波长处晶圆发射率的数值 （晶圆发射的能量与同样温度下理想黑体发

射的能量之比）。 测温装置设计采用两种主要的方式来应对这些挑战。 一种方式

是在晶圆下方创造一个高反射率的环境以实现理想黑体腔的特性， 因为这能增强
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图 2-9　 RTP 尖峰退火在 3σ 为 3. 2℃控制时的方阻均匀性 /可重复性

晶圆的有效发射率并减小可能出现的测量错误。 另外， 用一个分离的探针实时测

量发射率并且对任何存在的误差进行校正[51]。 第二种方式是实时测量灯功率周

期变化的反射系数来获得假设无晶圆发射时的发射率 （发射率 = 1 - 反射系数）。
然后， 用测量的发射率校正光学测温仪的读数[52]。

这些技术， 包括气氛控制、 低的热质量、 均匀性控制和温度测量， 共同构成

了 RTP 设备的核心， 并使 RTP 在很宽的温度范围内得到广泛的应用。 对未来的

65nm 到 45nm 的器件， RTP 退火的热消耗即使是已经受到了限制， 但对某些工

艺步骤来说还是太高。 一种方案是通过仅在晶圆的表面加热使暴露时间减小到毫

秒级。 这被称作热通量退火， 可以用闪光灯或激光实现[53，54]。
RTP 应用　 随着 RTP 工艺设备的改进和成熟， 现在具备了用于完成 CMOS

和 DRAM 制造的所有的热退火和氧化工艺。 主要的退火应用包括难熔金属硅化

物的形成 （例如 TiSi2、 CoSi2、 NiSi）、 离子注入退火、 BPSG 的稳定性和回流，
以及接触金属退火 （如 TiN）。 主要的氧化应用包括栅氧氧化和氮化、 隔离槽内

壁隔离层氧化和牺牲氧化层氧化。
从 20 世纪 80 年代开始， 自对准硅化钛技术被引入到 CMOS 工艺中， 减小了

源漏和栅区方阻， 在晶体管与金属互连之间实现较好的欧姆接触。 这道工艺是自

对准的， 因为在覆盖溅射金属后， 金属仅在金属源漏和栅区位置直接与硅接触的

地方形成硅化物， 并不在侧墙隔离层和隔离结构上形成硅化物。 近几年， 为了进

一步缩小器件尺寸， 使用的金属已由钛变为钴再到镍。 如图 2-10 所示， 自对准

金属硅化物一般经过两个 RTP 步骤形成。 在清洗和溅射或物理汽相淀积 （Physi-

33第 2 章　 CMOS 器件与工艺技术



cal Vapor Deposition， PVD） 完成覆盖金属膜淀积之后， 第一次 RTP 退火 （通常

称为 RTP1） 形成金属硅化物。 RTP1 的温度必须高到能使金属-硅发生反应并且

生成物要达到足够的厚度和希望的金属硅化物相， 但是温度又要足够低以免金属

硅化物横向生长到栅的侧墙隔离层上， 否则将导致栅与源漏短路。 气氛控制对

RTP1 来说是关键， 因为如果气体氛围中即使氧的比例只有百万分之几， 金属薄

膜也会很快被氧化耗尽。

图 2-10　 自对准工艺顺序

在选择性刻蚀移除侧墙隔离层和隔离区域上未反应的金属后， 第二次退火

（RTP2） 通过改变金属硅化物相或组分来减小方阻。 RTP2 一般要求温度高于

RTP1 几百度， 这个温度太高以致于在二次退火这一步内不会生成金属硅化物。
RTP2 的最高温度一般受到两个因素制约。 一是温度太高会出现形态衰退， 称作

凝聚。 另外如果温度太高可能使硅化物的相或结构发生变化， 导致电阻退化。
钛的硅化物是首次在逻辑应用中被广泛使用的材料。 TiSi2的 C49 相一般在

RTP1 阶段， 650℃、 30s 的条件下形成。 RTP2 将 C49 相硅化物变为 C54， 可以实

现大约 （13 ～ 16）μΩ·cm 的低电阻率， RTP2 的工艺条件一般是 850℃， 20s 或

者更低。 随着器件尺寸的缩小， 使得钛硅化物的应用范围很难扩展到 0. 25μm 以

下。 当线宽和金属硅化物的厚度进一步减小时， 使 C49 到 C54 相变成核过程中

不出现硅化物的凝聚将变得非常困难[55]。 这些限制要求高温时间必须更短， 而

在高温时工艺窗口最宽。
为了改善缩小变窄的线宽， 作为 TiSi2的替代者， 选用了钴硅化物。 在钴自

对准硅化物工艺中， RTP1 的工艺条件一般是 500 ～ 550℃、 30 ～ 60s 形成 CoSi。
RTP2 的工艺条件一般是 750 ～ 800℃、 30s 使 CoSi 变为 CoSi2， 此时电阻率将降到

14 ～ 18μΩ·cm。 在覆盖金属淀积期间， 钴一般被钛或 TiN 覆盖以防止其氧化。
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覆盖物将在 RTP1 与 RTP2 之间被选择性刻蚀掉。
在线宽缩小到 50nm 之下， 钴硅化物也开始受到器件尺寸缩小的制约， 并且

驱使业界用镍硅化物取代之。 一直到 30nm 线宽时， NiSi 还可以保持较低的方

阻[56]。 NiSi 可以用一步 RTP， 而不是如图 2-10 所示的两步 RTP 工艺实现， RTP
温度一般在 400 ～ 500℃。 然而， 栅长小于 100nm 的方阻的减小表明， 这会造成

窄线条产生过量的硅化。 采用两步 RTP 控制 NiSi 的形成可以解决过量的硅化和

由多晶耗尽及结泄漏带来的问题。 第一步， RTP1， 形成富镍相的硅化物 Ni2 Si，
而 RTP2 完成了实现低电阻率相 NiSi 的反应。 两步形成 NiSi 要求 RTP 设备具有

先进的能力。 首先， RTP1 要求较低的工艺温度， 250 ～ 350℃。 这低于一般光学

测量仪的测量范围。 第二步， RTP1 要求精确地控制温度均匀性。 硅化物的厚度

是由反应温度而不是由淀积的镍的厚度决定的， 并且硅化物生成反应对温度极其

敏感[57]。 最后， 像之前的钛和钴一样， NiSi 要求精确地控制环境气氛， 氧的含

量要低于 1ppm。
CMOS 工艺主要依赖于离子注入和 RTP 退火以确定对器件性能有决定作用的

杂质分布。 热退火的作用是修复离子注入带来的损伤并使杂质原子处于替位状

态， 起到提供载流子的作用。 由于 RTP 精确的热消耗控制， 使得晶体管尺寸在

横向和纵向的缩小成为可能， 因此已取代了用于离子注入退火的批式加热炉工

艺。 如图 2-7 所示， 由于减少了过多的热暴露时间， 使 RTP 在实现与批式加热

炉退火相同的方阻时， 能实现更浅的结。
RTP 热消耗已经得到连续的减小， 从原先 950 ～ 1050℃之间 30 ～ 60s 保温时

间的退火变为 1050 ～ 1100℃的 0s 尖峰退火。 将升温速度从 50℃ / s 提高到大于

250℃ / s， 可以使 RTP 热消耗得到进一步减小。 为了满足国际半导体技术路线图

（Inter national Technology Roadmap for Semiconductors， ITRS） 对源漏和其延伸的

轻掺杂结的要求， 热消耗还需要得到进一步减小。 ITRS 规定了这些结的结深和

方阻的目标， 如图 2-11 所示。 图中同时显示了 RTP 尖峰退火的低能注入耦合的

典型性能。
虽然 90nm 的要求可以达到， 但 65nm 要求结深和方阻进一步减小。 几个技

术的应用将使这种缩小成为可能， 这些技术包括热熔退火、 注入区的固态外延再

生长， 以及能在 RTP 退火时抑制扩散的离子同步注入。
几个因素能将 RTP 拓展应用到 CMOS 工艺中所有的热退火和氧化。 首先，

整个工艺流程中热消耗控制是关键器件尺寸能实现缩小的根本。 第二， 所有的氧

化层厚度和退火步骤都已经缩小到单片加工工艺的范围。 第三， 新颖的工艺， 例

如现场水汽生成， 已经使改善器件性能成为可能[59，60]。 最后， 单片工艺减小了

周期时间， 减少了工作量， 使改善生产效率和生产时间有了可能[61]。
总之， RTP 在半导体中是一项关键的和促成性的技术。 低温工序和毫秒级热
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暴露的扩展能力将使器件的继续缩小成为可能。 在未来的几年时间里， 单片工艺

的经济性和高效率将持续的促使热工艺从批式向 RTP 技术转换。

图 2-11　 显示有 RTP 能力和 ITRS 要求的方阻与结深关系曲线

2. 2　 在 CMOS 尺寸缩小中与前道工序相关的器件问题

CMOS 工艺持续缩小到 sub-100nm 范围后， 引起了大量在过去不太重要的器

件物理和工艺方面的问题。 因此， 对 CMOS 技术， 必须引入一些新的材料和新的

器件结构， 才能跟上国际半导体技术路线图预测的尺寸缩小步伐。 本节我们将研

究在逐渐缩小的 CMOS 器件中出现的与前道工艺相关的重要物理效应， 并从器件

和设计的观点出发来讨论一些新的工艺技术的影响。

2. 2. 1　 CMOS 缩小的挑战

在过去的 30 年， 传统的体硅 MOSFET 结构得到了成功的缩小。 然而， 在纳

米时代， 持续的缩小面临着基本的物理阻碍和经济性制约。 下面简要分析影响

MOSFET 缩小的主要问题和因素。
短沟道效应　 在理想的 MOSFET 中， 栅压对沟道导通状态有着完全的控制。

然而， 当栅长变得更小时， 漏区将对沟道电势影响更大。 栅长非常短的器件， 阈

值电压 Vth将明显减小， 导致关态泄漏激增， 在漂移区， 阈值电压的变化将变得

非常大。 为了抑制短沟道效应， 必须减小漏与沟道之间的耦合， 而增加栅与沟道

之间的耦合。 漏与沟道之间耦合的减小要求沟道和漏区有较小的耗尽区宽度， 这

可以由衬底的掺杂分布工程来完成。 沟道逆掺杂分布 （即掺杂浓度在表面最低，
向衬底内部不断增加） 和 halo 掺杂分布是减小耗尽区宽度的有效方法。 源和漏
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结也要求相应减小。 由于 halo 掺杂有着很高的掺杂浓度， 将在漏 - 衬结附近产

生高场， 导致能带间的隧穿引起较高的结泄漏。 为了增加沟道到栅的耦合， 必须

采用较薄的栅氧电学厚度。
等效栅氧厚度缩小　 较薄的栅氧， 或者较大的单位面积栅电容， 是改善关态

和开态器件特性所必需的。 现有最新技术使用了具有更好抗杂质穿通作用的氮化

工艺， 栅氧厚度已经减小到了 20Å 以下。 对于这样薄的 SiO2， 即使电源电压随

之减小， 直接栅隧穿泄漏还是不能忽略。 这引起了很严重的关态功耗问题。 为了

达到指定的等效氧化层厚度 （EOT）， 如果采用高 k 介质， 可以使用比 SiO2 更厚

的物理厚度， 这是解决这个问题的潜在方案。 当前， 高 k 介质的一些问题依然在

研究， 例如迁移率衰退和平带电压漂移。 了解了这些工艺技术的挑战后， 必须开

发出一些电路和系统级的技术以克服栅泄漏电流问题。 具体分析不同应用类型的

差异 （即确定高性能、 低工作功耗和低待机功耗应用）， 也有助于工艺技术与设

计需求之间实现更好的相互匹配。
与栅介质 EOT 缩小相关的是多晶硅栅耗尽效应。 当器件处于开态时， 对典

型的多晶硅掺杂浓度， 在多晶硅中会存在一个薄耗尽层 （约 1nm）。 这个耗尽层

削弱了栅到沟道的容性耦合， 或者说减小了栅的过驱动电压。 当栅介质的 EOT
接近 1nm 时， 栅耗尽层的附加影响就变得很重要了。 虽然增加栅的有效掺杂浓

度很有帮助， 完全解决这个问题的一种方式是使用金属栅电极。
沟道中的量子力学效应也给栅氧化层电容引入了一个附加的串联电容。 当垂

直电场足够高时， 在当前和未来 CMOS 器件中就会出现下述情况， 即沟道中载流

子的垂直运动 （与衬底表面垂直） 将被限定在一个势阱中。 与这个运动相关的

能态将从经典情况下的连续态变为离散态， 由此造成的一个影响是载流子分布的

峰值位于离开衬底氧化层界面很小距离 （约 1nm） 的地方， 这意味着给栅介质

EOT 又额外增加了几 Å 的厚度。 与多晶硅栅耗尽效应一样， 这也似乎是一个无

关要紧的问题， 直到 sub-100nm 技术节点， 这个效应才需要给以关注。 量子效应

与几个因素有关， 如垂直场、 衬底掺杂和在超薄体 MOSFET 中硅体的厚度。 这

是一个基本的物理限制， 不能简单地通过工艺改进解决。
沟道载流子迁移率　 沟道载流子迁移率直接影响着电路和器件的性能。 随着

器件的缩小， 有几个因素对迁移率产生不良影响。 为了控制短沟道效应， 通常采

用的高沟道掺杂浓度， 将导致更多的杂质散射， 使迁移率降低。 由于有些因素不

可缩放， 如热电压和硅的禁带宽度 （禁带宽度影响阈值电压的设定， 但是并没

有被认为是影响缩放的基本障碍）， 电源电压的缩小比例跟不上器件尺寸的缩放

比例。 因此， 沟道中载流子所处的平均垂直电场逐渐增加。 根据迁移率模型， 较

高的垂直电场使迁移率衰退。 由于 STI 工艺在沟道中产生了不希望的应力， 因此

也引起 n - MOSFET 迁移率的衰退。 另外， 大多数待选的正在评价中的高 k 介质
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的界面都比热 SiO2栅介质的界面更差。 较差的界面也使沟道载流子迁移率衰退

并对使用高 k 介质的 MOSFET 器件的性能退化有直接的影响。
改善载流子迁移率有几个可能的方案。 如前面所介绍的， ITRS 预测了沟道

应变工程技术的引入。 在一些新颖的器件结构中， 如绝缘衬底上的超薄体硅

（即 SOI） 或者 FinFET， 沟道掺杂极轻， 这也有助于改善载流子迁移率。
工艺波动　 工艺波动对设计而言是一个需要考虑的非常重要的问题。 随着器

件的缩小， 关键器件参数如阈值电压 Vth的波动将增加。 引起波动的原因很多，
主要来源包括掺杂源的波动、 氧化层厚度的起伏、 特征尺寸 （CD） 的起伏和线

条边缘的不平直。 对较小的器件尺寸， 沟道中掺杂总量降低， 因此统计波动上升

了 1 / N1 / 2， 这里 N 是杂质总量。 虽然最终的 Vth变化依赖于杂质分布， 但是从阈

值电压的角度而言， 将影响器件的进一步缩小。 一些要求沟道掺杂浓度非常低的

新颖的器件结构， 如双栅 MOSFET， 可以用来解决这个问题。 但是这些器件可能

对其他的波动源很敏感 （如硅体厚度）。 随着器件尺寸减小， CD 和薄膜厚度变

化的容差也随之变小。 除了工艺改进以实现更好的成品率和性能之外， 需要采用

更多的鲁棒性设计方法。
新颖的器件结构　 虽然体硅 MOSFET 的栅长被证实可以降到 15nm[64]， 但是

CMOS 的最终缩小将可能需要采用新颖的器件结构。 最近几年， FinFET 及其几

种多栅结构在业界和科研中已被证实可以成功地实现尺寸缩小。 超薄体 SOI
MOSFET 也是极有前途的选项。 缩小器件尺寸的实用解决方法必须是能以性能改

进或者减小每项功能开销的形式提供较好的收益。 这将要求以一种经济的方式整

合各种新颖的工艺和器件革新。

2. 2. 2　 量子效应模型

以前， 栅氧厚度是栅-沟道电容中支配性的因素。 然而， 随着栅氧厚度缩减

到 20Å 以下， 其他两个因素变得重要。 一个因素与沟道中反型层载流子的量子

限制效应相关。 另一个是在反向栅偏置时栅耗尽层电容。
直接影响关态电流的热电压不能缩小。 因此， 阈值电压必须足够大以使关态

泄漏电流可以接受。 再结合考虑到驱动电流的要求， 就限制了电源电压的缩小。
结果是沟道和氧化层中的垂直电场随着器件的缩小而增加， 衬底氧化层界面的强

垂直电场形成了一个势阱， 这将限制反型层载流子在垂直方向的运动。 在垂直运

动方面， 载流子将变成具有离散本征能级的二维电子气。 另外， 反型层载流子的

峰值分布取决于不同能带中所有载流子的波函数， 其峰值离衬底氧化层界面 1 ～
2nm， 从而在栅电极下产生额外的电容 （见图 2-12）。 当栅介质 EOT 缩小到 20Å
以下时， 此电容不再可以忽略。

反型层电荷分布的严格分析处理要求对氧化层和衬底区中泊松方程和薛定锷
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图 2-12　 额外的电容

（左图为反型偏置的 n + 多晶硅栅 n 沟道 MOSFET 的能带图沟道电子位于衬底界面附近势阱的离散能

带上。 电荷中心与衬底界面距离为 Xdc （dc 电荷中心）。 多晶硅栅的耗尽宽度是 Xgd （在 2. 2. 3 节讨

论）。 右图为栅电容层叠的交流等效电路。 Cgd， Cox和 Cac分别是栅耗尽电容、 栅氧电容和反型电荷

ac 电荷中心带来的电容）

方程自洽求解， 这需要采用数值计算方法。 反型层载流子分布取决于栅电压和器

件参数， 如沟道掺杂浓度和栅氧厚度。 基于数值仿真结果和实验数据， 提出的一

个经验模型可以对反型电荷 ac 电荷中心有一个简单的精度较好的估算[65]。 对于

薄氧化层和典型沟道掺杂水平情况， 在 ac 电荷中心 Xac、 栅电压 Vg、 阈值电压

Vth、 和栅氧 EOTtox之间存在如下普遍关系：

Xac = 6. 20 × 10 - 5 Vg + Vth

tox
■

■
■

■

■
■

- 0. 4

（2. 2. 1）

式中， Vg和 Vth的单位是 V （伏特）， 而 Xac和 tox的单位是 cm （厘米）。 图 2-13 所

示为式 （2. 2. 1） 表示的关系。 在 90nm 节点之下， Xac的范围是 8 ～ 10Å， 使反型

层电容的等效厚度 （CET） 增加 3Å。 对大约 10Å 的 EOT 的栅介质， 这将明显地

引起栅电容的减小。

图 2-13　 ac 电荷中心 Xac与 （Vg + Vth） / tox之间的普遍关系

上面模型是基于传统的体硅 MOSFET 结构。 在一些新颖的器件结构中， 如
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双栅 MOSFET 或超薄体 SOI MOSFET， 由于边界条件的不同， 描述数值结果的公

式可能会不同。

2. 2. 3　 多晶硅栅耗尽效应

当栅氧中存在电场时， 静电边界条件使多晶硅靠近氧化层界面附近的能带弯

曲。 当栅氧足够薄时， 硅栅和沟道之间的耗尽区所贡献的电容就需要特别注意

了。 图 2-12 显示了反型区栅电容各分量的等效电路。 等效栅电容 （即 CET） 与

这些电容分量的关系为

1
Cg

= 1
Cgd

+ 1
Cox

+ 1
Cac

=
Xgd

ε0εSi
+

tox
ε0εox

+
Xac

ε0εSi
（2. 2. 2）

式中， 变量的含义与图 2-12 中一致。 ε0 = 8. 85 × 10 - 12 F / m， 是真空介电常数；
εSi = 11. 7， 是硅的相对介电常数。 在式 （2. 2. 2） 中， 栅介质的物理厚度为 tox，
相对介电常数为 εox。 栅介质的 EOT 由下式给出：

EOT = tox
εSiO2

εox
（2. 2. 3）

式中， εSiO2
= 3. 9， 是 SiO2的相对介电常数。 因此， 从电容角度考虑， 厚度为 tox

的栅介质与厚度为 EOT 值的 SiO2膜等效。 通常用 CET 描述总的有效栅电容

CET =
ε0εSiO2

CG
≈EOT +

Xgd + Xac

3 （2. 2. 4）

图 2-14　 n - MOSFET 栅正偏置

时的能带图

（靠近氧化层界面的多晶硅栅中

存在着有限厚度的耗尽层）

Xgd和 Xac是与偏置有关的， 因此 CET 也依赖于栅压 VG。 在典型的器件工作条件

下， 栅耗尽和量子效应对 CET 分别贡献有几

Å 的厚度， 所以使用超薄栅介质时， CET 将明

显大于 EOT （按百分比计算）， 具体大小由栅

介质决定。 较薄的 CET 和较高的栅压将转化

为较高的反型电荷密度和较好的器件特性， 因

此， 随着每一代工艺技术中采用的电源电压的

减小， 栅层叠结构的缩小不仅要求栅介质

（EOT） 变薄而且要求栅耗尽效应缩小 （Xgd）。
采用静电学可以简单估算栅耗尽效应和

CET。 考虑一个偏置到反型区的 n - MOSFET
的 n + 型多晶硅 （见图 2-14 ）， 平带电压

（VFB） 和衬底电压降 （ϕs）、 栅电压降 （ϕg）、
氧化层电压降 （Vox） 之和等于栅压 Vg。
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Vg = VFB + Vox + ϕs + ϕg （2. 2. 5）

栅的掺杂浓度一般高于沟道掺杂浓度。 因此在亚阈区， 氧化层界面电位移的

连续性意味着栅极的能带弯曲小于衬底的能带弯曲。 在强反型条件下， 栅氧上界

面的边界条件是

εox
Vox

tox
= εSiEgate （2. 2. 6）

使用耗尽近似和假定栅的掺杂浓度 （Ngate） 为均匀掺杂时， 栅极电场 Ez可

以使用高斯定理求解

dEz

dz =
qNgate

ε0εSi
（2. 2. 7）

因此栅的电压降为

Vox = γG ϕg （2. 2. 8）

式中， γG≡ 2ε0εSiNgate / Cox， 其中 Cox = εoxε0 / tox。
在强反型开始前， 大约在 2ϕb = 2（kBT / q）ln（Nsub / ni）时， 衬底能带弯曲 ϕs达

到饱和。 注意

Vth = VFB + 2ϕb + γS 2ϕb （2. 2. 9）
式中， γS的定义与 γG的定义相似， 仅用 Nsub代替 Ngate。 因此式 （2. 2. 5） 变为

ϕg + Vox - （Vg + γS 2ϕb - Vth） = 0 （2. 2. 10）
当 Vg > Vth时， 栅耗尽宽度 Xgd可由式 （2. 2. 6 ～式 2. 2. 10） 求出

Xgd =
ε0εSi

Cox
1 +

2C2
ox

ε0εSiqNgate
（Vg - Vth + γS 2ϕb） - 1

■

■
■
■

■

■
■
■

≈
Cox（Vg - Vth + γS 2ϕS）

qNgate
（2. 2. 11）

对于给定的栅压、 氧化层厚度、 栅掺杂浓度和阈值电压， 结合电荷质心模

型， 可以由式 （2. 2. 4） 和式 （2. 2. 11） 估计 CET。 例如， 假定 EOT = 12Å，
VG = 1. 1V 和 Vth = 0. 3V， 由式 （2. 2. 1） 得到 ac 电荷中心 Xac = 9. 2Å。 进一步假

定 Nsub = 3 × 1017cm - 3和 Ngate = 1 × 1020 cm - 3， 可以估算得到栅耗尽层宽度 Xgd =
15. 7Å。 因此， 量子效应和栅耗尽效应一起对 CET 的贡献为 8. 3Å， 而栅介质的

贡献为剩下的 12Å。 显然， 对于很薄的 EOT， 再缩小栅介质对于减小 CET 作用

已经不大了， 因为多晶硅栅耗尽和量子效应的作用在 CET 中占的百分比已经很

高。 因为量子效应的贡献不能被减小， 因此通过工艺改进或者使用新颖的栅电极

材料 （如金属栅电极） 来减小多晶栅耗尽效应就变得非常关键。 国际半导体技

术路线图 （ITRS） 预测， 在未来几年， 量子效应和栅耗尽效应会给 EOT 附加

8Å， 而在 2007 年， 65nm 中将采用金属栅， 它会给 EOT 附加 5Å[66]。
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2. 2. 4　 金属栅电极

多晶硅栅耗尽问题在几代工艺中都是制约器件性能改善的瓶颈。 如前面讨论

所指出的， 多晶硅栅不能符合最新的 ITRS 要求， 使用金属栅电极将是解决这一

问题的方案。 通常金属栅比金属硅化物多晶硅栅有更低的栅阻抗， 这将有助于减

小 RC 时延， 这是采用金属栅的又一个好处。
使用金属栅电极对工艺和集成提出了许多挑战。 从器件和设计的角度看， 栅

的功函数是主要的关注点。 沟道掺杂适当时， 使用 n + / p + 多晶硅电极可以很容

易地获得合适的 n -和 p - MOSFET 阈值电压。 对于体硅 CMOS， 使用金属栅很难

满足同样大小栅功函数的要求。 一般地， 功函数高 （类似 P + Si - ） 的金属是非

活性的， 因此很难刻蚀掉， 而那些功函数低的金属又活性太高， 与栅介质接触时

会带来热稳定性问题。 在体硅 CMOS 中使用功函数大小适中的金属时， 将导致

n-和 p-MOSFET 的阈值电压大大高于希望值。 但是， 还是可以在两种类型的器件

中使用同一种金属， 然后分别调整两种类型器件上的金属功函数以优化这两类器

件的阈值电压。 当前， 一种可接受的金属栅方案仍在研究中。 除了获得合适的功

函数， 功函数分布的严格控制也是金属栅技术中非常重要的问题。
高 k 栅介质的使用影响着阈值电压的精确设定。 许多高 k 介质具有高界面陷

阱密度和固定电荷， 这将引起显著的 Vth漂移和较大的 Vth变化。 另外， 当高 k 栅

介质与金属栅一起使用时， 将发生一项重要的物理效应。 首先通过实验观测到，
当使用不同栅介质时， p-MOSFET 的钼栅会有不同的栅功函数值 （见图 2-15）。
这可以用这些介质的界面偶极子具有不同的屏蔽效应来解释[68]。 多晶硅栅很少

受这种效应的影响， 因为在禁带宽度中的能带密度可以忽略。 理论模型预测， 在

高 k 介质上实现与 n + / p + 硅类似的功函数， 需要金属功函数有非常大的范围，
这给候选的金属电极施加了一个更加严格的限制。

图 2-15　 采用 p-MOSFET 测得的在不同栅介质上的钼栅的功函数视在值

（功函数随钼栅下方的栅介质不同而不同， 并与真空值不同） （来源于参考文献 [67]）
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对于沟道掺杂浓度非常低的器件， 比如 FinFET 或超薄体 SOI MOSFET， 合

适的 Vth要求栅功函数更靠近硅禁带中央。 因此， 候选金属的选择会稍稍容易。
据仿真预测， 对于 FinFET， 偏离硅禁带中央 ± 0. 2eV 的栅功函数是适合于 p-和
n-MOSFET 器件的[69]。 为了实现使用金属栅得到相对较小的功函数范围， 有几

项技术可以被采用， 例如， 掺杂的镍硅化物栅、 在钼中注入氮， 以及金属混合及

合金。 然而， 一个完整的方案还有待研究。

2. 2. 5　 栅直接隧穿泄漏电流

对超薄栅氧， 即使在低栅压下， 由于直接隧穿过程， 会有相当的栅泄漏电流

存在。 随着器件的缩小， 考虑功耗问题时， 栅泄漏电流就变成了日益严重的问

题。 在 65nm 工艺中， EOT 接近 1nm， 要求栅泄漏电流比 1nm SiO2泄漏电流小几

个数量级 （随着应用对象的不同有所不同）。 因此， 作为 SiO2栅氧的替代物， 高

k 栅介质的研究正紧锣密鼓地进行。

图 2-16　 a） 一般情况下， 建立穿过薄栅氧的直接栅隧穿电流模型需要三个分量。
在低栅压下， b） 对 n-FET 主要贡献是 ECB 隧穿，

c） 对 p-FET 主要贡献是 HVB 隧穿 （来源于参考文献 [71] 和 [72]）

在低于 20Å 的情况下， 常规的硅热氧化物不能再作为电子和空穴的有效势

垒， 因而会引起了不可接受的高栅泄漏电流。 不像 Fowler-Nordheim 隧穿机制那

样， 对于直接隧穿电流没有一个简单的解析方程。 另外， 沟道载流子的量子制约

效应在计算沟道电流时不能被忽略。 因此， 隧穿电流的严格的物理模型包括自洽

求解薛定锷方程和泊松方程以及计算不同量子态下载流子的分布[70]。 另一方面，
一个相对简单的解析模型， 对于电路仿真和栅泄漏的快速估算非常有用。 Lee 等

人提出了一个半经验的 SiO2直接隧穿模型[71]。 一般情况下， 需要采用下述三个

直接隧穿分量组成总的栅泄漏电流模型： 电子导带 （ECB） 隧穿、 空穴价带

（HVB） 隧穿和电子价带 （EVB） 隧穿 （见图 2-16）。 随着偏置条件的不同， 一

些机制可以被忽略。 例如， 当氧化层电压 Vox 小于硅带隙电压 1. 12V 时， 不会
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发生 EVB 隧穿。 在低 VG （ < 1. 5V） 情况下， 对于 n-FET， 反型偏置栅泄漏主要

分量由 ECB 贡献， 而对 p-FET 时， 则是 HVB。
对每种隧穿机制， 直接隧穿电流可以由下式表示：

J = q3

8πhϕbεox
C（VG，Vox，tox，ϕb）exp -

8π 2moxϕ
3
b

3hq Eox
1 - 1 -

Voxq
ϕb

■

■
■

■

■
■

3 / 2

[ ]{ }
（2. 2. 12）

式中， 指数项代表在导带边界载流子隧穿概率的 WKB 近似， 而 C 基本上是为了

在低栅压范围能正确描述的 Jg - Vg变化关系的经验形状因子。

　 　 　 C（Vg，Vox，tox，ϕb） = exp 20
ϕb

Vox - ϕb

ϕb0
+ 1■

■
■

■

■
■

α

1 -
Vox

ϕb

■

■
■

■

■
■[ ]
Vg

tox
N （2. 2. 13）

式 （2. 2. 13） 中的 N 与隧穿载流子密度相关。 对反型区和积累区， N 的一般表

达形式为

N =
εox

tox
Sln 1 + exp Vge - Vth

S
■

■
■

■

■
■[ ] + vt ln 1 + exp -

Vg - Vfb

vt
■

■
■

■

■
■[ ]{ } （2. 2. 14）

在式 （2. 2. 14） 中， S 是亚阈值摆幅； vt是热电压； Vth是 MOSFET 的阈值电压。

图 2-17　 Lee 与 Hu[71]的直接隧穿模型与实验数据以及仿真结果符合得很好

该模型中的拟合参数是有效质量 mox、 势垒高度 ϕb和 ϕb0以及 α。 对不同的

栅偏置和栅与衬底掺杂类型， 选用合适的参数都会使模型与隧穿电流符合。 对于

上述隧穿的每个分量， 模型参数是不同的。 图 2-17 所示为该模型的精度。 图中

虚线是数值仿真的结果[70]、 实线表示解析模型计算结果， 而实心点符号是实际

器件的测量数据。 可以看到三种结果之间符合得很好。 除了 SiO2， 上述模型也

在单层非 SiO2介质应用中得到证明[72]。 业已表明， 对于采用喷射汽相淀积 （Jet
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Vapor Deposited， JVD） 技术生长的氮化硅， 直接隧穿泄漏也可以与使用单独一

组拟合参数的这个模型符合得很好。 表 2-1 总结了在使用 SiO2和 JVD 氮化硅栅

介质的 n-和 p-FET 中主要隧穿机制的参数。 势垒高度可以通过其他方式获得，
因此， 实际上仅仅有效质量和 α 需要通过实验栅泄漏数据确定。 为了更适合于

有效的数值实现， 这个模型的概念经过适当修改， 被包括到 BSIM4 栅泄漏模

型中[73]。
表 2-1　 SiO2和 JVD 氮化硅栅介质的直接隧穿模型参数

SiO2 JVD 氮化硅

ECB HVB ECB HVB
ϕb 3. 10 4. 50 2. 10 1. 90
ϕb0 3. 10 4. 50 2. 10 1. 90
mox 0. 40 0. 32 0. 50 0. 41
α 0. 6 0. 4 0. 4 1. 0

应该注意到， 使用一些高 k 栅介质时， 在高 k 栅介质和硅衬底之间存在一个

薄界面层， 这既可以是为了获得更好的薄膜质量而有意引入的， 也可能是在高 k
层和衬底之间由不希望的化学反应生成的。 因此栅绝缘层实际上包括了两个或者

更多层不同的介质。 由于上述模型是基于单层的概念， 并不能被应用到多层介质

结构。 最近的一项工作将 BSIM4 中的单层隧穿模型拓展到了多层情况下[74]。 结

果表明， 通过对多层中的每一层构建合适的用 BSIM 模型里隧穿参数表示的隧穿

概率， BSIM 直接隧穿模型也与多层栅介质的实验数据符合得很好。 目前， 对于

明确知道层结构的多层隧穿的实验栅泄漏数据非常有限。 随着高 k 栅介质工艺技

术的进一步改进， 模型也需要进一步提炼。

2. 2. 6　 寄生电容

栅与源 /漏之间的电容是影响 CMOS 器件和电路性能的重要因素。 栅和源-漏
之间的耦合， 一部分由于直接交叠产生， 其不能随着普通工艺技术的缩小而成比

例的缩小。 因此， 对于更短栅长的器件， 寄生电容变得更加严重。 隔离层介质材

料影响着边缘电容。 另外， 用高 k 栅介质取代 SiO2栅氧化层也影响着寄生分量。
虽然非常准确地计算电容要求二维数值计算， 但是一个简单的物理模型可以被用

来理解这些机制[75]。 如图 2-18 中三个箭头所示， 栅到漏 （或源） 电容包含了三

个耦合途径： 两个边缘分量和栅到漏的直接交叠。 侧墙区两侧的边缘电容为

C1 =
εSPCRW

α ln 1 +
tG
tox

■

■
■

■

■
■ （2. 2. 15）

式中， W 是器件的宽度； tG和 tox分别是栅介质和栅的物理厚度； α 是如图 2-18
中所示的角度； εSPCR是隔离层介质的介电常数。
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图 2-18　 MOSFET 的栅与漏之间耦合路径简

图 （三个耦合路径均用箭号标出， 器件宽度

方向与纸面垂直） （来源于参考文献 [75]）

直接交叠电容等于

　 　 C2 =
εoxW（d + Δ）

tox
（2. 2. 16）

式中， d 是交叠长度； 当 α 是 π / 2
时， Δ 是零。 结侧面的耦合电容

等于

　 C3 =
εoxW
β ln 1 +

xjsinβ
tox

■

■
■

■

■
■ （2. 2. 17）

式中， β = πεox / 2εSi。 注意， 当栅下

存在自由载流子时， 耦合途径将被

屏蔽， 因此在强反型时， 这部分不

存在。 在上面几个表达式中， 所有的介电常数值的单位是 F·cm。
C1与器件宽度和侧墙介质的介电常数有着线性关系， 而与栅和栅氧之间厚

度之比的关系较弱。 假定 α = π / 2，εSPCR = 3. 9ε0 （SiO2），tox = 12Å，Xg = 1000Å，可
以得到 C1 = 0. 097fF / μm。 更厚的物理栅介质可以稍稍减小 C1。 如果使用高 k 介

质， 使得 tox =48Å （EOT 仍然是 12Å）， 而其他一切都与上面例子中的一样， C1只

减小到 0. 068fF / μm。 C1减小的关键是确保侧墙介质有较低的介电常数。 如果用氮

化物侧墙取代 SiO2， 由于 εSiN≈2εSiO2
， 边缘电容将增加到大约为原来的 2 倍。 如果

在栅介质刻蚀期间， 高 k 介质不能从侧墙区的底部完全清除， C1也会显著增加。
直接交叠电容 C2随着栅沟道电容 Cox缩小而线性缩小， 其主要变量是交叠长

度 d。 希望 d 尽量小， 因为这样可以减小交叠电容。 然而， 结果显示， 为了避免

短沟MOSFET 中驱动电流的衰退， d 必须为 15 ～ 20nm[76]。 如果源漏扩展 （SDE）
深度或 SDE 到栅的交叠太小， 会增加沟道的串联阻抗， 引起漏电流衰退。 图

2-19显示了减小 Miller 电容 （CM = C1 + C2） 和改善驱动电流 Id sat之间的折衷。 为

了避免驱动电流衰退， 要求交叠不能小于一个最小值意味着随着器件的缩小， 交

叠电容相对于栅电容 Cox 将变得更大。 假定栅介质 EOT = 12Å， 最小交叠为

15nm， 会有 0. 43fF / μm， 而对于 60nm 的沟道长度， 栅沟道电容是 1. 73fF / μm。
寄生电容的另一个来源是源漏结电容。 p-n 结存在耗尽区。 当结偏置电压改

变时， 耗尽宽度随之变化， 从而对电容负载产生影响。 在 MOSFET 中， 这些结

的一侧一般都是重掺杂， 因此耗尽宽度主要由轻掺杂一侧决定：

C j =
εSiε0

XD
≈

εSiε0Nsub

2 （ϕbi + VR）
（2. 2. 18）

式中， XD是耗尽层宽度； Nsub是衬底掺杂浓度； VR是结上的反偏电压； ϕbi是 p-n 结内

建电势。 式 （2. 2. 18） 给出的是单位面积结电容。 为了使总电容最小， 保持结区下衬

底掺杂浓度尽可能低就显得非常重要。 另外， 电路版图中结面积也应该尽量小。
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图 2-19　 对给定的工艺， 侧墙偏移尺寸对 Miller 电容

（交叠电容加边缘电容） 与饱和漏电流的影响[76]

（实验表明， 用来控制 SDE 注入与栅边界之间距离的侧墙偏移尺寸为 0 ～ 40nm， 使得 SDE 到栅的交叠

可以在 40 ～ 0nm 范围调节。 当交叠长度低于 15 ～ 20nm 的最小值时， 漏电流就会发生退化）

高 k 栅介质会增加一个附加的耦合通道， 而这在 SiO2中不重要。 如图 2-20b

图 2-20　 3 种情况下 Vth的漂移特性

（对于给定的 EOT 值， 单层高 k 介质 （图 b） 的物理厚度比 SiO2 （图 a） 更大， 一个更现实的栅介质结

构是在一个薄的低 k （如 SiO2） 界面层上加一层高 k 介质 （图 c）。 对超薄 SiO2来说， 源-漏与沟道之间

的边缘电场是可以忽略的， 而使用高 k 介质的情况， 边缘电场增强）

所示， 当栅介质的介电常数很高时， 为了得到给定的 EOT， 它的物理厚度会远

大于相应的 SiO2 的厚度。 漏和源的边缘电场通过厚栅介质的侧面影响着沟道。
附加的耦合使短沟器件特性衰退。 通过仿真对比了图 2-20 所示 3 种情况下 Vth的

漂移特性。 对于相同的 EOT， 图 2-20 中栅介质分别设定为： 图 2-20a 是 SiO2；
图 2-20b 是高 k 介质； 而图 2-20c 是在一个分界层上有高 k 介质[77]。 假定器件的

参数相同， 1. 5nm 的 EOT 可以采用 1. 5nm 的 SiO2， 也可以采用 k = 200 的介质，
或者是在 1. 0nm 的 SiO2上采用 k = 200 且 EOT = 0. 5nm 的介质来实现。 图2-21所
示为阈值电压与栅长的函数关系。 由图可见， 当使用 k 值非常高的单层介质时，
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图 2-21　 阈值电压与栅长的函数关系
（图 2-20 所示的 EOT 均为 1. 5nm 的三个栅层叠结构的

Vth偏移特性。 对于高 k 值单层栅介质， 由于栅介质侧面

增强了漏 - 源与沟道之间的耦合， V th发生了明显的衰

退。 采用薄的低 k 界面层可以有效地防止退化）

Vth的漂移特性衰退很严重。 而

采用低 k 值的薄分界层可以有

效避免这种不希望的作用。 仿

真结果也表明， 即使 EOT 不同，
如果物理 tox 与栅长之比相同，
也会产生相同量的短沟性能退

化。 应该注意到， 当前最有希

望的高 k 介质也比仿真中假定

的 k 值要低得多。 因此， 除非

栅长变得小于 40 ～ 50nm 使 tox /
LG将变得足够大， 否则这个效

应不是很重要。 总之， 从短沟

道效应的角度考虑， 即使非常

高的 k 值很有用， 但是也是不

希望的。
从器件的角度看， 使用高 k

介质的唯一好处就是减少直接隧穿栅电流。 目前， 高 k 介质存在大量的器件和工

艺问题， 例如迁移率衰退、 平带电压漂移等。 不管可制造的高 k 方案的可用性，
功耗问题必须通过多个领域的前沿技术来解决， 包括从器件和工艺到电路和系统

设计。

2. 2. 7　 需要关注的可靠性问题

器件的可靠性是 CMOS 工艺需要考虑的关键问题。 更小的器件尺寸和新材料

的使用， 如铜 /低 k 介质、 高 k 栅介质和金属栅电极， 都对 CMOS 器件可靠性有

着重要的影响。 集成规模不断增大对电路中的每个单元提出了更加严格的可靠性

要求。 测试低失效率复杂电路的开销和时间也是一个严重的挑战。 下面简要分析

与前道工艺相关的 CMOS 可靠性问题。
经时介质击穿　 在过去的几十年， SiO2经时介质击穿 （TDDB） 的机制一直

是一个非常活跃的研究领域， 但是尚未得到一个毫无疑义的结论。 随着工作电压

和栅氧厚度的缩小， 新的失效模式如软击穿也变得重要了。 最近几年， 一个重要

的主题就是建立一个通过高压和高温加速寿命实验预测低压工作寿命的正确流

程。 一个相关的问题是： 对于 SiO2栅介质缩小的可靠性限制是什么？ 一些研究

者相信随着微观和宏观栅氧均匀性的改善， SiO2栅介质可以缩小到 20Å 以下， 这

与最近的制造实践结果一致。 Weir 等人的一项研究结果证实， 1. 2V、 70℃ 时

16Å 的氧化层是可能的[78]。 基于目前的认识和 ITRS 提出的栅泄漏要求， SiO2的

84 纳米 CMOS 电路和物理设计



缩小可能被直接隧穿泄漏限制， 而不是 TDDB 可靠性。
关于高 k 介质的 TDDB 可靠性的研究远少于关于 SiO2的研究。 一般地， 许多

高 k 介质都有更小的禁带宽度与更高的界面和体陷阱密度， 这对它们的 TDDB 可

靠性有不好的影响。 现在已经有一些基于氟的栅介质的研究， 这种介质被认为是

最有前途的栅介质候选者。 一些技术， 如衬底和高 k 介质的氮化， 表现出可以改

善 HfO2栅介质的击穿电压[79]。 然而， 高 k 介质其他不希望的效应， 如迁移率衰

退， 是影响它被采用的主要因素。
热载流子效应　 MOSFET 在正常工作时， 高的横向电场会在漏附近产生热载

流子， 这将损伤栅介质并引起器件特性的衰退， 如 gm衰退和 Vth漂移。 随着沟道

长度的减小， 对于给定的电源电压， 沟道中峰值电场将增加。 电源电压的降低将

减轻这个问题。 调整掺杂分布也可以改善热载流子可靠性。 在现代 CMOS 技术

下， 电源电压可以减小到接近于 1V， 因此热载流子的能量将小于热发射和碰撞

电离所需的最小能量。 然而， 在电源电压减小到这些关键能量水平以下时， 并没

有观察到载流子衰退的突然变化[80]。 另外一些热载流子衰退机制被提出以解释

这些实验观察结果。 虽然在实际应用中， 热载流子不是工艺缩小的阻碍， 但是热

载流子可靠性将仍然是需要给以适当关注的议题。
负偏压温度不稳定性　 负偏压温度不稳定性 （NBTI） 是 p-MOSFET 中阈值

电压漂移的重要原因。 在 NBTI 应力下， 源、 漏和衬底接地， 而栅被偏置到一个

负的应力电压。 在高温时， 这样一个偏置将增加栅氧中正电荷的产生和界面态的

产生。 因此， 导致 gm衰退和 Vth漂移。 在一些模拟和混合信号应用中， 需要阈值

电压极度稳定。 NBTI 是这类电路寿命的限制因素。 Reddy 等人的研究报告报道

了 NBTI 对现代数字电路的影响[81]， 结果表明， 静态 CMOS 工作时主要的衰退模

式是 p-MOSFET NBTI。 当工作频率下降时， 受 NBTI 应力作用， 环形振荡器的相

对频率衰退增加。 另外还发现， NBTI 应力导致了 SRAM 静态噪声裕量退化。 可

以预计， 随着工艺的缩小， NBTI 对电路的影响日益重要。
最近一项研究显示， 按照 Vth的漂移量达到一定值来定义寿命时， 采用超薄

氮化栅氧的 p-MOSFET 的寿命将主要由 NBTI 限制。 在现代 CMOS 技术中， 广泛

使用氮化栅氧技术抑制硼穿通。 然而， 观察表明， 氮化将减小 p-MOSFET 的 NB-
TI 寿命。 在 Jeon 等人的研究中[82]， 使用氮化栅氧厚度为 13Å 的 0. 13μm CMOS
工艺制造 MOSFET。 图 2-22 所示为在 NBTI 应力、 HCI 应力下的 p-MOS 和在 HCI
应力下的 n-MOS 的寿命。 由图可见， 对 p-MOS， NBTI 应力下的寿命比 HCI 应力

下的寿命低几个数量级， 因此 NBTI 成为电路寿命的限制因素。 将应力温度从

110℃升到 150℃， NBTI 寿命将更短。 对于一些待选的高 k 介质， 仅有非常有限

的数据可以使用， 并且对于电路级的广泛研究也很缺乏。 可以看到， 对当前和未

来的 CMOS 技术， NBTI 可靠性对于器件技术和电路设计都是非常重要的议题。
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图 2-22　 热载流子应力寿命和 0. 13μm CMOS 技术中 PMOS NBTI 应力寿命
（在正常的 Vdd值下， n-MOS 和 p-MOS 的 HCI 寿命远长于 NBTI 应力下 PMOS 的寿命）

（来源于参考文献 [82]）

2. 3　 后道工序互连线技术

在 350nm 工艺之前， 互连技术的发展在不断改善集成电路密度、 性能和每

项功能成本方面起着关键的作用。 受性能改善的驱使， 互连线缩小的连续进展导

图 2-23　 工艺缩小对芯片性能的影响： （总时延中占主要成分的互连线时延）
a） 铝与铜中的互连线和栅时延　 b） 一个时钟周期信号可达到的面积百分比

致了线条更厚、 更窄、 线间距减小、 单位长度阻抗更低和电路工作频率更快。 多

层互连及低 k 介质提供了比先前铝互连线工艺更快的电路速度、 减小的信号干扰

和更好的可靠性等优势。 然而， 后道工艺 （BEOL） 的关注仍然是电迁移、 热特

性、 工艺控制、 多层整合和在未来片上系统 （SoC） 中最重要的高速全局信号等

几个关键问题。 在纳米时代， 互连线时延已经是总时延的主要部分。 如图2-23a
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所示， 在 130nm 及更小时， 即使是采用铜互连后道工艺， 互连线时延会超过门

时延。 对 90nm 工艺， 互连时延大约占总时延的 75% [1]。 而且， 由于芯片功能的

不断增加， 单个芯片的面积随着工艺的减小而增大， 因而如图 2-23b[83] 中所示，
在一个周期内将信号送到芯片的各个部分变得越来越困难。 为实现频率提升， 全

局性信号需要采用流水线传递， 当信号通路跨越功能模块时， 将导致较高的等待

时间和功率消耗。 由于这些缩放效应， 所有电路性能优化的重点就要从门级逻辑

设计变成以互连为中心的设计。

2. 3. 1　 互连缩放

与 FEOL 缩放能提高电路性能相比， 由于互连线横截面面积的快速减小， 互

连尺寸的缩小却会产生较长的时延。 为了应对 RC 时延的增加， 从几何结构和材

料方面， 已经采用了各种的改进。 如图 2-24 所示， 典型多层结构的特性包括：

图 2-24　 90nm 时多层互连结构的典型截面图

● 大纵横比 （纵横比定义为互连的厚度与宽度之比）。 因为金属到地的电容

（Cg） 约与线宽成比例， 而金属阻抗 （R） 与横截面面积 （线宽与线厚度的乘积） 有

关。 当互连节距减小时， 较大的纵横比可以实现较小的 RC 时延。 这个趋势在全局互

连中极受欢迎， 而在局部互连时， 较低的纵横比也是可以接受的， 因为局部互连的连

线较短， 信号的路径时延对 RC 时延的增加不敏感。 与高纵横比相关的两个问题需要

加以注意。 首先， 要用金属完全填充一个深而窄的槽是很困难的。 因此， 纵横比大于

4 的互连和通孔的形成变得不可靠， 特别是对于双镶嵌结构工艺。 第二， 对于较大

的纵横比， 互连线厚度的增加会导致与相邻互连之间产生较大的耦合电容 （Cc），
这会增加 RC 时延成分并且增加信号

耦合噪声。 这两个不希望的影响限制

了未来技术换代中的这种缩放。
● 分层互连。 在多层金属化中，

缩减局部互连节距并增加其他互连层

次中的厚度和宽度， 可以满足更高的

电路密度、 减小的 RC 时延和更小的

阻性损耗要求[83]。 在过去的 10 年，
可用的金属互连层数增加了 3 倍[84]，
目前工艺 （约90 ～180nm） 中有 6 ～
10 层金属， 图 2-24 为一个多层互连

实例示意图。 局部范围和中等范围互

连一般用于连接功能块内部的门， 而

全局互连一般用于实现不同功能单元

之间的互连。 除了信号传输 （如数据
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总线）， 宽而厚的全局互连也用于时钟和电源线， 或构成片上螺旋电感。 同一层上

的金属互连一般是平行分布， 而与相邻层次上的互连线走向垂直。 最近， 对于全局

性互连， 对角线走向互连的引入比传统的直角互连结构的路径时延减小了19. 8%， 并

且线长减小 29. 3% [85]。 然而， 在以前， 这个技术对数据库的大小、 光学邻近修正和

掩膜写时间都提出了很大的挑战。 这些问题的解决是未来技术成为可能的关键； 电子

设计自动化 （EDA） 公司和掩膜制造公司正在努力工作， 以实现对角线走向互连。
● 局部和全局互连的不同缩小方式。 为了与衬底上 MOSFET 的密度相匹配

并维持 RC 时延， 局部互连的节距与长度的缩小速度比垂直尺寸快得多。 全局互

连的缩小是由芯片边缘的长度决定的， 其长度会随着栅尺寸的增大而增加。 因

此， 全局互连的信号时延随着一代工艺到下一代工艺而增加， 限制了整个芯片性

能的提高 （见图 2-23）。 为了支持高性能处理器性能改善要求的频率提升， 需要

采用补偿技术， 如增加转发器和流水线全局信号。
● 铜互连和低 k 介质。 因为互连缩小是制约电路速度提高的主要瓶颈， 业界

做了很多的工作努力把新的 BEOL 材料整合到硅工艺中。 两项主要的改进包括将

金属材料铝改为铜、 采用低 k 介质取代二氧化硅层。 这些方式不仅有效地减小了

单位长度互连的 RC 寄生参数， 而且有助于改善 BEOL 的电迁移可靠性。 另一方

面， 对互连最困难的挑战包括工艺集成、 互连尺寸控制和电气可靠性。 当工艺进

入纳米时代， 即使是低 k 铜， 对于希望未来全局信号更快的要求来说也是不够

的[85]。 为了持续这种成功， 新的 BEOL 技术包括材料和结构都是必需的。

2. 3. 2　 铜互连技术

使用双镶嵌结构的铜互连制造是 1997 年由 IBM 引入的[86]。 该技术的主要性

能优点是铜的电阻率 （1. 8μΩ·cm， 或者工艺完成后有效值为 2. 2μΩ·cm） 大

约比铝的电阻率 （3. 3μΩ·cm） 低 40% 。 因此对于同样的横截面， 铜互连的 RC
时延大约比铝互连低 30% ～ 40% 。 铜互连的其他优点还包括由于铜原子具有较

大的质量而改善了电迁移可靠性， 以及由于一些工艺步骤的简化而降低了成本：
因为在铝工艺中使用的干法腐蚀对刻蚀铜互连图形无效， 作为替代， 开发出了一

种基于化学机械抛光 （CMP） 的镶嵌工艺。 总的来说， 随着低 k 介质 （ k < 3）
的使用、 从 Al / SiO2到铜 /低 k 介质的转变使更高的互连密度、 较少的金属层次、
更快的信号传输和允许更大的电流密度成为可能， 满足了当代超大规模集成电路

系统高性能和高密度的要求。
使用铜技术除了带来优点， 对于成功的纳米规模集成， 从材料和工艺的角度

来说， 还存在严重的挑战。 从材料方面来看， 有两个主要的问题： 材料电阻率和

电迁移。 当金属互连的截面尺寸下降到 sub-100nm 范围， 电子在铜中的输运面临

几个基本的物理限制。 图 2-25 对作为线宽函数的铜线电阻率做了理论性预
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测[87]。 在 100nm 时， 线宽接近铜晶粒尺寸， 形态不完整 （如表面粗糙散射） 和

晶粒边界散射将使铜的电阻率增加 100% （注意温度每升高 10℃电阻率将升高约

3. 6%）。 这些效应可以通过严格地控制铜的生长或生成单晶铜得到减缓。 然而，
在 100nm 工艺中， 即使在单晶化后， 由于铜被包在一个很窄的槽中， 从而限制了

晶粒尺寸和电阻率的改善。 而且， 在 45nm 工艺中， 当线条尺寸接近铜中电子的平

均自由程 （39. 3nm） 时， 金属表面散射将最终阻碍电子的传导。 在这种环境下，
铜电阻率的剧烈增加也必然导致 RC 信号时延和电源互连线上 IR 压降的极大增加。

图 2-25　 单个物理效应导致铜电阻率的增加 （铜和铝的体电阻率作为参考[88] ）

对于片上金属互连， 要考虑的其他重要的材料属性是抗电迁移的能力。 当互连

上流过很大的电流密度时， 金属原子将在电流的作用下沿着互连运动， 这样将会在下

游形成高浓度的积累， 而在互连上留下不希望的空洞。 由于铜的原子质量 （63） 大

于铝 （27）， 铜线本质上对这些不希望的电迁移效应有着更好的鲁棒性。 依赖于测试

条件和不同的金属层次， 关键的失效电流密度 Jcrit， 对于铜线来说是铝线的两倍[8]。
实验数据显示， 在同样的电流密度下， 铜的电迁移寿命是铝的 100 倍[86]。 除了较

高的 Jcrit值， 铜较高的熔化温度 （1034℃， 而铝是 660℃） 也对静电放电 （ESD）
可靠性有益处。 另一方面， 随着 MOSFET 密度和电路性能的改进， 片上互连必须

在更窄的互连传递日益增加的开关电流， 互连抗电迁移的能力对器件的鲁棒工作很

重要， 因此当前铜工艺仍需要改善， 特别是控制金属界面、 晶粒尺寸和杂质[89，90]。
通常使用镶嵌工艺实现的铜互连涉及多道后工序， 包括互连图形的形成、 槽

金属填充和使用 CMP 实现金属平坦化。 尽管先进的技术要求对前道和后道工艺

（FEOL 和 BEOL） 中较小的特征尺寸都进行精确的光刻， 而对于铜互连， 槽填充

和 CMP 控制还有独特的要求。 例如， 在镶嵌工艺中， 首先在绝缘层中刻出槽，
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然后通过电镀均匀地填充金属导体。 通孔的形成采用相似的工艺。 一个很重要的

问题是铜的淀积质量， 应该避免引起夹断和产生空洞， 这两个不希望的现象将导致

电阻增大和可靠性退化。 虽然 IBM 已经实现了 0. 2μm 宽、 4∶ 1 纵横比互连线的无

空洞填充， 但是线宽的快速缩小和纵横比的增加要求一个更鲁棒的电镀工艺[86，91]。
在铜淀积步骤之后， 金属和介质的表面使用化学机械技术抛光。 虽然 CMP 工

艺有较高的铜去除率， 由于金属和介质的材料属性的不同， 这种抛光是金属侵蚀和

凹陷的来源。 图 2-26 所示为 2μm 铜线在 CMP 步骤后的横截面 SE 微观图； 研究者

已经提出了一个描述金属侵蚀和凹陷的物理模型[92，93]。 因为铜比介质软， 它对化

学浆料更加敏感， 因此它的抛光速率更快。 所以金属厚度比预期的要薄 （侵蚀效

应） 并且在抛光后它的表面呈半球形 （凹陷效应）。 由于侵蚀， 较高金属密度的区

域将会有更大的损失， 但是这个效应可以通过采用哑元金属图形的填充得到有效减

小， 控制金属密度的均匀性。 然而， 接地金属的填充增加了总的寄生电容， 而悬空

金属填充增加线间的容性耦合[92]。 凹陷效应与金属的宽度有关， 对较宽的金属，
凹陷更严重。 为了减小凹陷效应， 对于较宽的互连， 可以采用开槽， 或者开孔

（乳酪状孔） 的方式以提高其有效硬度。 采用开槽和开孔技术时， 通常这些孔沿着

电流流向排列以使电流集边效应最小， 这将可以获得更好的电阻率。 这在较宽的时

钟线和电源分布网络中特别受欢迎。 另外一种减小金属凹陷效应的方法是将较宽的

互连分割成几条较窄的互连。 然而， 对于相同的有效电阻或电迁移限制， 这个技术

将消耗更多的面积。 此外， 开槽和开孔步骤要求对数据库进行后处理， 这就要求指

导工艺的设计规则必须考虑导致的电迁移极限和互连电阻率的衰退。 研究显示， 对

于全局互连来说， 考虑总面积开销和信号时延， 互连分割的最优范围是 2 ～ 4 倍

（即分割后， 线宽的最优值是 3 ～ 5μm） [93]。 注意这些方式并不单单在工艺控制中

使用， 在设计时也应予以考虑， 特别是对高频信号趋肤深度小于互连宽度的情况。

图 2-26　 CMP 处理后， 金属凹陷和腐蚀效应的 SEM 横截面图与模型

2. 3. 3　 低 k 介质的挑战

为了满足减小互连寄生电容的要求， 在 130nm 工艺中， 多层互连结构中采
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用了低介电常数 （k） 绝缘层， 因此对于给定的金属间距， RC 时延和信号耦合

都将减小。 虽然作为绝缘层的 SiO2有许多天然的优点， 但是它较高的相对介电

常数 （3. 9） 将导致较高的功耗和全局互连的 RC 时延。 此外， 对于全局互连，
为了满足时序的约束， 较高的 RC 时延要求更多的转发器， 这将导致更大的芯片

面积和功耗。 为了减轻这些问题并支持数 GHz 级别的微处理器设计， 需要采用

新型的低 k 材料。 在研究低 k 介质方面， 目前， 业界已经做出了许多切实的努

力， 已获得的低 k 材料包括， 氟硅玻璃 （k = 3. 5）、 碳氧硅 （ k = 2. 9）、 SiLK㊀

（k = 2. 7）、 聚对二甲苯 （k = 2. 3）、 Dendriglass （k = 1. 5） 和干凝胶 （k = 1. 3）。
低 k 介质的终极目标是寻找到一种介电常数接近真空 （k = 1. 0） 的材料。 最近，
已经证明最小间距的互连线之间存有气隙， 实际上这是在介质中有意生成的空

洞。 在以前的工艺中， 出现这类空洞是对器件可靠性的威胁， 但是现在已成为一

种减小有效介电常数的方式。

㊀　 SiLK 是一种芳香族热固性有机材料， 其成分处于保密状态———译者注。

因此， 低 k 介质的引入对工艺集成提出了极大的挑战： 必须在介电常数和可

靠性之间做折衷。 因为低 k 值介质主要是多孔的绝缘层 （聚合体或硅化合物），
其机械应力和热属性一般与金属互连不同。 由于多孔结构的本身性质， 低 k 材料

的刻蚀速率很难控制， 导致较差的侧墙覆盖[94]。 另外， 多孔低 k 介质的低热传

导性引起很严重的焦耳热效应， 在金属铜和绝缘层之间的界面引起热和机械应力

失配[95]。 并减小互连的电迁移性能退化。 这些问题使表面粘附剧烈衰退并增加

铜穿通进入介质的敏感性。 因此， 在实验温度下， 铜 /低 k 的平均寿命远低于铜 /
氧化层的寿命[96]。 除了机械可靠性问题外， 在金属间距接近 100nm 时， 电可靠

性， 特别是经时介质击穿 （TDDB）， 也已表现为一个重要的问题。 虽然 TDDB
性能随着介电常数的减小而衰退， 但是失效机制与多孔性的水平和热应力并没有

关系， 而主要与电场下铜离子的漂移有关[97，98]。
总之， 虽然低 k 介质的应用改善了电路的性能， 但是为了将介电常数 k =

2. 1 的 2007 种材料集成起来， 还需要解决热和电可靠性方面的阻碍[85]。

2. 3. 4　 未来的全局互连技术

互连的基本目的是提供 “在相距较远的不同点之间实现最小时延的通

信” [99]。 在纳米时代， 当晶体管持续缩小以实现更小的特征尺寸和更快的工作

时， 全局互连成为提高信号速度和带宽的瓶颈。 为了解决这个问题， 各种各样的

技术被引入到多层结构中， 包括铜 /低 k 材料、 反向缩放和片上互连网络。 材料、
工艺、 物理和成本本身存在的限制已经表明， 当前采用的这些方式在 100nm 之
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下已不能满足要求[99，100]。
为了使未来高性能片上系统 （SoC） 集成成为可能， 人们正在积极研究能够

使速度更快、 更可靠和成本更低的新颖全局互连技术。 特别的例子包括系统级封

装 （SiP）、 射频 （RF） 和光学互连以及三维集成。 SiP 将全局互连和封装技术结

合在一起， 克服了 SoC 集成中的成品率退化问题[101]。 由于在一个封装芯片中，
是以相似的多层结构连接着不同的芯片和模块， 与片上互连情况类似， 因此开发

SiP 的设计原理相对容易。 然而信号传输的基本限制， 如渡越时间， 仍然存在。
射频 （无线） 或者光学互连改善了这个限制并通过使用片上无线网络或光学器

件使之接近光速。 考虑工艺的兼容性、 设计开销和性能要求， 对 45nm 工艺， 当

全局互连大于 32mm 时， 它们将很受欢迎[102]。 通过堆叠多个芯片在一起， 三维

集成缩短了最长的全局互连从而减小信号延迟。 然而三维系统的散热和输入-输
出互连仍然是巨大的挑战[99]。 随着纳米时代互连技术的持续改进， 先进的纳米

技术， 如纳米炭管和分子晶体互连， 将给未来的计算系统提供更先进的互连。
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第 3 章　 亚波长光刻的理论与实践

3. 1　 引言与成像理论概述

在竞争激烈的芯片制造领域， 器件必须向更小更快的方向发展才能跟上器件

集成度每两年翻番的规律。 下面几章将深入讨论决定集成度能否翻番的一项关键

工艺———光刻。 我们将关注当前关于分辨率增强技术的理论与实现方法， 包括曝

光量的优化、 相移掩膜版、 光学邻近修正和亚分辨率辅助特性。 贯穿本书的重点是

设计和分辨率增强的相互影响。 理解光学增强与设计之间的相互影响效应以及针对

分辨率增强技术的设计优化需求， 是 65nm 以及小于 65nm 节点技术成功实现光刻

成像的关键。 对于 100nm 和 65nm 节点， 图形的形成仍是基于光学方法的光刻。 当

成像图形的特征尺寸小到与光刻采用的光的波长可以相比拟时， 就不能采用光学系

统实现这种小尺寸图形的成像。 下述方程描述了特征尺寸与波长之间的关系：

图 3-1　 具有一定尺寸的掩膜图形成像的波动光学解释

（尺寸一定的图形产生了衍射光束， 其衍射角由 Bragg 条件确定。 衍射光束强度场分布是均匀的。 透

镜将衍射光束聚焦。 聚焦通过相移实现， 而该相移取决于到中心的距离。 衍射光束的干涉重新形成

了图像的调制。 如果衍射光束没有穿过透镜， 将不会形成像）

d = kλ
NA

式中， k 通常称为 k 因子， 在光学系统中， 能达到的最小 k 值是 k = 0. 25； λ 是

所用光的波长； NA 是投影光学的数值孔径； d 是特征尺寸的半节距。



图 3-1 所示为该方程的基本物理含义， 在相干光照射下， 节距 p = 2d 的掩膜

图形将形成一系列衍射光束， 其衍射角 α 满足方程 nλ = p·sinα， 式中 n 是任意

整数。 因此， 随着节距的减小， 衍射角将增大。 对于这些衍射光， 再通过具有确

定数值孔径 NA 的透镜发生干涉， 使发散的衍射光束重新聚焦成像。 如果透镜的

数值孔径太小， 不能捕获对应于 n = ± 1 的衍射光束， 则生成的像将没有空间调

制。 对图3-1所示情况， 入射光垂直照射掩膜版， 至少可以通过对应于 n = 0，
± 1 的三列光束成像。 值得注意的是， 即使透镜捕获了第一衍射级， 生成的图像

仍然会严重退化： 即通过正方形掩膜图形生成的图像强度 I 呈现正弦分布， 虽然

还保留着空间间距， 但是已不能明确显示所有的边界。
随着光刻图形特征尺寸越来越小， 照射掩膜的将不再是简单的垂直入射光。

控制投射到掩膜版上的入射光的角度分布是控制成像质量的光刻设备关键工艺参

数之一。 图 3-2 说明了常规照明的概念， 具有一定入射角的入射光照射到掩膜版

上。 说明不同照明方式的简单办法是在一个平面上观察图像， 与中心点的距离代

表入射角， 中心点对应于垂直入射。 采用这种表示方法， 常规照明看起来像一个

圆， 圆外径对应于锥形入射光的最大角。 还有其他几种常用照明方式： 环形、 四极

和偶极照明， 也得到越来越广泛的使用。 后面几章将对它们进行更详细的讨论。

图 3-2　 照明

（在光刻中使用的几种不同照明方式， 图中显示了常规、 环形和四极照明方式。
图中描述了投射到掩膜版上光的角分布）

图 3-3 与图 3-4 所示为照明方式影响成像过程的机理。 不同角度的光照射掩

膜形成的衍射图形是每个角度衍射光的叠加。 也就是说， 对于如果只受到垂直入

射时将生成如图 3-3b 所示的衍射图形的掩膜， 在如图 3-3a 中所示的照明模式作

用下， 最后形成的衍射图形将如图 3-3c 所示。 正如上面简单实例中讨论的， 衍
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射图形中落在系统数值孔径定义的圆的外面的那一部分， 对于成像没有任何贡

献。 当掩膜图形尺寸缩小时， 衍射级次发生的角度越来越大。 这样， 一级衍射光

中将会有越来越大的比例不能穿过透镜， 导致成像性能退化， 如图 3-4 所示。

图 3-3　 部分相干光情况下图像形成过程示意图

a） 透镜和照明设置　 b） 掩膜衍射级次　 c） 衍射图形

图3-4　 相干对成像性能的影响： 图像调制随着图形尺寸的减小而逐渐衰退

3. 2　 对 100nm 节点的挑战

100nm 节点光刻面临的挑战是与低 k 因子成像联系在一起的。 k 因子接近 0. 25
时， 对于较宽的工艺波动范围， 通过光刻获得满足要求的成像质量的能力下降了。
因此， 为了分析 100nm 节点的挑战， 需要分析 100nm 节点工艺期望的 k 因子、 在

制造环境中存在的工艺波动类型以及低 k 因子是如何导致对工艺波动更加敏感。

3. 2. 1　 100nm 节点的 k 因子

图 3-5 所示为当工艺节点的特征尺寸不断缩小时， 光刻技术所面临的日益严
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图 3-5　 在半导体制造中曝光波长与最小

特征尺寸演化情况对比

峻的问题。 特征尺寸的减小速

度已经超过了曝光波长的减

小。 从 1980 年到现在， 批量

生产和试制生产中使用的曝光

波长 已 经 从 436nm 下 降 到

365nm、 248nm 直 到 193nm，
缩小了 243nm （约为原来的

44% ）。 而在这段期间， 特征

尺寸由 1. 5μm 下降到 65nm，
缩小了 1. 435μm （约为原来的

4. 3% ）， 比波长的减小速率快

了一个数量级。 按照摩尔定律

描述的特征尺寸的快速减小，

图 3-6　 不同工艺节点 k 因子的变化情况

很大程度上是由日益减小的图像尺寸与曝光波长之比来实现的。 大约在 1995 年，
光刻技术进入了特征尺寸小于成像光波波长的时代， 这个时期被称作亚波长时

代[1]。 正如我们看到的， 只采用波长并不是评估光刻能力的最好方式； 由半节

距与数值孔径乘积再除以波长所定义的 k 因子是更好的评估方式。 不同时期技术

节点对应的 k 因子变化趋势如图 3-6 所示。 由图可见， 很幸运的是光刻机的能力

改善远快于曝光波长趋势图， 这主要是由于透镜数值孔径提高的结果， 光刻设备由

较早的 0. 28NA 提高到 0. 85NA。 虽然如此， 对光刻的要求仍在剧烈地增长， 并且 k
因子正快速接近最小可能值 k =0. 25。 对于 90nm 工艺技术， 考虑到工艺将采用 NA
为 0. 75 的 193nm 曝光机， 预计 k 因子大约是 0. 34。 而对于 65nm 工艺， 要求还不

是很清晰， 在 65nm 开始阶段， 生产可能将依赖超高 NA （≥0. 85） 的 193nm 光刻
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机， 等效于 k≈0. 29。 采用波长为 157nm 的下一代光刻机将可能是生产的主流选择。

3. 2. 2　 重要的工艺波动

在分析低 k 因子成像技术需要应对的工艺波动之前， 本节简单讨论在光刻工

艺中遇到的一些工艺波动。 工艺波动可以根据光刻工艺的关键元素分类， 其中最

重要的包括： 晶圆材料、 掩膜、 照明系统、 投影透镜、 聚焦系统和光刻胶。 下面

简要分析波动类型， 但决不是所有可能波动的完整罗列。
多种机制使晶圆成为光刻工艺中的波动源之一。 例如， 晶圆工业已经过前一

步光刻形成的图像会导致反射率的局部变化。 通常碰到的情况是， 有些光刻胶线

条将跨越先前已形成的金属层图形， 这将使下面金属层图形附近的光刻胶线条反

射率增加。 反射率的调制将引起局部有效光强度的变化， 这又会进而引起线宽的

局部变化， 并且在极端情况下引起灾难性的失效[2]。 对于覆盖在硅有源区以及

浅槽介质上的光刻胶， 也会经常出现相似的情况。 这些区域存在的不同材料影响

着反射率， 导致了不希望的线宽变化。 虽然使用抗反射层 （ARC） 能减小反射

率变化的影响[3]， 但是这并不是 100%的有效。 在某些情况下， 例如用于离子注

入的光刻胶， 使用抗反射层也有问题， 因为在注入前必须去除抗反射层， 而去除

抗反射层要增加工艺步骤， 导致成本太高， 这都是不希望的。 从空间像的观点

看， 较大的空间像光强 I 斜率 dI / dx， 将使反射率变化的影响最小。 在这种情况

下， 反射率导致的光强变化 （dI） 对图像成像线宽偏移 （dx） 的影响较小。
另一个由晶圆引入的相当普遍的工艺波动， 是局部或整个晶圆范围的表面形

貌变化。 在较老的工艺中， 局部表面形貌变化只是由金属层刻蚀后再淀积氧化层

形成的， 在金属区上形成小丘而在无金属区形成凹陷。 现在这些台阶高度已变得

不能接受， 因此现在的工艺使用化学机械抛光 （Chemical-Mechanical Polishing，
CMP） 使表面平坦。 尽管 CMP 使工艺水平提高了一大步， 但是它们的平坦化能

力并不十分完美。 例如， 由于抛光速率与图形密度有关， 就导致了整个晶圆范围

以及局部区域都存在薄膜厚度的变化。 因此， 在芯片边缘以及图形密度与平均图

形密度存在较大差别的区域， 抛光后将可能还留下有残存的材料。
晶圆的局部表面形貌通过两种机制来影响成像。 首先， 它引起反射率的局部

变化， 这不仅是由透明材料的厚度变化引起， 而且抗反射材料和光刻胶膜的厚度

变化也会引起反射率的局部变化。 第二， 曝光机需要修正晶圆载物台与透镜之间

的距离， 使图像正好聚焦于晶圆顶层的表面。 因为自动对焦系统仅能调整晶圆载

物台的距离或者倾斜度， 晶圆表面上比典型芯片尺寸 （20mm × 20mm 的面积）
小的范围内存在的局部高度调制将很难得到补偿。 同样， 在晶圆边缘普遍存在的

晶圆弯曲也无法修正。 焦距变化将导致特征尺寸的改变， 在极端情况下会造成灾

难性的图形失效。 图像的特征尺寸与焦距的关系不是线性的， 一般情况下是二次
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方关系， 并且变化的幅度与光刻工艺和图形尺寸均有关。 对于焦距的小范围变化

所引起的图像变化， 光刻一般有足够的容限， 但是如果焦距变化太大， 二次方关

系将很快导致曝光尺寸产生不能接受的变化。
非理想的照明系统也会导致工艺波动。 作为光刻机一部分的照明灯将光投射

到掩膜版上， 需要保持成像场中的光强均匀。 对 25mm 宽的典型缝隙， 实现不大

于 1%的波动是一个巨大的挑战。 非均匀照明灯引起图形视场中本应等价的不同

部分发生局部光强改变。 因此它们与反射率变化的影响是相似的， 并且要求空间

像斜率足够大以使它们的影响降到最小。 在这些影响中较难探测和比较敏感的情

况是不同角度的亮度均匀性， 而不是总的光照度[4]。 例如， 如果从照明灯的一

侧发出的光强强于另一侧， 由焦距的变化导致的图形变形或者漂移最显著。

图 3-7　 透镜像差、 特征、 类型和衍射图形之间的关系

用来实现掩膜成像的投影光学系统也是工艺波动的来源之一。 投影透镜的非

理想性通常称为像差， 这是一个极受关注的领域[5 - 9]。 它们可能是由于各种透镜

单元的非理想安装或者是由于透镜制造过程中的容差带来的形状偏差引起的。 这

些偏差可以被描绘成光瞳面内特性分布的相位误差。 基于轴向对称和半径的变化

可以将像差分类。 图 3-7 所示为像差的简单实例。 在该例中， 相位误差的增加量
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图 3-7　 透镜像差、 特征、 类型和衍射图形之间的关系 （续）
（图 a 所示为像差一般概念的描述。 如 3. 2 节中所描述的， 透镜可以被当作像物镜。 仅当透镜与衍射角

的关系遵循理想的相移时才可以实现完美的性能。 与完美的成像间的偏差被称为像差。 归一化的距离是

x / PR， 其中 PR 是指光瞳半径。 从图 b 可以看到可能的相位偏差可以被描述为一组称之为 Zernike 多项式

的基本函数的叠加。 这些基本函数是归一化距离 r （取值范围由 0 ～ 1） 以及光瞳面内角度 θ （0 ～ 360°）
的函数， 表格提供了典型像差的类型。 图 c 给出了双光束干涉时像差对密集条状图形的影响： （左） 两

个级次的相移相等； （右） 两个级次相移不同。 图 d 给出了衍射图形和像差的关系 （像散的实例）。 图

示的是第三级像散的相位误差。 在光瞳面内图示的相位误差呈现鞍形形状。 该图突出显示了像差对称

性与图形对称性之间的关系）

与半径有关， 并有双重对称， 其中在左侧引入负的相位误差， 而在右侧引入正的

相位误差。 图 3-7d 是一个简单掩膜图形 （图形中多条线条走向相同） 的衍射和

像差的相位偏移之间相互影响的实例。 当掩膜图形在垂直方向时， 两条衍射光束
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的相移量相等， 等效于焦距的偏移， 如图 3-7c 所示。 若将同一掩膜图形旋转

90°， 与垂直情况相比相移的幅度相同， 但是符号相反。 结果， 由于不同方向图

形对应的最佳焦距不同， 产生的像差称作像散。 如果掩膜旋转 45°， 这个影响就

会最小， 因为在这种情况下衍射各级次和零级衍射没有相位漂移， 因此像差对成

像没有影响。 这是一个像差依赖于成像图形类型、 照明模式和图形方向的实例。
通常像差会导致图形在光传播方向上 （即在最好焦距上的漂移） 的空间位移或

在垂直于光轴方向的偏移。 由于在透镜测量能力、 透镜制造方面的重大改进和透

镜组装技术的进步， 在减小半导体制造中由透镜带来的像差大小方面已经取得了

巨大进展。
从曝光时掩膜和晶圆保持静止的步进重复系统到掩膜和晶圆同时移动的步进

扫描系统的变化， 引入了又一个图像衰退的新来源。 在成像过程中， 对扫描系统

有一个重大的挑战性要求， 就是保持掩膜和晶圆台的同步移动， 否则将导致图像

模糊不清。 通常的情况是一个方向上的扫描同步优于另一个方向， 这将引起平行

于扫描方向和垂直于扫描方向的线条宽度出现差异[9]。
掩膜版本身也是一个重要的工艺波动来源。 制备掩膜采用的也是光刻工艺，

覆盖在铬石英版上的光刻胶用电子束或者激光扫描工具曝光， 显影后， 曝光区域

的铬膜被去除。 掩膜版上发生的常见变化是平行于或垂直于掩膜写工具扫描方向

上特征尺寸的差异、 整个掩膜版上线宽的变化或平均特征尺寸的漂移。 金属刻蚀

工艺或者显影工艺的不均匀性均可能造成这些变化。
本节提及的工艺因素是工艺波动的常见来源， 这些波动导致了生产制造过程

中成像的偏差。 其中一些波动是系统性的， 在整个过程中变化不大； 而另外一些

工艺波动由于影响因素并不总是在工艺工程师们的控制之下， 因而在整个过程中

是变化的； 但是有一点是相同的， 即它们都会引起实际成像达不到可实现的最好

成像性能。 最终就对不同芯片之间电参数的一致性以及不同时期生产的芯片之间

电参数的稳定性产生了影响。 如果这些变化超过容限， 将导致芯片失效。 从芯片

制造的角度来看， 低 k 因子成像的主要影响是， 为了减小工艺的波动程度， 必须

使用昂贵的控制机制。

3. 2. 3　 低 k 成像对工艺敏感性的影响

在介绍了 90nm 节点对低 k 因子值的要求并讨论了工艺波动的来源后， 下面

分析低 k 成像是如何影响这些工艺的波动容限。 我们将结合实例讨论剂量和焦距

变化的容限以及掩膜版特征尺寸变化的影响， 还要讨论 k 因子减小对图像逼真度

的影响。 选用的第一个实例是简单的一维结构， 即光刻版上是节距相等的一组线

条， 对于不同的条宽尺寸， 讨论光刻后线条关键特征尺寸的变化。 第二个实例是

二维问题， 着重讨论低 k 成像对获得完美转角能力的影响。
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3. 2. 4　 低 k 成像和聚焦深度的影响

焦深 （DOF） 是指为了保持特征尺寸 （CD） 在可接受的 CD 容限内而允许

的焦距变化范围。 可采用下式对焦深进行简单估算：

DOF∝ λ
NA2

上式也可以写作

DOF∝pitch2

λ
式中， pitch 为节距。 上式表明， 作为一个光刻参数， DOF 随工艺节点中最小尺

图 3-8　 估计的焦深随技术节点的关系

寸的二次方变化。 幸运的是， 减小

波长可以在一定程度上减缓这个情

况。 然而， 如图 3-8 所示， 随特征

尺寸的减小， 焦深的下降仍然很剧

烈。 对于 90nm 节点， 焦深大致是

0. 35μm。 这应该与考虑所有误差

源 （其中一部分误差源前面已经讨

论过了） 所预期的焦距总变化估计

值进行比较， 参考文献 [10] 对

此进行了详细的讨论。 考虑所有误

差源得到的总范围大约是 400nm，
与基于前面方程计算的近似结果基

本一致。 随着工艺前进的步伐跨进 65nm 时代， 期待的焦距变化将减小到

250nm。 如果在不依赖于下一代 157nm 波长曝光的情况下能实现 65nm 的批量生

产， 减小焦距变化将是一个挑战。 最重要的是， 尽管晶圆尺寸一直在增长， 减小

由晶圆引起的波动的能力将是一个特别的挑战。

3. 2. 5　 低 k 成像和曝光容限

如上所述， 低 k 成像通过两种主要机制导致空间像衰退： 一方面， 最终的像

有一定的斜率， 这是由于大于 1 的衍射级次对成像没有任何贡献。 另一方面， 由

于对成像有贡献的衍射级次的部分越来越小， 振幅调制将被减小。 这意味着不管

是由于光源本身变化或者是由于其下方衬底反射率的变化所引起的任何强度变化都

会引起特征尺寸的变化。 对于最简单的非相干光照明生成的线条状图形成像， 可以

根据像的斜率估计曝光容限范围。 典型的光刻工艺应该根据要求的节距进行优化，
并且调谐照明以优化对比度。 曝光容限范围与不断减小的 k 因子之间的关系曲线如
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图 3-9 所示， 可以看出密集线条状图形的曝光容限范围随着 k 因子的减小而下降，
与 193nm 工艺需要的曝光容限比较， 大约在 10%的水平[10]。

图 3-9　 条宽与间距相等的线条图形情况曝光容限范围与 k 的关系

（曝光容限范围值是基于 0. 75NA、 193nm 常规照明曝光设备计算的， 其中 σ 按照最优的曝光容限范围

进行调整。 计算的曝光容限范围仅基于空间像）

图 3-10　 空间像和 MEEF
（掩膜版 CD 的变化引起基线的变化， 进而转变为 CD 的变化。 空间像斜率越小， CD 变化越大）

3. 2. 6　 低 k 成像及其对掩膜误差增强因子的影响

掩膜误差增强因子 （Mask Error Enhancement Factor， MEEF） 描述了掩膜版

上特征尺寸的误差与晶圆上实际特征尺寸最终误差的关系。 MEEF 是晶圆 CD 误

差与掩膜 CD 误差之比。 MEEF 理想比值 1 之间发生的偏离是由于成像工艺的非

线性造成的， 并且将会随着 k 因子的下降变得更加显著。 像许多其他的效应一

样， MEEF 在高 k 因子成像时并不受到关注。 图 3-10 定性地解释了 MEEF 值大
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于 1 的原因。 如图 3-10 所示， 条宽与间距相等的线条图形的空间像是均匀背景

和调制的叠加。 我们主要关注条宽与间距相等情况的线条图形空间像的变化。 假

定掩膜版上的误差使铬膜线条宽度增加， 在这一情况下， 总的基线漂移来自于传

输的平均光强漂移和调制的减小 （第一衍射级强度减小； 铬膜条宽和间距尺寸

相等的情况下产生最好的传输）。 空间像的斜率确定了交叉点位置基线漂移的敏

感度。 对低 k 成像引起的小的调制， 即使较小的基线漂移也会导致关键的晶圆

CD 发生相当大的漂移。 另一方面， 较大的调制有更大的斜率， 因此晶圆上 CD
的波动较小。 该图也定性地表明， 对于一定的节距， 线条宽度与线条间距差别越

图 3-11　 MEEF 与尺寸减小之间的关系

大， 产生的 MEEF 也越大。 图 3-
11 给出了条宽和间距尺寸相等情

况下线条图形的定量估计。 结果

表明， 采用 0. 75NA、 193nm 曝

光工具， 仅考虑空间像的贡献

时， 对非相干成像 （σ = 0. 9），
随着 k 因子的减小， MEEF 将增

加。 当 k 减小到低于 0. 4 的范围

时， MEEF 急剧增加。 对于 CD
容限要求最严格的栅区光刻来

说， 这点特别重要， 因为这时掩

膜版 CD 误差对芯片线宽波动的

影响最大。

3. 2. 7　 低 k 成像及其对像差的敏感性

以上我们一直把透镜作为理想状态来处理， 在成像过程中未引入任何误差。
然而任何使用过廉价放大镜的人都知道， 用来成像的实际透镜决不完美。 虽然光

刻机采用的透镜的性能要远远优于只采用单透镜的放大镜 （当然其价格也要随

之贵好几个数量级）， 但是它们在成像性能上仍存在误差。 这些误差被称作像

差， 可以作为使得衍射级增加了附加的相位差来处理， 其大小与衍射角以及平面

上衍射级次的方向有关。 采用与波长之比定量描述像差的大小。 现代透镜能实现

20 或更小量级的波误差。 对 193nm 的曝光波长， 相当于曝光工具只有约 4nm 的

像差， 这意味着必须制造和组装非常接近理想状态的透镜才能避免像差。 当衍射

角度更大时， 波阵面误差一般会增加， 这定性地说明当 k 下降时， 像差敏感性增

加。 图 3-12 详细地说明了像差敏感性的增加情况。 这些曲线是将像差类型和幅

度作为随机变量通过蒙特卡罗仿真获得的。 图中给出了仿真得到的特征尺寸并绘

制了一个近似的包络函数。 如图 3-12a ～图 3-12d， 阴影区域不断增加， 表明 CD
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分散更加明显， 这就证实了像差敏感性在不断增加。

图 3-12　 低 k 成像的像差敏感性

（采用与波长之比定量描述像差的大小。 x 轴上显示的波前扭曲是由几种单独的像差组合形成的。 对密集

的线条图形情况， 可以看到 CD 的变化范围与对波前扭曲有贡献的像差类型有关。 当 k 因子减小时， 该范

围会激烈的拓宽， 如图中四个实例所示。 图中的 k 因子分别为0. 6 （见图 a）， 0. 5 （见图 b）， 0. 4 （见图 c），
0. 35 （见图 d））

3. 2. 8　 低 k 成像以及 CD 变化与条宽的关系

直到现在， 仅讨论了由于工艺导致的波动。 本节将介绍作为潜在波动源的物

理版图的影响。 本节的实例是一个简单的一维情况， 即一个线条和间距规则排列

的版图。 其中只考虑间距发生变化， 而线条宽度保持不变。 图 3-13 重点说明了

其关键效应： 从较小的间距开始， 由于低 k 情况下存在的非线性成像过程， 使得

光刻得到的线宽随着版图上线条间距的增加而减小。 随着 k 因子的减小， 该效应

越来越显著。 图 3-13 是基于 193nm 的曝光波长、 0. 75 的数值孔径和外部 σ 为

0. 9 的常规照明情况下的仿真结果。 每个曲线的最小节距对应于条宽和间距相等

的线条图形情况， 版图的半节距定义了 k 因子。 每根曲线随节距变化的形状与

数值孔径、 所用照明的类型以及相干性有关。 对于不同的照明设置， CD 与节

距关系曲线的实例如图 3-14 所示。 对于线条间距较小即线条比较靠近的情况，
CD 的剧烈下降程度基本与照明的设置无关， 这是由于彼此比较靠近的线条之
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图 3-13　 对简单的一维排列， CD 随节距的变化关系
（保持线条宽度不变， 通过间距变化产生节距变化。 对不同的 k 值， 变化的幅度如图所示）

图 3-14　 以照明设置参数 σ 为参变量，
CD 随节距的变化情况

间的相消干涉引起的。 而对于中

等节距 （大约 500nm 的节距） 和

长节距情况， CD 变化情况与照明

设置的关系非常密切， 这一效应

有时被用来修正被包围的以及独

立线条的偏移。 尽管不同照明设

置引起的效应不同， 但它们都导

致了光刻后 CD 的变化， 而且变化

程度与该线条距最近的相邻线条

的距离长短有关。 当试图减小光

刻的最小间距时， 该效应变得越

来越显著。 图 3-15 所示为最大 Δ

图 3-15　 光刻后线条 CD 的最大偏差与 k 因子的关系

随 k 的变化关系。 在低 k
范围， CD 变化已经接近

线宽本身。 为了对不同节

距情况下能保持线宽不变，
应在掩膜版上调整 CD 值

以抵消这些变化。 然而若

修正较大， 则易形成误差。
用来修正这些成像变化的

光学邻近修正技术将在

3. 3 节中详细介绍。
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图 3-16　 a） 从压焊区这类较大块状图形伸出的较窄线条的空间像　 b） 相应的版图

3. 2. 9　 低 k 成像和拐角处的圆角半径

限制光学系统线性分辨率的效应也限制着光学系统对二维结构高逼真度成像

的能力。 由于成像的核心过程从数学角度描述， 可为掩膜图像的傅里叶变换， 这就

解释了为什么空间像具有一些存在有限响应时间和信号衰减特点的信号处理电路的

特性。 对于输入方波信号， 输出端信号拐角处变成弧形变化。 当输入信号突变时，
输出信号会出现减幅震荡。 版图中拐角或转折相当于给电子电路提供了一个矩形输

入信号。 从较大块状图形中伸出较窄线条情况下的最终空间像的实例如图 3-16 所
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示。 空间像的轮廓并不像设计中那样有清晰的直角， 而是在较窄线条从块状图形

伸出位置的拐角处出现了圆角， 离开拐角后线条开始变窄， 但经过一段距离后线

条却变得比标称线宽还要宽， 最后在距离拐角较远的地方线条才恢复到固定值。
图 3-17 定量地描述了这一现象， 图中显示的是线条 CD 随不同位置 x 的变化关系。
在 x = -750 处， 窄线条从铬版上较大块状图形中伸出。 伸出后， 在相当一段范围，
空间像明显大于约 100nm 的目标 CD。 直到线条伸出长度约 120nm 处， 像 CD 才达

到 100nm 的目标值， 但是随之即下降到目标之下。 线宽小于目标值的线条长度达

到 200nm。 接着线宽有小幅的增加。 在其他一些特定设计中， 例如位于两个栅之间

的压焊区， 也出现类似的现象。 这些偏差对器件的影响很大。 栅宽大于设计标称值

使驱动电流衰减， 另一方面， 宽度变窄的部分则使泄漏电流增大。

图 3-17　 CD 与线条伸出距离 x 的关系 （对应图 3-16 中的版图）

k 因子 （或分辨率） 对二维成像能力的影响如图 3-18 所示。 图中比较了使

用高 σ 值 （σ = 0. 9） 照明、 193nm 曝光工具情况下， 分别在 0. 75NA 和 0. 5NA
下形成的拐角空间像。 高 σ 值照明将极大地减小拐角处出现的环形效应。
0. 75NA 系统的高分辨率能极大地减小圆角半径。 低 k 成像对拐角处发生的倒角

有一个附加的并且较为敏感的影响。 例如， 如果我们试着采用这种结构对节距为

240nm 的密集线间距图形成像， 密集结构将确定成像的阈值。 0. 5NA 的成像阈值

比 0. 75NA 的低。 然而， 较低阈值 （轮廓接近蓝光区） 的圆角值比较高阈值的

大， 这将使性能进一步恶化。 240nm 的节距结构对应 0. 5NA、 k = 0. 31， 以及

0. 75NA、 k = 0. 47 时的成像； 两种情况下的圆角半径约分别为 210nm 和 130nm，
即随着 k 的不同而变化。
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图 3-18　 193nm、 0. 9σ 常规照明下的拐角成像

a） NA = 0. 75　 b） NA = 0. 5

3. 3　 分辨率增强技术： 物理

在 3. 2 节， 我们介绍了影响光刻工艺稳定性的几种效应。 在低 k 成像时代，
下述因素使得这些效应变得更重要： 焦距深度范围的减小、 低对比度空间像要求

的曝光范围降低、 像差敏感性的增加、 以及一维和二维设计环境下图形逼真度的减

小。 为了应付这些效应， 开发了多种技术[11]： （1） 专门的照明模式， （2） 亚分辨

率辅助特性， （3） 相移掩膜版， （4） 光学邻近修正和 （5） 光学基本规则检查。
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3. 3. 1　 专门的照明模式

在 3. 1 节曾指出， 非相干照明的使用将相干照明情况下的分辨率极限 （理
论上的） 从 k = 0. 5 拓展到完全非相干照明情况下的 k = 0. 25。 当接近极端低 k 的

成像时， 图像调制将减小， 而较小的图像调制将引起各种各样的负效应。 改善图

像调制的任何方式都是我们热切期望的， 并且像下面将要说明的， 这也是使用专

门照明设置的主要动机。 采用衍射图形与照明光的卷积结果， 可以很好地理解空

间像调制的改善机制。 通过透镜的衍射光决定了形成图形的调制， 而照明光对衍

射没有贡献， 仅形成了一个均匀的背景， 并使对比度衰减。 图 3-19 所示为在大

σ 常规照明情况下密集间距成像最严重的缺点是相当的光仅仅起到增加均匀背景

的作用， 图形中仅仅交叉区域的光对调制有贡献， 其余部分并没有携带任何空间

信息。 因此， 去除照明光的中心圆部分是非常有利的， 因为它去除了仅对均匀背

景强度有贡献的大部分零级光， 而或多或少地保持了对空间调制有贡献的部分。
调整后的照明被称作环形照明， 已成为大多数曝光工具的标准照明模式[12，13]。
像常规照明一样， 环形照明仍然是完全旋转对称的， 如果版图对各个方向的图形

均有要求， 就要求照明具有这种完全旋转对称的特性。 如果将照明的附加部分也

去掉， 就会得到更好的效果。 一般的照明模式是四极或者偶极照明， 分别对应于

将整个环面分为四个 （四极） 或两个 （偶极） 部分。 但是照明设备中这些部分

的确切形状以及使用的名称互不相同， 与设备生产商有关。 简单的对称概念说

明， 在四重对称的四极照明情况下， 仅 Manhattan 型几何形状图形才可以获得很

好的光刻效果。 与 0°和 90°方位图形相比， 45°图形在成像特性上将会有最大的

偏差。 因此， 为了利用经过改善的四极照明成像能力的优点， 得到最小的基本规

则， 至少必须将版图限制为 Manhattan 型几何形状。 如果 45°走向的线条尺寸较

大， 也是可以接受的。

图 3-19　 a） 常规照明下密集间距线条图形的衍射图形 （光瞳面中只有交叉阴影区域对形

成图像有贡献。 光瞳面内部的阴影区域只对统一背景有贡献。 将早期的照明方式改为环

形照明， 可以减少对成像没有用的零级光的总数） b） 使用环形照明后减少零级光的贡献

在讨论过的所有照明模式中， 偶极照明的对称性最差， 因此这种照明仅能对

一个方向的线条成像就不足为怪了。 对密集间距线条图形成像时， 尽管目前在分
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辨率极限情况下也还采用偶极照明方式， 但是由于它仅能对一个方向上的图形成

像， 就严重地限制了其应用。 人们曾尝试使用两块掩膜突破这些限制， 其中一块

掩膜是水平方向， 另一块是垂直方向。 遗憾的是， 两次曝光极大地增加了光刻工

具的工作量， 因此就增大了制造成本。
定制照明模式具有其他一些优点， 这将结合偶极案例加以说明。 一个重要的

特征是两束一级衍射光中只有一束穿过透镜， 与传统照明中两个光束都有贡献的

典型情况不同。 这两种不同的情况被称作双光束和三光束干涉。 双光束干涉足以

完成空间调制。 更重要的是， 双光束干涉是唯一可以实现非常大的聚焦深度的一

种方式。 较大的聚焦深度只能发生在一级衍射光与照明灯的一极一致而零级衍射

光与照明灯的另一极一致的情况。 这种情况下， 一级与零级光束有相同的入射

角。 遗憾的是， 当图形间距增加时， 零级和一级衍射光的入射角将不再相同， 并

且当间距偏离最佳间距范围时， 焦距不易受影响的特性将削弱。
正如我们看到的， 对非常特殊的版图情况， 可以将特殊照明模式调谐到使成

像性能最优的情况， 而这将以牺牲一般图形的性能为代价。 版图限制可能与方向

和节距有关。 因此， 对于这种分辨率增强技术来说， 版图选择将变成一个关键的

使能因素。 在有限的版图范围内， 使光刻工艺具有一定的曝光和焦距容限。

3. 3. 2　 光学邻近修正 （OPC）

如 3. 2 节中所述， 低 k 成像导致光刻得到的图像与一维和二维版图的设计图

像形状相比， 发生了严重的偏差 （见图 3-20）。 主要效应包括： 由于改变节距和

线宽导致的一维图形线宽的变化、 拐角处呈现的圆角和二维版图线条末端缩短现

象。 如果不修正， 这些变化的影响是众所周知的。 例如， 栅极层次线宽的波动导

致整个芯片范围线宽的变化 （Across Chip Line Width Variation， ACLV）。 在金属

层次出现这种波动， 将导致电阻增加。 线条末端缩短将减小接触孔与下面金属互

连末端的交叠， 导致接触电阻增加。 有源区内拐角处呈现的圆角将导致泄漏增

加， 或者使器件性能随交叠程度不同而发生漂移。
为了补偿这些效应， 引入了一种叫光学邻近修正 （Optical Proximity Correc-

tions， OPC） 的技术[14-16]。 其名称很好地代表了这种技术早期的工作过程， 即仅

仅是基于两个互连之间的间距实现修正， 同时也针对拐角处呈现的圆角进行修

正。 现今， 这个名称使人产生误解， 因为实际上除了专门的光学类型外， 其他效

应也能得到修正。
从概念上讲， OPC 是一种计算机算法， 用它来调整原始设计掩膜上的图形

形状。 这些调整补偿了可能的成像失真， 可以使最终在晶圆上光刻得到的图形尽

可能地接近所期望的设计形状。 图 3-21 所示为采用的修正类型作用示意图。 通

过修正掩膜版上图形的宽度对节距或者线条尺寸变化导致的线宽变化进行了修
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图 3-20　 二维版图的实例及其 OPC 影响

（T 形连接线、 接触压焊和梳状结构。 图中位于上面是原始版图， 下面的是最终的空间像，
可以看见几个需要小范围 OPC 修正的变化）

正； 通过在拐角外侧增加附加的图形或在拐角内侧去除部分图形可以对拐角处呈

现的圆角进行补偿； 只要在线条末端扩展一定量的图形形状就可以对线末端缩短

进行修正， 这本质上也等效于线宽的修正。 从工艺的角度看， 对修正圆角来说，
将线条末端扩展和增加附加图形结合在一起使用效果更好。

晶圆上光刻得到的图形和原始设计的偏差不仅仅是由于光学效应， 也包括光

刻工艺中所有的操作步骤， 从掩膜的制备、 晶圆刻蚀和清洗工艺， 都对图形失真

有贡献[17]。 对于栅极工艺， 影响电学栅长的参数除了栅刻蚀工艺外， 热处理、
注入和侧墙工艺也对栅长产生影响。 工艺中的这些问题将在后面讨论。

在某种意义上来说， 掩膜制备过程与晶圆图形光刻过程相似， 它们都包括了

曝光和刻蚀步骤。 例如， 由于在掩膜版上生成图形的曝光设备分辨率有限， 掩膜

上也不能生成完美的拐角。 这样， 掩膜图形上就出现了会导致光刻线条末端缩短
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的圆角现象。 电子束掩膜写工具表现出了与光学工艺相似的邻近效应， 这是由于

高能电子撞击光刻胶和下面的铬膜造成的散射引起的。 这导致了掩膜版上不同节

距线条特征尺寸的变化， 从而加剧了光学设备带来的光刻条宽随节距变化的效

图 3-21　 通常的图像失真机制及其 OPC 补偿

a） 节距变化导致的成像 CD 变化　 b） 榔头状和线条末端缩短

应。 光刻胶也是影响临界效应、 线条末端缩短和圆角的关键因素。 对化学增强型

光刻胶中发生的复杂化学反应很难进行建模。 由扩散工艺造成的图像模糊仅是造成

影响的效应之一。 晶圆刻蚀工艺产生的效应与图形密切相关。 例如， 由于图形密
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图 3-21　 通常的图像失真机制及其 OPC 补偿 （续）
c） 内部和外部圆角

度、 介质材料的局部带电和刻蚀过程中聚合体形成量的不同， 均可能导致刻蚀速率发

生局部变化。 为了能够通过改变掩膜版上图形形状的修正算法对上述效应进行修正，
这些效应必须具有系统性、 可再现性和稳定性。 随机的变化无法通过 OPC 来修正。

一般来说， 任何一个关键工艺元素发生的变化， 例如掩膜写设备的更换、 晶

圆刻蚀工艺的改动、 光刻胶变化、 甚至特征尺寸的改变， 都将改变系统因素， 并

可能要求必须重新制备掩膜版。 例如， 在光刻工艺中为了获得更小尺寸的多晶硅

栅而提高曝光剂量时， 栅极线条 CD 随节距的变化以及 ACLV 均会加剧， 这就在

很大程度上抵消了期望的芯片速度的提高。
对给定的版图， 可以很好地理解其光学成像过程， 从而能够较快并精确地建

模。 而非光学效应则相当复杂， 很难描述， 通常采用现象学的方式处理。 可以由

版图得到一组便于通过计算进行管理的参数。 基于这些参数， 可以计算确定对空

间像的修正。 一般要采用实验数据建立这些参数与需要的修正量之间的联系。 选

择正确的、 可以用最少的参数完成最精确的修正的一组参数是成功的关键因素，
特别对那些容差要求严格的版图来说更重要。 如果使用的参数太多， 则收集必要

的实验数据将变得很困难并且非常消耗时间。 参数太少又可能遗漏了一部分重要

的效应， 从而不能实现正确的建模。
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OPC 基本流程如图 3-22 所示。 首先针对特定的版图， 提取出一组参数， 然

后用 OPC 算法计算需要采用的修正， 最后在掩膜版上形成一个经调整的新版图。
需要的修正是基于之前收集和分析的实验数据而得到的。 图 3-21 中还包括有版

图的改进和晶圆图形的最终变化。 一个 OPC 算法由几个关键的功能单元组成，
其中一个单元的作用是将分层版图划分成多个模板。 对每一个模板的修正都要单

独进行计算， 在计算过程中可以同时运行多处理器。 然后就版图中的多边形组成

部分进一步分成更小的部分， 这个过程叫做分解。 对如图 3-16 所示的二维效应

进行修正需要这一分解过程。

图 3-22　 OPC 方法的简要流程图

OPC 流程的核心是用于确定每一部分移动量的算法。 移动是基于期望的晶

圆图像和它预计位置之间的对比， 这个过程不断重复直到获得期望的精度。
可以采用两种不同的 OPC 方法， 分别称作基于模型的 OPC （Model-Based

OPC， MBOPC） 和基于规则的 OPC （Rules-Based OPC， RBOPC）， 有时这两种方

式联合使用。 MBOPC 一般是基于光学图像计算以及对那些引起图形变形的非光

学机制的物理分析实现修正， RBOPC 基本是纯经验的。 例如， 采用基于规则的

方式时， 首先收集如图 3-21 所示的对应不同节距的图形曲线实验数据。 然后对
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每种线宽与间距的组合， 为了在晶圆上获得需要的宽度， 确定需要的修正量。 再

在规则表中对应每个线宽和间距的组合填入修正量值。 算法分析每个版图， 决定

线宽和相邻的间距宽度， 再基于规则表中的数值确定修正项。 遗憾的是， 对于这

种方式， 即使最简单的一维情况， 也会导致相当大而复杂的表格。 线条末端和二

维情况将会生成多组更复杂的规则。 然而， 我们应该认识到， 对于简单的一维版

图中修正线宽的变化而言， 基于规则的 OPC 在任何的 OPC 方式中具有最高的灵

活性， 而且修正步骤明确、 直观， 适合于对修正进行多次精细的调谐。 RBOPC
的主要缺点是规则设定巨大而复杂， 并且设计规则使用的参数是基于设计尺寸和

间距的， 而这些对作为定义修正的参数而言并不十分有效。 由于这些缺点， 基于

规则的 OPC 不可能在 100nm 节点及小于 100nm 以下使用。
基于模型的 OPC 的主要优点是它选择了比基于规则方式更有效的参数。 对修

正过程包含的物理理解用于建立计算修正的数值模型。 这样， 不仅使用了更有效的

参数， 而且也有定义明确的公式， 覆盖了连续的参数值而不必将每个值分别列表。
在参数空间选择的样本点采集实验数据， 并在建模期间修正模型中的小部分变量。

基于模型的 OPC 方式最核心的是使用物理版图信息的卷积技术并且与一组

预先确定的称为卷积核的函数进行卷积[18]。 第 n 个核值 Kn由下式给出：
Kn = ∫kn（x，y）layout（x，y）dxdy

式中， kn是第 n 个核函数。 给出一组适当的核函数， 卷积核方式最适合于计算空

间像。 除了可以用于简单的互连和间距图形外， 更多地用于比较复杂的版图的建

模。 因为空间像是导致失真的关键贡献者， 对于主要是由成像决定失真的情况

下， 这些类型的参数是一个很好的选择。 因此， 基于模型的修正在如图 3-16 所

示的二维情况下表现很好， 其中图像轮廓线从线条边缘处振荡展开。 而这种情况

采用基于规则的修正很难处理。 可以说， 处理这些版图的能力是针对较早的

OPC 方式进行的关键改进之一， 并且对于像 SPAM 情况这类二维版图尤其重要。
尽管处理非光学效应并不是设计模型时优先考虑的因素， 而使用卷积核或者使用

由空间像得到的参数都可以对很多类型非光学效应进行较好的建模。 然而， 建立

非光学效应的合适模型对基于模型的 OPC 来说仍然是一个巨大的挑战[19]。
因为进行光学邻近修正需要进行大量的计算， 因此不可能对设计中的每一点

都进行调整， 而是针对现有版图图形特点， 在线条边缘处选择采样点。 与采样点

联系在一起的是具有一定长度 （称为 “链长”） 的线段。 基于对一点的计算结

果， 程序将移动一个线段的位置， 在这段范围内采用相同的修正量。 再基于互连

间距的局部变化， 添加一定的点数。 另外， 尖锐拐角处 CD 变化的实例也已表

明， 局部邻近变化已从实际发生变化的位置向外扩展了相当的距离。 为了对发生

变化的范围进行充分的采样， 必须在发生突变或者变化的局部环境从变化点开始

向外扩展增加大量的采样点。 沿着版图上需修正的方向以固定的距离放置修正点
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是最简单和最直接的策略。 显然， 线段的链长必须选择得足够小， 才能适应局部

环境可能出现的快速变化。 然而， 对于互相平行的延伸较长的线条没有必要采用

同样的高采样密度， 否则将导致过多的计算点和较长的运行时间。
针对局部环境的变化情况灵活确定并放置采样点是一种可行的替代方式。 然

而， 这要求更灵活的搜索算法， 不仅能检查图形内的设计变化而且能检查如前面

指出的局部环境的变化。 其中最具挑战性的问题是在线条末端合适地放置修正点

以及相应的修正线段， 这对线条末端的修正效果以及最后的光刻图形形状具有着

重要的影响。 设计中如何放置采样点以实现成功的形状修正与对工艺效应具有合

适的建模能力一样重要。
基于模型的 OPC 是处理 3. 2 节中分析的一维和二维图像失真所用的主要方

式。 不应该只是简单地将版图设计转化到掩膜版上， 需要对转换到掩膜版上的图

形进行有控制的且考虑周到的调整， 其目的是消除失真。 因此， 进入低 k 时代

后， 基于模型的 OPC 已经成为一项关键的使能技术。 它包含了对工艺效应进行

建模的技术， 使其成为优于陈旧的基于规则方式的关键优点。

3. 3. 3　 亚分辨率辅助图形

亚分辨率辅助图形 （Subresolution Assist Features， SRAF） 是光刻工艺中扩

展工艺窗口的常用途径之一[20-22]。 不像光学邻近修正那样仅能对设计中存在的

图形进行调整， 亚分辨率辅助图形是加入了一些设计中不存在的图形形状。 这些

图形是基于对光刻工艺的详细了解， 加入到掩膜中以提高掩膜性能的一种虚假图

形， 也称为辅助图形。 通过分析环形照明对工艺窗口的影响， 可以理解使工艺窗

口得到扩展的关键机制。 对于特定的节距， 环形照明可以提供较大的聚焦深度增

强效果。 这个节距就是光瞳面中一级衍射光束和零级光束离中心的距离相同时的

那个距离。 尽管增强效果随着节距的变化而快速下降， 但是在最优节距附近的一

定范围内， 还是具有较大的聚焦深度增强效果。 为了将聚焦深度增强效果扩展到

其他尺寸的节距， 可以在原先的线条之间添加一些虚假图形， 使最终的节距在选

定的环形照明下更接近最优节距 （见图 3-23）。 在适当的节距中放置辅助图形，
能给用于提高空间频率而采用的隔绝和半隔绝线条提供嵌套的环境， 这就更好地

符合前面提到的双光束条件。 这个概念可以扩展到在每个间隔增加一个、 两个和

更多的辅助图形。 文献中报道过曾经使用了多达四个辅助图形。 从前面的讨论中

也显然表明， 辅助图形并不能用于任意小的节距中。 只有当一级衍射图形在添加

了新的图形后也能通过透镜， 增加辅助图形才起到作用。 应该注意， 辅助图形一

般并不产生新的衍射级次， 但是可以增强已存在的高频衍射级次。 由于只有在增

强效应大到能足够克服极端分辨率限制情况下的调制损失时才表现出其优势， 因

此就制约了能使用辅助图形的最小节距。
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图 3-23　 环形照明下工艺窗口与节距的关系， 以及通过亚分辨率

辅助图形实现的工艺窗口改善

如果辅助图形的宽度较大， 它们将更加有效。 然而， 因为辅助图形在最终形

成产品时又是不希望的， 因此不应该出现在最终的光刻胶图像中。 有两个可能的

策略可以解决这个问题， 其中之一是使用第二次曝光来去除辅助图形。 然而不幸

的是， 这样的两次曝光将严重地减小曝光设备的生产效率、 增加生产成本， 因此

一般是应该避免的。 替代的方式是将虚假图形的尺寸减小到使它们不会出现在晶

圆上。 这是使用最普遍的辅助图形方式， 同时也解读了 “亚分辨率” 名称术语

的含义。 但遗憾的是， 基于可被光刻的考虑， 其最大尺寸受到限制， 我们还不能

充分发挥其潜在优势。 由于尺寸受到制约， 因此衍射光强从一个级次转换到更高

级次的效率受到了限制。 辅助图形不会被光刻到晶圆上的最大尺寸取决于多种因

素， 首要的是 NA 和选择的照明类型、 使用的光刻胶、 以及版图线条和辅助图形

之间允许的最小距离。 避免辅助图形被光刻到晶圆上的要求也限制了在掩膜中给

定位置可以插入多少辅助图形， 可能必须执行避免插入三道和四道辅助图形的限

制。 基于掩膜的可制造性和检查的需要， 也可能需要增加更多的限制。 例如， 可

以规定辅助图形的最短长度。 在布局之后， 通过去除部分辅助图形使这些限制得

到落实， 但这就会导致一些图形或者部分版图没有被辅助图形保护。 因此， 设计

的某些部分会出现比其他部分大得多的因工艺而导致的变化。 这样， 成功实施这

项技术的关键就是使版图中尽量不要出现这种因为受到各种因素的制约而不能采

用辅助图形的情况。
使用辅助图形的一个重要问题是与基于模型的 OPC 程序的相互影响。 例如，

按照辅助规则要求， 将导致版图中影响 CD 变化的节距尺寸的不连续性。 一般在

放置有附加辅助图形的区域与没有放置辅助图形的区域之间， 节距明显不同， 光

刻时需要的线宽修正量就会有较大差别。 这种差别是由空间像的拓扑变化引起

的。 在未采用辅助图形的区域， 沿着线宽方向， 空间像的光强单调增强， 在两条

线条的中心位置光强最强。 在添加有辅助图形的区域， 由于在原来版图两条线条
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的中心位置添加有辅助图形， 使得空间像中该位置引入一个局部最小值。 空间像

分布的剧烈变化就可能给通过空间像参数来解决非光学效应的基于模型的 OPC
方法带来问题。 因此， 实施辅助图形就要求对模型进行非常认真的校准， 以避免

由 OPC 误差带来线宽的系统性变化问题。

3. 3. 4　 交替式相移掩膜

交替式相移掩膜， 有时也称作 Levenson 相移掩膜或硬相移掩膜， 也许是最
有效的一种分辨率增强技术[23，24]。 毫不奇怪的是， 无论是从掩膜 /工艺的角度

看， 还是考虑到它们对物理版图的严重影响， 它们也是实际使用中难度最大的分

图 3-24　 交替式相移掩膜的工作原理

（在交替式相移掩膜上的透光部分， 部分区域石英呈凹陷状， 另一部分区域没有凹陷。 凹陷是对掩膜版

石英衬底采用反应离子刻蚀方法形成的， 一般接着还有一次湿法刻蚀。 凹陷的刻蚀深度正好使穿透凹陷

区域的光线相对于无凹陷区域有
1
2 λ 的相移。 这样， 对于对称情况， 在发生相移和未发生相移的透光区

域之间发生了相消干涉， 如图中下方所示， 导致了铬膜上两个透光区域之间位置处的光强为零。 应该注

意的是， 对暗区的产生， 并不需要在两个相位区之间有一条覆盖铬膜的线条； 在晶圆上相位不同的两个

区域边界处将会形成光刻胶线条。 对节距为 p 的设计， 产生的衍射图形的间距为1 / p。 但是， 由于相消干

涉， 使偶数衍射级次被抵消了。 更应该注意的是， 不存在零级衍射。 这样， 不使用环形照明， 交替式掩

膜也可以实现双光束干涉的情况）

辨率增强技术。 顾名思义， 相移掩膜 （Phase-Shift Mask， PSM） 这个名称就预示

着在该技术中利用了光波的相位特性。 考虑图 3-24 所描述的情况， 与穿过铬膜

左侧的光线来比， 假定铬膜右侧掩膜的透明部分引入了 180°的相移， 则对位于

这两个不同相位之间中间位置的图像， 由于左侧和右侧光线传播的距离相同， 但
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是它们彼此之间有 108°的相移， 这两束光线的相消干涉就在两个透明区域图像

的中心位置形成了一条全暗线。 没有其他方式可以在两条间距如此小的线条之间

形成暗区。 在两个相位相反的区域之间产生暗线是一种干涉现象， 即使去除掉铬

膜上位于两个相位相反区域之间的线条， 暗线还是会出现， 这种情况称作相位边

缘成像 （phase edge imaging）。 这种情况下， 线条宽度完全由数值孔径、 光强和选

择的照明模式唯一决定。 对交替式相移掩膜生成的衍射图形的分析， 可以更进一步

地了解工艺窗口的拓展机制。 基于后面详细分析的原因， 假定使用的照明模式是低

σ 常规照明。 在使用简单的玻璃铬掩膜版时， 产生的衍射级次之间的间距是

（1 /节距）的整数倍。 然而， 对于交替式 PSM， 偶数衍射级次以及特别重要的零级

衍射消失了。 零级光束消失的原因很简单， 因为中心图形左侧和右侧产生相移的透

光线条宽度相等， 而透过的光线相位相反， 因此它们的光强相互抵消。 这样， 在仅

有一级衍射穿过透镜的分辨率极限情况下， 有两束干涉光， 它们具有两个衍射级次

并且距光轴的距离相等。 前面曾经说明， 在这种情况下， 实现了较大的聚焦深度。
与使用环形照明实现两束干涉光相比， 交替式相移掩膜还具有其他优点。 例如， 提

高衍射级次对称性的聚焦深度与节距无关， 并且通过 +1和 - 1 衍射级次的干涉实

现的最大调制远大于环形照明情况下的零级和其他级 （如 +1 级次） 的干涉。
交替式相移方式可以分成两类， 即明场相移方式和暗场相移方式， 如图3-25

所示。 如果采用暗场方式， 则在设计线条的两侧放置宽度一定的两个移相线条。
如果采用亮场方式， 则在 0°的透光背景中放置一个 180°移相器线条。 无论采用

那种方法， 采用移相版图均会新生成原来版图设计中所没有的图形。 如果采用的

是暗场方法， 新生成的环形线条图形标示着 0° - 180°的相位转换位置。 如果采

用的是亮场方法， 将会在设计线条的四周新出现一大片有待移除的光刻胶。 这两

种情况下， 需要额外增加一次曝光以最终得到要求的设计图形。 这个掩膜被称作

修剪掩膜或屏蔽掩膜， 因为它修剪掉了不要的图形， 而保留了要求的图形。
采用交替式相移方式需要对光刻工艺几乎所有的元素进行调整， 要求新的掩

膜制造、 检查和修复能力。 必须对曝光设备进行调整以有效适应双倍的曝光工作

量。 也需要能够针对已有的版图对要求的移相以及修剪掩膜图形进行综合编码，
并能够考虑两次曝光编制光学邻近软件。 最后， 版图本身必须能够采用相移， 这

点将在 3. 4 节分析。
使用交替式相移掩膜， 需要进行两次曝光， 将使曝光设备的生产效率严重下

降。 为了使这一问题减至最小， 晶圆首先使用相位掩膜进行曝光， 并在完成第一

次曝光后晶圆仍然留在曝光台上。 然后取下相位掩膜， 换上修剪掩膜， 转换曝光

灯设置， 采用第二块掩膜版对晶圆曝光后， 将晶圆从曝光设备中卸载。 为了减少

掩膜版变换的次数， 将下一片晶圆放到曝光台上后， 先采用上一次晶圆曝光过程

中的使用第二块掩膜进行曝光。 即使如此， 为了方便掩膜的更换， 使延迟最小，
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图 3-25　 明场和暗场相移方式

（以一个简单的设计为例， 图中显示了相移掩膜上的图形和使用正型光刻胶成像时光刻胶层上形式的相

移掩膜图像。 在明场掩膜方式下， 应该注意， 光刻胶层在相移线条图形的四周还新生成了环形线条图

形， 而光刻胶层上的这些环形线条图形是必须要去除的。 同样， 对于暗场相移掩膜方式， 光刻胶层上新

生成的较大区域图形也必须被去除。 为此采用一个修剪 （屏蔽） 掩膜进行二次曝光以去除光刻胶层上

这些不需要的图形。 采用修剪掩膜可以去除不需要的光刻胶图形而保留了要求的图形。）

曝光设备的调整也是必须的。 完成掩膜更换的机械部分必须能处理大量的更换而

没有过多的磨损， 掩膜版的对准和交换必须相当快， 并且照明的变化也必须具有

同样的速率。
比曝光设备调整更重要的是按照相移掩膜的要求改变数据编码方法。 要求能

够实现相位掩膜的编码方法。 如后面将要指出的， 除了可能的最简单版图外， 只
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能采用试探的方法。 在期望的相位不能唯一确定的情况下， 相位冲突是常见的问

题。 软件必须能综合必需的修剪掩膜图形。 修剪掩膜一般同时包含有非关键设计

图形以及与关键图形相关联的修剪形状。 最后， OPC 算法需要具有仿真两次曝

光的能力， 主要是两次曝光光强的非相干叠加。 因为涉及有两块掩膜， 可以对两

个掩膜或者其中的一个进行调整， 因此必须有比现有的一般算法更复杂的算法。
最后， 相移掩膜还要求调整掩膜的制造技术。 掩膜的相移特性是通过刻蚀掩

膜石英衬底中的部分石英决定的。 在刻蚀石英之前， 铬玻璃 （COG） 掩膜制造

和交替式相移掩膜制造基本上是相同的： 对覆盖光刻胶的无图形掩膜版进行曝

光、 去除需要被腐蚀掉铬膜的区域上的光刻胶、 铬膜腐蚀、 去胶、 和掩膜清洗。
在这之后， 再次对交替式相移掩膜涂胶。 紧跟着的曝光和显影步骤将去除掉需要

进行一次附加的石英腐蚀以形成 180°相移区域中的光刻胶。 完成 180°相移似乎

只需要精确控制刻蚀深度， 但是实际上实现这个要求并不是那么简单。 考虑到透

射过移相器位置石英窗口上的光线将形成衍射就可以体会到相移掩膜的光学复杂

性。 通过石英层的衍射光将被石英层下方的石英侧壁反射或被铬层阻挡。 这个简

单的情况表明， 不仅对零级衍射而且对较大角度衍射的光线来说， 实现 180°相
移都是一个相当复杂的问题。 其中石英侧壁的形状扮演着十分重要的角色。 实际

上， 能够解决这个问题的仿真需要考虑掩膜的全三维结构， 这也是需要重新进行

广泛研究的课题[25]。

3. 4　 物理设计风格对 RET 和 OPC 复杂性的影响

随着光刻工艺向越来越小的 k 值推进， 促进了对各种分辨率增强技术 （Res-
olution-enhancement techniques， RET） 的需求， 包括特殊的照明条件、 基于模型

的 OPC、 亚分辨率辅助图形和交替式相移掩膜。 使用这些技术的能力越来越多

地与选用的特定版图设计风格相互结合在一起。 有两种方式可以通过 RET 来优

化版图设计。 其中一种方式是基于下述事实： 对于给定的电路， 可采用的版图并

不是唯一的， 而是各种方式都是可能的， 并且经常是根据版图的方便程度选择相

应的特殊风格。 正是基于版图设计风格的多样性， 可以使用 RET 优化特定的设

计。 虽然对设计者来说， 不同的版图之间或许没有显著的优势， 但是有时表面上

似乎不明显的细节对能否使用 RET 却有决定性的影响。 这些规则一般称为推荐

规则、 可制造性设计、 规则或者类似的术语， 通常被总结为导则而不是规则。 如

果不遵循这些规则要求不一定就导致灾难性的失效， 可能只是使特定的版图对工

艺波动缺少稳定性， 因此规则所规定的要求本身涉及的边界经常并不是唯一的。
下面是版图 /分辨率增强之间存在相互关系的第二个情况。 特定的版图根本

就与工艺团队计划采用的 RET 不兼容， 或者采用 RET 将导致这些版图出现不能
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容忍的严重的性能衰退。 这些设计制约因素一般是设计团队和工艺团队之间的矛

盾问题， 这将构成数据预备流程的变化， 下节将给出相关的实例。 在以前的技术

节点， RET 的选择问题基本与设计团队无关。 版图设计团队提供了设计后即退

到幕后， 而由工艺团队确定并实施 RET， 并且在这过程中对设计团队几乎没有

反馈。 在低 k 成像时期， 这一问题不会再继续， RET 的选取对版图有显著的影

响[26]。 3. 5 节将分析各种 RET 对版图的影响。 大部分优化版图的基本原则可以

通过一个简单的原理来加以理解： 光刻能生成的最好图形是宽度和间距相等的一

组线条图形。 虽然在 DRAM 中出现的规模较大的线条阵列基本遵循这一原理，
但是对随机逻辑， 实际情况很难满足这一原理要求。

3. 4. 1　 特定照明条件

低 k 成像的关键使能技术是特殊照明方式的选择。 如我们所看见的， 最有效

的技术能减小照明模式的旋转对称性。 按照在最可能的工艺窗口下实现最小可能

节距的目标， 对称性的减小是从照明中消除掉对图形形成没有贡献的光线的直接

结果。 这样， 这些照明条件就有一个主要的缺点： 仅对特殊几何形状的版图最有

效。 例如， 采用四极照明时， 与方位相对 Manhattan 类型几何图形成 45°的图形

成像方式相比， Manhattan 类型几何图形的成像方式明显不同。 基于四极的方向，
将使图形中某一种取向的图形有较低的对比度， 从而使 CD 容限以及工艺窗口的

性能变差。 假定四极照明已被优化为对 Manhattan 几何图形最有效， 则 45°图形

的工艺窗口和 CD 容限将明显变差。 偶极照明的对称性更低， 仅仅只有一个方向

的线条能较好成像， 这就对版图提出了十分严格的制约。 然而， 即使没有与偶极

照明方式一起使用， 采用单一方向线条版图最终生成的图形则具有额外的优点。
由于不允许采用某一个栅方向的线条， 就消除了导致栅线条宽度变化诸因素中的

一个因素。 如果两次曝光是可接受的选择， 就无需只采用单一方向的版图， 相应

技术称作双倍偶极照明。 遗憾的是两次曝光模式减小了曝光设备的生产效率， 极

大地增加了工艺费用， 另外还增加了数据准备流程的复杂性。 软件算法将图形中

偶极方式的一个方向上的图形分开， 形成掩膜版， 单独光刻成像， 而将其他的图

形放在第二张掩膜上。 在最简单的实现方案中， 只是简单的基于它们的方向来分

开图形。 目前已经提出了更高级的处理方案， 基于针对一对设计边界对比度的计

算来划分图形[27]。 对于每个设计图形， 计算偶极方式两个方向的光学对比度，
再按照最好对比度的要求放置在相应的掩膜上。

特定照明条件的使用也意味着对于一定节距的图形其成像效果最好。 图3-26
所示为由线条和间距组成的简单结构图形阵列的工艺窗口， 其中互连宽度固定，
但是间距变化。 如果使用环形照明， 图中画出了工艺窗口与间距之间的关系曲

线。 在线宽等于间距这一条件附近一个相对较窄的区域， 存在优化的工艺窗口，
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随着线宽与间距的差别越大， 工艺窗口急剧退化。 在正常工作条件下， 较小的工

艺窗口一般会导致较差的 CD 控制， 甚至产生更差的、 灾难性的失效。 另外， 这

些区域一般对应较大的 OPC 修正区域。 其结果是使用这些节距的版图将增大对

OPC 建模过程中误差的敏感性， 线条宽度控制效果也较差。 解决这些问题的一

个可能的有效途径是引入禁止区， 即对比可以获得的工艺窗口与最小需要的工艺

窗口来确定禁止区。 最小需要的工艺窗口来源于工艺团队对工艺波动的详细分

析。 基于最小需要窗口和图 3-26 这类图形， 就可以确定那些不满足要求的节距。
禁止区节距的细节、 范围和位置与使用的光刻方式类型密切相关， 并且在各个加

工厂之间也不会相同。 对 0. 13μm 和 0. 1μm 技术节点的详细讨论可参见参考文

献 [29]。 从图 3-26 那样的图示曲线中还可以看到的另外一个结果是， 如果一

条单独的最细线条紧挨着很宽的间距， 则存在工艺窗口严重化的问题。 如果是一

条单独的最细间距紧挨着很宽的线条， 情况相同。 一条较宽的电源总线与一条其宽

度与电源总线相同的较宽地线之间采用的是最细间距相隔开的情况， 对光刻和化学

机械抛光来说是一个众人皆知的存在问题的领域。 光刻团队通常没有选择， 为了维

持产量只能放弃他们的 RET 选择， 因此更希望从设计角度采取解决方案。 大部分

情况下， 即使略微增加最小宽度 （10% ～2%）， 也将得到明显的改善。

图 3-26　 由线条-间距组成的图形的工艺窗口， 其中固定线宽， 节距变化

[图中同时显示有代表最小工艺窗口要求的线条。 工艺团队可以基于这一要求建立禁止区

（即在版图中为了实现最优性能而应该避免采用的节距）]

亚分辨率辅助图形经常与环形照明联合使用， 可以在很大程度上改善工艺窗

口性能， 并对所有的间距可以促使工艺窗口维持在最小要求之上。 即使这样， 对

非常低的 k 值成像来说， 工艺窗口问题仍然会存在。 对于辅助图形工艺， 在节距

轴上会多处出现禁止节距区域。 这是在节距轴上辅助图形的数量以十分规律的间
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隔增加的结果。 对于节距略小于能引入额外辅助图形的节距的情况， 工艺窗口最

小。 即使在整个节距范围， 工艺窗口都足够大， 如果试图使 CD 波动足够小， 由

额外增加的辅助图形所引入的空间像不连续问题对任何 OPC 模型来说都是一个

极大的挑战。 因此， 对于像栅极这样的关键层次， 有一种趋势是从允许的节距中

排除这些转换区。 然而， 节距限制不再是单个层次的问题。 一组完整的基本规则

必须能适合于提供一个有用的版图框架。 图 3-27 所示为多种基本规则的调整实例。
在这一常见的版图实例中， 两个栅被放置紧挨着有源区的一个拐角， 接触孔放在两

个栅之间。 在这种安排中， 为了避免像图 3-27 所示的版图那样导致所需版图面积

的过多增加， 许多基本规则， 如栅的最小宽度、 最小接触孔尺寸和图形的相对放置

必须与允许的栅节距一致。 迄今为止， 我们的考虑基本上是针对一维版图， 并且讨

论了与工艺窗口有关的问题和 OPC 能力。 从设计的观点来看， 在面积方面能做的

最重要的改善是尽可能地维持设计图形的单一方向， 并减小不同的节距值数量。

图 3-27　 栅节距、 接触孔尺寸、 最小栅接触孔、 以及接触孔与有源区

边缘最小间距等设计规则之间相互关系的版图设计实例

（这些基本规则必须与 PC 禁止节距规则相匹配， 以防止过大的版图面积）

3. 4. 2　 二维版图

对低 k 成像来说， 一组有关的附加问题是需要考虑二维版图。 在许多情况

下， 它们损害了光学邻近修正的能力， 并且一般会减小几乎所有 RET 的效率。
如我们所看到的， 与低 k 成像有关的几个效应导致了下述结果： 线端缩短、 拐角

变圆、 以及线条宽度突然较大变化引起图像的非局部减幅振荡等对短而直的线条

提出了极大的挑战， 而对长的直线条， 这些效应的关注很少。 基于模型的 OPC
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已经极大地改善了这方面的能力， 虽然修正局部的线宽变化仍然是一个挑战。 图

3-20 显示了版图二维问题对 OPC 很重要的各种版图类型。 一个实例是由两根线

条成的 T 形连接， 特别是在 SRAM 中十分常见的 “腿” 很短的 T 形连接图形情

况。 另一个实例是在两个较窄的器件之间放置的接触压焊点情况。 最后的例子是

一系列的水平栅附件存在一个垂直栅。 通过分析一个未修正结构的空间像， 就可

以了解与这些设计相关的问题。 T 形连接图形显示出先前讨论的空间像的波动

性。 因此， 在离开 T 形连接处的位置存在线条被夹断的趋势。 在这些区域， OPC
算法通过加宽线条试图修正线宽的变化。 OPC 残存的误差和不完美的片断会导

致对线条上相应部分线宽的控制变差。 如果该线条是有源栅的一部分， 过度修正

将导致驱动电流减小， 而修正不足将导致泄漏增加。 如果其中一段线条较短， 形

势将更加严峻。 这种情况下， OPC 修正不仅必须补偿空间像的摆动， 而且必须

补偿较短线条段上的线端缩短。 在短线条段端头的榔头形状更一步增加了空间像

的摆动。 为了以足够的精度修正这些效应， 所有的结果将是高度破碎的掩膜像，
这不仅增加了数据量而且本身也易于产生误差。 因为器件相当窄， 由泄漏或驱动

电流表示的性能将十分易变。 与此相似的一种情况是在两个较窄器件之间的接触

压焊点。 器件中心部分宽度的变化导致有源栅区发生摆动。 如果栅很短， 端头的榔

头形状将在其中一个端头上由接触压焊点引起对空间像的另一个干扰。 如果使线条

末端和接触压焊点保持在发生空间像摆动的区域之外， 就可以改善线宽控制。
下面通过几个实例说明使用短线条时 RET 效率的减小。 图 3-28 所示为版图

图 3-28　 短线条情况下亚分辨率辅助图形效率降低的实例

（这些版图被用于图 3-29 中的计算）
a） 采用辅助图形的版图： 辅助图形与主线条的长度相同

b） 采用辅助图形的版图： 仅将辅助图形的长度缩短

c） 未采用辅助图形的版图

实例， 该设计包括了间距为 660nm 的一组线条， 采用 193nm 曝光和 0. 7NA 的环

形照明成像， 采用亚分辨率辅助图形来提高这些半隔离线条的工艺窗口。 在相当

长的线条之间放置了两个辅助图形， 每根线条的目标 CD 为 90nm。 图 3-29 所示

为图 3-28 中版图的工艺窗口。 对相当长的线条， 通过使用亚分辨率辅助图形使

得聚焦深度增加接近 70% ， 如图 3-29 中虚线所示。 图 3-29 中的实心方块对应
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图 3-29　 对图 3-28 中的版图， 随线条长度变化而变化的工艺窗口减小情况 （本图说明短

线条情况下使用辅助图形的优点在减小， 主要的效应是辅助图形变短则益处减小， 实心

方块对应图 3-28a； 圆对应图 3-28b； 菱形对应图 3-28c）

辅助图形和版图线条逐步缩短的情况。 工艺窗口优势在特征长度为 1μm 时开始

下降， 并且在线条长度为 200nm 时完全消失。 即使在 400nm 时， 线条长度可以

获得小于总工艺窗口增加量的 1 / 3。 关于问题的进一步研究表明， DOF 损失是两

个效应的综合结果， 其中一个效应是当辅助图形变得更短时， 它的有效性将减

弱。 图中实心圆表示的是中心线条的长度保持相当长， 只是缩短辅助图形的长

度， 完全证明了辅助图形缩短的效应。 第二个因素是主要图形的长度， 在图3-29
中用空心菱形表示。 在这种情况下， 没有使用辅助图形， 仅仅使线条长度缩短。
这时工艺窗口损失适中但仍然存在。 这个实例说明， 短线条图形对包括亚分辨率

辅助图形或专门照明条件这类 RET 是不利的。
应该注意， 通过采用辅助图形获得的工艺窗口增大以及随着线条长度日益减

小而发生的工艺窗口衰退的严峻程度和速度的细节情况， 与多种因素有关， 包括

节距、 照明条件、 辅助图形、 和辅助图形的放置等， 并且变化很剧烈。 然而， 短

线条图形对有效的 RET 是不利的这一基本结论仍保持未变。
上述作用基本与这样的事实有联系： 当线条长度减小时， 由线条阵列确定的

衍射级次的局部化正变得日益减少。 另一方面， RET 优化衍射级次图形的工艺

窗口性能则在光瞳面的局部区域。 当图形中越来越大的部分位于亚分辨率增强技

术的优化性能区以外时， 它将变得越来越无效。 大多数 RET 的工作是基于由线

宽与间距相等的线条组成的阵列， 具有固定节距的长线条导致高度局部化的衍射
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级次， 这是 RET 工作效果最佳的情况。 版图越接近这种情况， 就对 RET 越有利，
OPC 修正的应变也就越小。 如果版图设计中包含有许多弯曲和扭曲的短线条图形，
意味着版图将导致 OPC 程序发生巨大的应变， 采用 RET 几乎不会得到什么益处。

在多数情况下会产生短线条图形， 而且不同情况下的结果差别较大。 图3-30

图 3-30　 两个梳状结构的辅助图形放置方案比较

（第二个例子中的水平线条与垂直线条之间的间距已经增加。 最上面一排是原始版图； 中间一排是辅助

图形初始放置情况； 最下面一排是在采用清除码之后保留的辅助图形。 左边的实例中， 清除码必须去

除所有的垂直辅助图形， 因为它们会产生不希望的辅助交叉。 在右边一列中， 间距已增大到可以放置

一个连续的水平辅助图形。 左边一列导致严重的工艺困难。 水平互连不仅没有辅助图形， 从而导致极

差的工艺窗口， 而且由于强烈变化的近邻， 使 OPC 处理复杂化）

所示的版图实例将导致采用短条辅助图形出现的问题。 当水平线条阵列被辅助图

形保护得很好时， 对垂直互连的保护则很差。 辅助图形生成程序将尝试按照图中

所示的情况放置辅助图形[30]。 水平辅助必须被削减以避免接触主要图形。 由于

下述事实， 使得问题进一步复杂化： 放置辅助图形时， 通常不允许出现三路交

叉， 否则交叉将可能不再成为 “亚分辨率”， 导致晶圆上残存光刻胶。 如果中心

的水平互连没有辅助保护， 它将变成一个严峻的工艺问题。 如果像图 3-30 中那

样的水平线条不能避免， 将垂直线条末端和水平线条之间的距离增加到至少可以

放置一个辅助图形当然是一个选择。 然而， 这却导致了面积明显增加。 在这种情

况下， 最好的有效利用面积的方案通常是把中心水平互连的宽度改变为非临界互

连宽度， 从而无需采用辅助图形来保持要求的工艺窗口。
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3. 4. 3　 交替式相移掩膜

交替式相移掩膜对物理版图有非常大的影响。 可以使用交替式 PSM 的图形

与不能使用交替式 PSM 的图形相比， 工艺窗口改善是所有 RET 中最显著的。 如

果版图设计采用的是最小尺寸， 绘制时必须采用相当大的倍数， 但是却不能进行

相移， 则这种版图一般是严重影响成品率的图形。 由于使用交替式相移掩膜增加

了不能被相移的版图的 “似然性” 所带来的一系列新问题， 使得这种非相移版

图的严重问题进一步恶化。 为了理解这些复杂性， 下面首先分析与交替式相移掩

膜相关的基本规则[31]。
每个关键线条与两个相移区相邻， 零相移区在线条一侧， 180°相移区在另一

图 3-31　 交替式相移掩膜的基本版图情况 （图中显示了交替式相移掩膜版图设计的基本规

则， 包括最小和最大移相区宽度、 相反相移图形之间的最小距离及无需采用相移的最小线宽）

侧。 各种规则通常用于决定每个相移区的最小和最大宽度、 以及两个不同相移图

形之间的最小距离。 仅在相位相同的区域之间允许交叠， 因此只有在采用并列交

叠排列的情况下才可能使放置密度最大。 最简单的规则是考虑到掩膜制造工艺要

求符号相反的相位之间距离最小。 从工艺角度考虑， 将决定允许的最大相位宽度

以及不需要采用相移的最小线宽。 图 3-31 说明了这些规则的基本设计含义。 此

外， 还有一组规则用于防止在设计中使用了导致相位冲突的几何图形。 相位分配

是在设计中按照线性路径进行的。 关键线条一侧的相位意味着该线条另一侧的相

位相反。 相位冲突是因为针对特殊间距安排的相位相互矛盾， 这一情况与选择的

是哪条路径到达相位区有关。 导致相位冲突的两个常见版图实例如图 3-32 所示：
关键 T 形连接以及奇偶路径情况 （也称为 “皮带扣” 式版图） 的一种图形。 这
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图 3-32　 导致相移冲突的版图情况： 奇偶路径和 T 形连接

图 3-33　 另一种错误的实例
（随着路线分岔并且最后又结合在一起，
这些错误就产生了。 上面一条路径穿过

三根设计线条， 而下面一条仅穿过两根。
这些错误对设计规则检查提出了巨大的

挑战， 因为它们是非局部的）

些版图仅仅是常见的设计误差的简单实例，
又称为 （圆） 周期误差， 这些误差与相移

掩膜有关。 图 3-33 所示为另一个实例。 相

位分配按顺序进行。 在图 3-33 所示的版图

实例中， 在版图的不同位置， 这些路径分

开后又重新组合在一起。 在路径分开的位

置以及重新组合的位置之间， 每条路径已

经跨过的线条数目可能是偶数或奇数。 如

果一条路径上有偶数个相位转换， 而另一

条路径上有奇数个相位转换， 则在路径重

新组合的位置就不可能实现唯一的相位安

排。 这组失效着重说明了基本规则布线检

查面临的重大挑战。 由于误差能在相邻的

图形之间被检查出， 误差就不再是局部

的了。
与解决相位冲突相关的困难导致了设

计和光刻工艺之间相互作用的典型转变[26]。
先前的技术在设计空间和工艺空间之间有

一个清晰的分隔， 并且大部分情况下采用的 RET 对设计并没有影响。 使用 RET
引起的限制和工艺关注表现为一组设计规则限制， 与前面章节讨论的情况相似。
相位冲突问题的复杂性驱使方法学上的变化。 一种方案是把相移工具转移到设计
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团队手中， 使他们具有检查相位分配的能力， 甚至还可能检查预期的掩膜修剪形

状。 这样， 确保交替式相移掩膜灵活性的责任就转移到设计团队手中。 考虑到有

时相当复杂的交替式相移规则框架， 再结合标准的基本设计规则， 误差的识别可

能成为令人灰心的经历。 需要指出的是， 交替式相移规则不仅仅包括相位分配规

则， 还包括一些附加规则。 例如， 描述相反符号的相位形态之间的最小距离、 相

位形状交叠的规则、 以及最小的修剪掩膜尺寸等等。 因为这些参数可能非常特

殊， 它们不仅阻止了在不同制造厂之间的交流， 而且也不能用于更先进的光刻方

法。 对 ASIC 设计方式来说， 在两个层次上要求对相位的适应性。 第一， 单个库

单元的版图必须具有相位适应性。 一旦这个条件满足， 当组合使用单个库单元

时， 还将出现更复杂的问题。 为了避免这个相位误差， 必须通过在单元边界周边

提供足够大的缓冲区以保持单个单元相位不受外界影响。 通过尝试寻求相对简单

的单元边界特点， 可以采用相对简单的并列交叠步骤将 ASIC 设计中成行排列的

单元放在一起， 就可以减缓这一需求。 参考文献 [33] 对这种方式进行了讨论。
另一种替代方式是建立设计制约规则， 可使得设计团队无需考虑相位分配的

复杂性以及修剪掩膜版图， 但是对传统的设计过程来说冲击则是明显的[26]。 在

这个方式中， 有时也被称作粗网格方式， 设计被局限在一个方向， 并且接触节距

只能采用整数倍的变化。 这种框架避免了复杂的二维版图情况。 这种方式有几个

极具诱惑的优势。 它对多种 RET 提供支持， 解决了由二维情况引起的可制造性

问题， 并且当转移到新的技术节点时， 能减少重新设计的需要。 这种方式的主要

挑战是保持面积紧缩到最小， 并且为了实现栅极层次版图的简单化， 应该尽量减

小导致其他设计层次版图 （例如局部互连层次） 复杂性的增长。
如前所述， 在光刻工序中更多地考虑 k 因子就会改变设计和数据过程之间的

关系。 在先前的技术节点， 主要考虑生成最小尺寸的设计图形， 包括互连、 节距

或面积， 以及决定不同层次关系的一组规则， 使覆盖容差不致导致芯片失效。 由

于 100nm 和 70nm 节点技术更加依赖 RET， 为了充分发挥新技术的作用， 需要引

入一组新的设计规则。 图形方向的限制、 从设计中清除特定间距范围的禁止区、
以及线条图形长度的最小限制等方面的要求将日益严峻。 交替式 PSM 将对物理

版图有一个更加重要的影响。 特别是栅极层次， 由于对 CD 容限有严格要求， 在

这个领域处于领先位置， 而其他层次也跟随其后， 特别是在 70nm 节点。 由于

Foundry （代工厂） 生产线存在巨大的竞争性压力， 生产方将极不愿意把这些限制

加到他们的客户身上。 设计团队应该非常清醒地认识到， 光学成像物理、 曝光设备

和 RET 的实行在业界已经相当标准化了。 一个了解相关方面知识的客户 （即对低

k 成像实施有清醒认识并且明确如何优化版图以充分发挥光刻 RET 效率的团队）
将通过使设计更加适应工艺的波动而受益， 因此更可能提高成品率。 对设计团队来

说， 益处是显而易见的， 光刻性能的重大改善将最有可能缩短产品上市时间。
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3. 4. 4　 掩膜版成本

早期的光刻， 掩膜版的开销在芯片制造总成本中占的比例并不大。 但是现在

这一情况已经发生了巨大的变化； 对 90nm 节点的产品， 一组掩膜版的费用在一

百万美元的级别[34]。 掩膜费用是光刻工艺成本中增长最快的部分， 超过了晶圆

工序和曝光设备费用的百分比增长。 对 ASIC 设计， 由于只要加工为数不多的晶

圆就能满足客户的需求， 使得这一问题更加突出。 由 Sematech[36] 对其成员公司

完成的调查表明， 一组掩膜版曝光的平均晶圆数， 对逻辑 ASIC 来说大约是 500
片， 而对 DRAM 生产， 大约是 8000 片。 基于业已报道的大量 90nm 技术节点 ASIC

图 3-34　 RET 与掩膜成本之间的关系

[各种 RET （交替式 PSM、 辅助图形等） 影响掩膜成品率和制备掩膜的写时间， 从而影响掩膜版成本]

设计数据， 经过外推处理， 结果表明， 掩膜版开销已占到光刻总开销的 60% [37]。
对低 k 成像的需求以及为此采用的 RET 是促使掩膜版成本增长的主要因素。

驱使掩膜版成本增加的主要因素有两个： 掩膜版制备过程中的写时间和掩膜成品

率。 这里所说的掩膜版成品率是包括最小缺陷标准和 CD 要求在内所有规范要求

的掩膜版成品率。 图 3-34 总结了由于使用低 k 成像和 RET 使得掩膜版成本增加

的因素和机制。 从底部开始， 列出了向低 k 成像时代推进的各种因素。 其中一部

分因素是任何工艺缩放过程所通有的。 每个掩膜版范围内图形数量的增加和更加

密集的成像布局要求对各种基本规则的减小都是存在的， 在此将其列出只是考虑

到完整性。 这两个因素都影响掩膜写时间。 由更密集布局提出的精度要求， 增加了

载物台的移动次数， 因此增加了写时间。 增多的图形数量也增加了需要被写入的

数据总量。 因为先进的掩膜写工具是半导体工业加工设备中最昂贵的部分， 而增

长的掩膜写时间将增加掩膜开销。 如 3. 2 节所指出的， 低 k 成像增大了掩膜误差
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增强因素 （Mask Error Enhancement Factors， MEEF）。 因为 CD 容限随着工艺节

点而缩放， 掩膜对整体 CD 预算的贡献只有通过紧缩对掩膜 CD 的控制来维持。
更严格的掩膜要求反过来又减小了掩膜成品率。

从缺陷的角度来看， 掩膜制造者面临着两个挑战。 在低 k 成像时代， 对掩膜

缺陷的敏感度增加了。 另外， 像交替式 PSM 这类掩膜的制备步骤有所增加， 而

增加的每个工艺步骤都会引入虽然不大但不可忽略的缺陷。 此外， 交替式 PSM
导致了较简单掩膜工艺中所没有的新类型缺陷 （相位缺陷）， 并且通常很难修

复。 光学邻近修正以及亚分辨率辅助图形的使用均减小了最小特征尺寸， 使得传

递到掩膜写工具的数据量急剧增加， 这样就急剧地增加了掩膜写时间。 另外， 较小

的特征尺寸将使掩膜检查变得复杂。 所有这些因素既增加了掩膜写时间， 又降低了

掩膜制备成品率， 从而使掩膜成本上升。 值得注意的是增加的掩膜写时间本身也将

降低掩膜成品率， 因为电子束曝光载物台的移动控制和稳定性要求将更加严格。
面对掩膜成本飞涨的困境， 新设计的开发能力日益成为业界的关注焦点。 业

已提出了几个概念和方式来解决或至少缓解日益上涨的掩膜成本问题。 降低有效

成本的较明显方式之一是多项目晶圆的概念[38]。 芯片制造商通过将多个设计组

合在一组掩膜上的方法降低了每个设计的掩膜成本。 实际上， 使用同一组掩膜版

曝光的晶圆总数得到增加， 基本等于对每个设计单独曝光的晶圆的总和。 每一种

设计分别通过一些必要的数据准备和 OPC 操作进行处理， 在生成最终数据时再

合并在一起。 这就缓解了接收和处理多个设计时的时间安排问题。 虽然多项目晶

圆似乎是降低掩膜成本的理想方式， 但是还有几个问题值得注意。 实际上只有当

不同设计对应的晶圆工艺步骤， 包括所有的金属层， 都完全一致时才有可能有效

使用这种技术。 否则， 相当部分的晶圆将会无用， 这就冲淡了这一技术的优点，
也与采用这一技术的初衷背道而驰。 如果每种芯片设计符合标准尺寸， 则划片过

程中使得完好芯片受到损失的数目降至最小， 更加有利于这一技术的有效使用。
减小成本上升影响的另一个有效方式是将定制芯片改变为现场可编程门阵列

（FPGA）、 可编程 ASIC、 或在快速微处理器中通过软件实现一些需要采用互连实

现的逻辑功能[39，40]。 从芯片制造的角度来看， FPGA 具有只需要使用一组掩膜版

的完全标准化了的晶圆加工的优势。 最终用户要求的功能被编程进了单个芯片。
遗憾的是， 与采用 ASIC 实现的电路相比， 它们的面积仍然大一到两个数量级，
并且功耗明显增大。

综合 ASICs 和 FPGA 的特点， 有一种结构化的 ASIC。 对结构化 ASIC， 在芯

片制造商那里， 使用一组掩膜版完成整个晶圆加工的前道工序， 包括有源区、
栅、 一次接触， 甚至实现早期金属层的工艺加工。 然后将晶圆贮存在生产线上以

待进一步的处理。 按照功能要求通过顶层的两层或三层金属层将芯片上的单个逻

辑单元连接起来， 最终实现芯片功能。 这样每个设计就只要承担最后三层金属的
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掩膜费用， 而其他层的费用则由不同芯片设计分摊。

3. 5　 发展前景： 未来的光刻技术

回顾光刻的历史， 可以明显地看到， 要获得更小的尺寸， 实际上是或多或少

地沿着下述演化路径：
● 增加数值孔径

● 随着更多地使用 RET 而实现更小 k 因子成像， 以及更严格的工艺波动

控制

● 曝光波长的逐渐减小

尽管波长的变化可能干扰稳定发展的流程， 但是， 在过去这些发展还是相当

成功， 包括给技术带来极具生命力的光刻胶材料、 透镜和掩膜版所用的光学材料

的相应研究与革新。 因为这些方式已经被证明非常成功， 因此目前的趋势还是尽

可能继续沿着这条道路前进， 并且只要考虑到数十亿美元的需求也会为克服这些

障碍提供足够的动力。 试图采用不同的曝光技术的许多努力就像指引着一辆满载

的火车沿着一条新的线路全速前进。 采用不同的曝光技术如 x 射线和电子束光刻

已经有很长的历史了。 令人遗憾的是， 迄今为止， 光刻技术的发展还是跟不上微

电路产品迅速发展的要求。

3. 5. 1　 发展之路： 157nm 光刻

波长小于 193nm 的激光光源， 包括曝光波长为 157nm 的 F2 激光与可能的

126nm 发射， 以及主要曝光设备供应商正在开发的 157nm 曝光设备产品。 除了

光刻胶材料的实时可用性和激光源的可靠性等一般问题外， 还有几个与 157nm
光刻问题相关的独特问题： 与光学材料、 污染以及用于保护掩膜版不受外部材料

影响的聚合材料的可用性等相关的问题[41，42]。
对 157nm 波长， 目前只有效地开发出两种吸收能力足够低的实用光学材料：

氟化钙 （ CaF2 ） 和熔融石英 （一种无定形的， 高纯的石英结构）。 现在的

248nm， 甚至 193nm 系统中大部分的光学单元都采用熔融石英。 熔融石英工艺技

术已十分先进， 材料的光学特性是完全各向同性的并其热膨胀系数极低。 目前提

得最多的熔融石英的替代物是氟化物， 在现有的 193nm 曝光设备中就到了使

用 CaF2———特别是在那些要承受最高紫外线曝光密度的部件。 与熔融石英相

比， 它优良的阻挡辐射损伤的能力使之成为这些情况下选用的材料。 存在两种

不同的光学材料供选用， 也使得可以对与波长相关的焦点偏移进行修正。 由于

已在 193nm 系统中得到应用， 较大 CaF2 晶锭的晶体生长和抛光技术已经非常

先进。 令人遗憾的是， 业已发现的材料光学特性 （本征双折射） 并不完全是
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各向同性的， 并且对 157nm 的影响远大于对 193nm[43] 。 这就对透镜设计提出

了一个巨大的挑战， 要求优化透镜材料方向， 使得采用的材料将双折射效应减

到最小[44] 。 可以采用激光， 但是它的带宽太大。 较窄的带宽非常关键， 因为

几乎没有哪种材料可以被用来修正像差。 为了使较宽的激光线宽的影响最小，
正在研究几种利用反射表面的其他透镜设计[45] ， 一个这样的设计是兼有反射

光及折射光的系统。
对这一技术的进一步挑战与污染问题相关[46] 。 在 157nm 辐射下， 用于清

除透镜的碳氢化合物材料会残留在玻璃上， 发生分解并在透镜表面形成沉淀

物。 这些沉淀物增加了透镜单元的吸收性。 业已发现， 氘灯发出的紫外光可以

用来清除碳； 碳被氧化成气体 CO2 后挥发。 然而， 由硅分解形成的沉积物则

很棘手并且难以清除。 因此， 选用那些不能被气化除去的材料时必须格外小

心， 并且精心设计气体的清除速率， 使得残存的污染物保持在 ppt （ parts per
trillion， 万亿分之一等级） 水平。

采用 157nm 另外一个主要的技术挑战与掩膜相关： 确切地说， 是如何保护

掩膜不受外界材料 （Foreign Material， FM） 影响。 掩膜上的 FM 会在每次曝光中

导致在每个晶圆上重复形成缺陷， 在最坏情况下会导致芯片不能工作。 为了保护

掩膜不受污染物的影响， 其上覆盖了一层与铬图形相距几毫米的有机薄膜。 这个

距离足以使缺陷处于焦点之外， 从而小的颗粒不会引起印制缺陷； 大部分较大的

缺陷则可以通过机械方法除去。 包括 193nm 的所有技术使用的是能够阻挡紫外

光的损伤并且足够透明的聚合材料薄膜[47]。 遗憾的是， 虽然做了大量的研究，
但是还没有发现一种适合于 157nm 工艺的材料。 可以选用的替代物是熔融石英

形成的保护性覆盖层。 它们变得更厚， 并在重力的作用下会产生弯曲， 而这将影

响图像的布局。
最可能使用 157nm 曝光设备的技术是 65nm 和 45nm 工艺。 超高 NA 的

193nm 设备与功能强的 RET 的联合使用是这个节点基本光刻方法的强劲竞争者。
当然， 这些设备的机会窗口很窄， 但是在 65nm 的试制生产中可能使用 193nm 设

备。 因此， 几个主要的半导体制造商最近在他们的路线图中已不考虑 157nm
设备。

3. 5. 2　 进一步演化： 浸没式光刻

有时， 仅通过重新考虑基本假设也可能实现重大突破。 在寻求一项新光刻技

术的过程中， 在重新分析相关假设基础上提出的浸没式光刻技术是一个典型实

例。 重新分析描述一个系统分辨率能力的简单方程所包含的假设可知， 该简单方

程仅在空气情况下是精确的 （即在折射率为 1 的材料中）。 对于一般情况， 应该

把折射率 n 考虑进去， 这时可以达到的分辨率 R 是[48]：
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R = k λ
NA·n

式中， NA 是数值孔径， λ 是光源波长； k 是 k 比例因子。 由于液体的折射率明

显不等于 1， 这个方法开启了具有巨大潜力提高分辨率的新途径。 例如， 对

图 3-35　 浸没式光刻示意图

（图中所示的三种不同方案， 从上到下， 浸没程度增加）

193nm 波长， 水的折射率是 1. 44， 这样在水中使用 193nm 光刻成像相当于在空

气中使用 134nm 光刻， 这对 193nm 的能力来说是个巨大的改善， 而且还优于下

一个可用的波长 157nm。 由 B. Lin 提出的这种光刻工艺， 称为浸没式光刻。 这种

类型光刻的示意图如图 3-35 所示。 这种技术的主要特点是在晶圆台与透镜之间

有液体， 要考虑的主要问题是液体媒质不仅要具有高折射率， 而且黏滞度也要较

高， 能保证晶圆台相对于透镜的正常移动[49，50]。 按照晶圆台浸入液体的深度不

同， 现在已经提出了几种不同的方案[52]。 从晶圆台完全浸入到液体中到仅在透

镜下维持一个液体气泡。 第一种方式被称作潜入式晶圆台， 整个晶圆台在液体中

移动。 这一情况下可能需要添加一台泵， 使液体流速度能适应要求的晶圆台移动

速度。 另一个代替方案是使晶圆台位于液体之外， 而将晶圆放入位于晶圆台上一

个装有液体的槽中。 还有一种方案是建议仅在透镜下方存在液体槽， 只有少量液
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体随着透镜在晶圆上运动。 与浸没式光刻相关的大部分技术问题是因为透镜与晶

圆之间的高速移动， 而位于他们之间的液体一定不能影响这种高速运动。 特别

是， 在这种高速运动中， 气泡的形成是主要问题。 其他问题包括曝光时液体的加

热问题和折射率的相关变化， 能在水中成像的光刻胶的可用性是实施该技术的另

一个潜在障碍。
这个方式只是最近才得到极大注意， 曝光设备供应商对此展开了认真研究。

这一技术的倡导者预计在 65nm 工艺中将会采用这一技术， 但是这还是一个很大

的挑战， 因为目前这一曝光新技术还不成熟。

3. 5. 3　 巨大突破： EUV 光刻

在曝光波长方面的进展是使用了超 （极远） 紫外线 （ extreme ultraviolet，
EUV） 成像， 这不是很小的变化， 而是成数量级的改进。 为了评价完成这个任

务所作的努力， 我们应该注意到， 从采用光刻工艺以来， 曝光波长从 456nm 减

少到 157nm， 仅降低了 3 倍。 与此相比， 采用 EUV 应该是一项巨大的任务。 采

用这一技术所涉及的方方面面并不是简单的改进， 而是巨大的突破， 因为光源、
曝光设备、 掩膜、 掩膜检查、 透镜度量和光刻胶都与以前所使用的不同[53，54]。

EUV 成像采用的波长在 11 ～ 14nm 的范围内， 之所以选择这一范围波长是因

为目前已有的反射镜用于这一波长范围的光。 这个波长范围位于紫外线与 x 射线

之间的过渡区， 因此有时也称为软 x 射线光刻。 由于这个波长的光子具有巨大的

能量， 所有材料， 包括气体， 都对其起到吸收器的作用。 因此不存在对其表现为

透明的光学单元， 光刻胶必须非常薄， 并且光源不能使用固态罩。 折射率相当

小， 这意味着单个界面的反射率较小。 因此， 采用透镜组也是有效的。 在 11 ～
14nm 的波长范围， 最具潜力的光源是高温等离子材料， 如氙。 将高能量脉冲激

光 （Nd： YAG 激光） 聚焦在液态或固态靶上就可以获得这些等离子[57]。 在高强

度激光照射下， 材料汽化并在很短的时间内形成极高的温度 （200000K）、 相当

高的密度 （1017 ～ 1022个电子 / cm2）、 能发射具有期望波长的软 x 射线的少量等离

子体。 除了希望的辐射外， 同时发射出的其他波长高强度光则必须滤去。 因为采

用的靶材料不断挥发， 因此需要不断对靶材进行补充和替换。 这些材料的最严重

的缺点之一是固态靶材料形成的残存物。 因为目前尚没有一种合适的透明材料用

于保护反射镜， 使得收集反射镜得到保护不受残存淀积物的影响就很困难。 因

此， 冷冻的惰性气体如氙气就成为最具前途的靶材料[58]， 即使从光发射的角度

来看， 固态材料如锡更加有效。 另一种形成等离子体的方法是高度局部化的电脉

冲放电[59]。 然而， 无论那种源， 与达到要求的产量所需的目标值相比， 源效率

还差约一个数量级。
所有的成像必须使用反射镜完成。 由于较低的折射率， 单层反射率较小， 因
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此反射镜将采用多层系统。 多层系统中大量的界面使总的反射率得到提高。 这种

结构中， 尽管单层的反射光很少， 许多反射层的叠加作用将产生相当大的反射

率。 单层的厚度必须控制在一定范围， 使得每个界面反射的光束之间发生明显干

涉。 每层厚度约为几个纳米的级别， 并且厚度波动范围需要控制在零点几个纳米

之内。 因为这些反射镜通过相长干涉实现需要的反射率， 反射率与入射角关系非

常密切， 厚度必须修正。 多层反射镜由 Si 和 Mo 层交替重叠组成， 由于它们的原

子质量不同， 折射率也不同[60]。
与该技术相关的其他光学单元类似， 需要采用反射掩膜而不是透明掩膜[61]。

EUV 掩膜是由位于多层反射镜顶部的印有光刻图形的 EUV 吸收材料构成。 这种

掩膜存在的最严重的问题与多层系统中的缺陷有关， 而目前对于这类缺陷还没有

修补技术。
目前已经可以采用折射率相当低的反射镜， 由 EUV 工具形成光学版图的主

要目标是尽量减少光学单元的数目。 图 3-36 是一个使用六个界面的系统[53]示意

图。 能对相当大面积成像的反射系统所固有的版图复杂性使得数值孔径被限制到

0. 3[62]， 由于与现有系统的波长有极大差异， 这并不是一个重要的问题。
目前已经开发出了一个 EUV 工程测试台， 可以在数值孔径为 0. 1 情况下实

现大范围 （26mm ×32mm） 曝光[63]。 目前 ASML 和一个包括 Nikon 与 Canon 的日

本团队正在开发这类系统， 估计价格约为五千万美元。

图 3-36　 EUV 光学系统示意图

3. 5. 4　 粒子束光刻

使用带电粒子 （电子或离子） 光刻是可供下一代光刻技术选用的另一种方

法。 一般地说， 这些系统可以按照采用的写策略 （直接写或者投影） 和带电粒

子的类型 （离子或者电子） 加以分类。 由于运动粒子的波长与其质量和速度有
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关， 因此粒子束光刻设备的分辨率也会受到其制约。 幸运的是， 对应的波长非常

小， 使用电子束可以实现 10nm 级别的分辨率。

3. 5. 5　 直写式电子束设备

直写式电子束设备在掩膜制造中已经使用了很长时间[65，66]。 图 3-37 是这种

系统的示意图。 从源发射的一束电子通过一组磁透镜聚焦在晶圆上。 由于电子束

源的尺寸有限， 必须在最后可获得的光点直径与电子束强度之间进行折衷。 虽然

最后的光点直径很大程度上是由电子源的尺寸决定的， 但是采用高束流可以提高

图 3-37　 电子束投影设备示意图

产量， 为此要求大面积的电子源。 最初采用的方法是加热硼化镧顶端的电子束

源。 经由顶端的电子发射是通过加热以及在顶端覆盖一种低功函数材料 （即
对电子发射的能量势垒较小） 实现的。 然而， 对较高的分辨率系统来说， 这

些尖端的亮度还不够， 因此已经被场致发射源所取代[67] 。 在这些源中， 金属

顶部尖端处集中的电场将电子从金属顶部牵引出。 这种源对尖端只要稍许或者

不需要加热就能发射电子， 这样就减少了发射电子的动能分散。 对于存在高阶

色差的电子光学， 这就有利于提高成像能力。 电子光学的基础是磁场以及磁场
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对带电粒子的作用力。 与光学透镜相似， 具有适当形状磁极的电磁铁可以对分

散的电子束起聚焦作用[68] 。 铁磁体材料能使磁场集中并有助于得到需要的磁

场分布。 在用于电子束写入设备的情况， 它们的磁性需要被软化， 这样在需要

修正磁场强度时， 它们不会维持在高磁场状态。 遗憾的是， 从像差的角度来

看， 即使是靠近系统轴线移动的电子， 电子光学的质量也相当差， 而对于与轴

成较大的角度移动的电子束， 光学质量将急剧退化。 这就限制了这些透镜的最

大数值孔径， 并限制了可实现的最大图像尺寸。 电子束还存在一种光学成像情况

并不存在的图像模糊机制[69]。 由于电子的相互排斥， 聚焦在较小区域的电子束

呈现出的随着电流增加而更加严重的图像模糊。 这一机制限制了高束流时的成像

能力， 而从产量的角度来说高束流是必须的。
采用静电偏转器或磁偏转器可以实现束流偏转[70]， 与普通的电视显像管中

使用的相似。 与不需要纳米级光斑的电视显象管不同， 电子束曝光设备中电子束

的偏转距离相对较小 （约几十个微米）， 这是因为电子色差随着离开轴线而快速

增加。 因此， 如果晶圆台不移动的话， 电子束能能够写的范围较小。 图形以光栅

的方式写入， 与电视屏幕上的图像相似。 电子束通过对一条互连的空间信息控制

电子束的开-关信息编码， 完成对线条的扫描。 扫描完一条线条后， 继续写下一

条线条。 在完成约 50μm × 50μm 的面积扫描后， 晶圆台移动到下一个方形区域

的中心， 继续扫描。
在光刻中采用这一技术的主要困难在于数据是串行传送而不是如成像系统中

那样采用并行方式。 即使通过努力， 采用并行电子束方法增加数据传送速率， 也

改变不了生产效率低下这一恼火的问题， 例如， 关键掩膜的曝光时间是以小时

计。 电子束曝光的其他问题与下述事实相关： 电子束会导致衬底带电。 如果所

带的电不能有效的去除， 会导致不希望的束偏转。 在先进工艺中， 栅氧厚度越

来越薄， 而高能电子束会导致栅氧损伤。 此外， 与 EUV 系统类似， 电子束曝

光系统是在真空环境下工作， 很难实现晶圆的快速装载， 这也增加了系统的复

杂程度。
电子束直写系统的最大优势之一是不需要采用昂贵的掩膜版， 因此这个技术

对生产量很低而掩膜成本非常昂贵的 ASIC 设计者来说极具吸引力。 生产效率低

的缺点对图形密度较低的层次 （如接触层） 来说不成为问题。 当前市场上已实

现商品化的可用系统并不多。 目前这一领域最令人兴奋的发展[71] 是利用在微机

械系统 （MEMS） 领域发展的制造能力， 尝试使用电子束源阵列。 现在正研究的

方案是采用 64 × 64 的源阵列并对每个源都有独立偏转控制， 可以实现 250μm ×
250μm 的场覆盖。 有待进一步解决的问题是能否基于这一技术构建均匀性足够

好并且寿命足够长的电子源， 进而组建可靠的电子束曝光工具。
生产效率不高的问题可以结合采用光刻中的投影技术来解决。 该方案的要点
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是， 不再逐个地写单个像素， 而是照射较小的区域 （亚场） 并将其投影到晶圆

上[72]。 单个亚场整合成完整的曝光场。 即使亚场之间用支撑件机械隔开， 电子

束系统的精确偏转控制也可以实现亚场投影[73]， 通过整合工艺可以完全消除亚

场之间未被曝光的区域。 这一能力非常重要， 使得保证掩膜机械稳定性成为可

能。 因为一方面为了使电子束能够通过， 掩膜必须足够薄。 为了使掩膜具有足够

的机械稳定性， 则可以允许在单个亚场之间放置支撑件支柱。
为了提高曝光设备的生产效率， 需要采用高束流电子束， 由此引起的掩膜加

热是制约这一技术的效应之一。 由 Bell 实验室开发的 SCALPEL 系统是解决这

一问题的重大突破[73] 。 其关键是改变了原先在掩膜上采用吸收元素的方式，
使电子束被衍射并且衍射的电子束由位于设备内部的光栅吸收， 这样把所产生

的热的吸收转给了对成像过程不重要的设备单元。 衍射是采用高原子质量的材

料完成的。
虽然投影概念极大地提高了系统的生产效率， 但是仍然存在的一个重要制约

是电子束的偏转能力有限， 这就要求晶圆台的大范围移动。 这个问题已在 IBM
开发的采用可变轴浸入式透镜减小曝光的 PREVAIL 系统中得到解决。 在这种特

殊的设计中， 能形成高分辨率成像所必须的最小色差透镜的光学中心可以被横

向移动， 为此只要在聚焦透镜场上叠加附加的偏转场。 采用这一技术可以极大

改善电子束的偏转， 在掩膜版上成像范围高达 10mm， 在晶圆平面上达

± 2. 5mm。
当初用于 SCALPEL 系统的技术被转移到了 ASML 和应用材料联合开发的商

业系统中。 遗憾的是， 这个叫 eLith 的联合企业， 在 2001 年初解散了[75]。 然而，
仍然有一个主要的曝光设备供应商准备提供商用电子束投影设备[76]。

离子束投影光刻[77] 是被讨论的最后一项技术。 与电子束直写设备相似，
离子束已经在掩膜修补和 300mm 晶圆的非损坏性微表征中找到了用武之地。
在这些领域， 利用了离子束的淀积和去除材料的能力。 由奥地利团队开发的系

统是投影光刻设备。 直写方式最近已经面世， 并且在磁性存储碟片中得到

应用。
离子束投影光刻系统由三个主要部分组成： 源、 柱和放置晶圆的腔体。 用于

掩膜修补的聚焦离子束系统中常用的是镓离子， 而在光刻设备中使用带电的氢或

氦原子。 在这些源中， 采用的材料以气态形式引入并经电子轰击发生电离。 设置

合适的电场， 从源中抽取出离子并将其注入到电子光学柱中。 这个系统使用的掩

膜与电子束投影系统中相似， 是镂空掩膜。 不像大多数电子束系统那样使用磁性

光学透镜， 离子束穿过掩膜版后， 进入一个多电极静电透镜系统， 聚焦在晶圆

台上。
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第 4 章　 混合信号电路设计

4. 1　 引言

基于更先进工艺 （0. 13μm 和小于 0. 13μm） 的混合信号设计提出了一个在

初始开始体系架构的设计阶段以及在具体设计阶段都必须考虑的问题。 目前许多

新产品都把模拟电路和混合信号电路与较大的数字电路结合在一起。 微处理器是

这种趋势的典型实例， 因为它们一般都包括锁相环 （PLL）、 频率合成器、 延迟

锁相环和数据转换器。 由于这类芯片中高速数字逻辑占用了绝大部分芯片面积，
因此在开发相应工艺时主要考虑如何解决与数字电路相关的问题， 这种选定工艺

的思路就迫使模拟和混合信号设计者需要采用特殊的设计方法来确保电路能满足

严格的要求， 而不是依靠专门的工艺。 本章将概述在深亚微米工艺中成功设计模

拟和混合信号电路必须考虑的主要问题， 同时提出避免各种隐患的建议。

4. 2　 设计考虑

对于持续不断向更小几何尺寸发展的技术， 在工艺方面已经取得了一些重要

进展。 这些进展包括极薄的栅氧 （对 130nm 工艺， 物理厚度或者等效氧化层厚

度 （EOT） 范围为 1. 5 ～ 2. 2nm， 而对 90nm 工艺， 则为 1. 1 ～ 1. 7nm）、 更浅的源

和漏扩散、 更浅的槽隔离、 多种氧化层厚度、 给定氧化层厚度时的多阈值电压、
以及多种金属厚度。 所有这些工艺进展已经促使了半导体市场的爆炸性增长， 而

代价是成功开发新产品所需的设计方法学和工具的日益复杂。 由此， 混合信号设

计者将面临如下问题：
● 模型的精度

● 泄漏电流 （包括源—漏极间泄漏与栅泄漏）
● OD 应力效应

● 工艺起伏变化的影响 （包括器件与器件之间， 芯片与芯片之间， 晶圆与

晶圆之间， 批次与批次之间， 以及厂商与厂商之间的起伏变化）
● 电源动态裕度效应

● 噪声隔离

● 功耗



本章将讨论上述问题， 并给出针对性设计建议。

4. 3　 器件建模

针对下一代工艺的挑战性的设计目标， 能够精确反映电路物理特性的器件模

型就变得更加复杂。 对 90nm 及尺寸更小的工艺， 成功设计混合信号集成电路要

求采用精度更高的器件模型。 例如相对于 0. 13μm， 除了增加模型的电流参数

外， 还必须考虑几个在以前工艺中可以忽略的新因素， 包括：
● 浅槽隔离 （STI） 应力感应效应

● 栅泄漏电流

● 栅感应漏电流 （GIDL）
● 应力感应二极管漏电流

● 多晶硅栅耗尽效应

● 浅漏源的串联电阻

● 负偏温度不稳定性 （NBTI）

图 4-1　 晶体管模型

BSIM3 模型已经考虑了上述很多问题， 但是这些效应的影响随着尺寸的缩小

变得更加显著。 图 4-1 所示为一个包括了几个上述寄生元素的 MOS 器件截面简

图。 在先前的工艺中， 其中许多元素因为与其他寄生元素 （如扩散电容） 相比
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较小而被忽略， 但是对更先进的工艺， 如 0. 13μm 和小于 0. 13μm 的工艺， 它们

将不能再被忽略了。 建模过程的关键是要明确基本模型中要包括哪些元素， 布局

前仿真采用的子电路必须包括哪些元素， 而在寄生参数提取部分又必须包括哪些

元素。 图 4-1 所示器件中， 虚线区域代表基本器件模型包括的部分。 为了在能够

产生合理结果的同时， 又能使模型的复杂度最小， 关键问题是需要确定哪些参数

对器件的性能影响最大。 调整关键的设计规则能使一些寄生元素的影响最小， 例

如增加栅与接触孔的间距。 这等效于对同一设计执行了两次设计规则检查， 一次

是针对设计的数字部分， 而另一次则是针对设计的模拟部分。
表 4-1 总结了模型中通常考虑的各种寄生元件以及基于典型的 90nm 工艺的

数值范围。 最右边的一栏列出了相应数值的可能偏差， 作为混合信号电路分析中

是否需要考虑该寄生参数时参考。 该列中的空白栏意味着很难给出其偏差范围，
因为他们与特殊的应用有很大关系。

表 4-1　 器件模型寄生参数和 90nm 典型工艺的取值范围

参数 范　 　 围 引起波动的原因 可 否 忽 略 可能的误差

RM1 0. 05 ～ 0. 2Ω / sq
　 腐蚀或凹陷与金属

CD 控制引起的金属厚

度变化

　 局部布线 （ < 20μm）：
典型情况可以忽略；
　 长步线： 不能忽略

　 局部布线 0 ～
2%， 长点的互连

2% ～40%

Rcontact 10 ～ 25Ω / cnt
　 接触孔套刻误差接触

孔刻蚀后的填充百分比

　 通常为基本模型的一

部分

Rpoly 5 ～ 12Ω / sq
　 多晶厚度， 金属硅化

物波动， 多晶 CD 控制

　 小宽度器件： 可以忽

略； 大宽度器件： 不能忽

略； RF 应用： 不能忽略

CM1M1S-B，

CM1M1D-B
0. 1 ～ 0. 3fF / μm

　 腐蚀、 凹陷 （影响程

度较轻） 以及金属 CD
控制引起的金属层厚度

波动

　 源 - 衬连接时： 可以忽

略； 漏与衬底连接时： 不

能忽略， 但与版图关系非

常密切

1% -2%

CM1M1S-D 0. 05 ～ 0. 1 fF / μm
　 金属厚度， 金属 CD
控制

　 模型中必须包括 1% ～3%

CM1PS-G，

CM1PD-G
0. 02 ～ 0. 06fF / μm

　 金属与多晶厚度， 金

属与多晶 CD 控制， 介

质 （TEOS） 厚度波动

　 模型中必须包括 1% ～3%

CCCS-B，

CCCD-B，

CCCS-D

0. 02 ～ 0. 05fF / cnt 　 接触孔刻蚀 　 典型情况可以忽略 < 2%
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（续）

参数 范　 　 围 引起波动的原因 可 否 忽 略 可能的误差

CCPS-G，

CCPD-G
0. 02 ～ 0. 07fF / cnt

　 接触孔刻蚀， 多晶厚

度， 多晶 CD 控制

　 通常为基本模型的一

部分
< 1%

CSTIS-B，

CSTID-B
0. 03 ～ 0. 07fF / μm 　 STI 宽度

　 可能被包括进模型中，
与版图关系密切

　 < 1% ， 除非存

在邻近器件的耦

合噪声

Rsub 500 ～ 1000Ω / sq 　 衬底掺杂

　 可能被包括进模型中，
特别是在高速设计和进行

噪声仿真时

Cgate 约 12 fF / μm2
　 氧 化 层 厚 度， 工 作

电压

　 必须包括进模型 （栅电

容是集总值， 但是实际上

它由几部分组成）

图 4-2 所示为版图设计后期布线寄生电阻设为 0 的一个模块中提取的结果与

实际测量值之间的误差。 从这个模块中测量了多达 72 个延迟时间， 其中 2 / 3 的

路径出现的误差小于 5% 。 这看起来相当小， 但是如果考虑一个工作频率为

10GHz 的高速时钟数据恢复芯片， 其时钟周期仅 100ps， 因此 5% 的误差将是

5ps， 这足以产生时序错误， 特别是与其他定时误差源叠加时问题将更加严重。

图 4-2　 90nm 工艺情况下忽略金属和多晶电阻导致的误差
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图 4-3a 所示为 90nm 工艺锁相环电路中高速数字部分的节点电容。 大部分

节点电容小于 5fF， 但是有几个电容由于增加了互连寄生电容而变成了重负载。
图 4-3b 中显示的是压控振荡器 （VCO） 单元节点电容的常用对数。 x 轴的零点

代表 1fF； 由图可见大部分电容值小于 1fF， 但是节点电容导致 VCO 单元振荡频

率降低。 附加效应包括不希望的与邻近节点的耦合， 这将引起很大的相位噪声从

而使性能退化。

图 4-3　 采用 90nm 工艺的锁相环电路中的节点电容

a） 高速数字模块的节点电容　 b） 压控振荡器的节点电容

更新的 BSIM4 模型考虑了 STI 应力感应效应和栅泄漏效应。 STI 应力效应的

引入并不影响仿真时间， 但是栅泄漏效应将使仿真时间急剧增加。 栅泄漏效应与
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偏置有关， 因此在仿真运行期间每个工作点计算均需重新进行估算， 而不是只要

在仿真开始时计算一次即可。 STI 应力效应与版图密切相关， 这需要了解如何对

一个电路进行版图设计， 才能在版图设计前的仿真中正确考虑 STI 应力效应。 该

应力效应的发生是因为硅和氧化硅的热膨胀系数不同， 将导致硅中产生压缩应

力[1，37]。 压缩应力会引起沟道中载流子迁移率的变化， 如图 4-4 所示。 对较小几

何尺寸的器件， 两个 STI 区域之间的间距更小， 这个效应将变得更加显著。 迁移

率可以采用下式表征：

μeff = μa min 1 + Δμmax
a - amin

a
■

■
■

■

■
■

式中， 1 / a = （1 / SA + 1 / SB）； amin是工艺设计规则规定的扩散区之间最小间距；
μa min是在栅到扩散之间的间距为最小值时的迁移率； 而 Δμmax是相对于 μa min的迁

移率最大变化值。 对 PMOS 器件， Δμmax是负值， 而对 NMOS 器件， Δμmax是正值。
随着有源区面积的减小， 内建的压缩应力将增加。 机械应力的增加导致晶体对称

结构受到破坏。 明显的形变位能变化可能会导致六重导带的破坏和两重价带的退

化。 载流子有效质量和能带散射率受到影响， 将直接影响迁移率， 导致 PMOS 器

件迁移率的净增加以及 NMOS 器件迁移率的减小。 SA 与 SB 的含义如图 4-4
所示。

图 4-4　 单个栅和多指状栅的 NMOS 晶体管的 STI 应力

STI 外径较小时， STI 应力效应将导致空穴迁移率的增加与电子迁移率的减

小。 图 4-5 所示为因 STI 应力效应产生不同类型的 IDS变化曲线。 建模是针对图

中外径的交叉点。 实际电流与模型电流之间的变化程度很重要， 因此， 模型必须

包括 STI 应力效应以确保仿真结果能很好地反映硅器件特性。 从这些数据显然可

见， 克服这一效应的唯一方式是增加源和漏区的长度， 但是将栅分成多个指状也

可用来增加总的 OD 尺寸， 如图 4-4 所示。
在 0. 15μm （也可能是 0. 18μm） 工艺时， 栅泄漏开始成为一个必须考虑的

问题。 对某些特定的模拟元件， 如环路滤波电容， 解决问题的方法是不得不使用

厚氧器件、 多层布线的金属电容或者金属梳状电容来解决。 在小于 0. 13μm 的工
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图 4-5　 先进工艺 （0. 13μm 或更小） Id sat的变化

艺中， 其他电路的栅泄漏也必须考虑。 90nm 工艺中， 25℃时， 采用 Vcc偏压的尺

寸为 15μm ×0. 4μm 的晶体管， 栅泄漏电流将高达 5nA。 在许多应用中， 如简单

的数字逻辑中， 这么小的电流并不会严重影响电路的运行， 但是低功耗设计中，
偏置电流非常小， 器件工作在亚阈区或非常接近亚阈区， 这些泄漏电流将变得非

常重要， 因此在设计过程中必须加以考虑。 在采样-保持电路与多米诺逻辑中也

必须同样考虑泄漏电流问题， 因为泄漏电流泄放掉电压保持节点的存储电荷， 将

引起节点电压漂移。 另外， 栅泄漏电流源于 Fowler-Nordthein 隧穿， 可以被建模

为散粒噪声， 这是一个可以引起白噪声的随机效应[38]。 这个噪声将影响某些电

路 （如低噪声放大器和压控振荡器） 的整体性能。 栅泄漏可以分成三部分[2]：
两边的直接隧穿 （Edge Direct Tunneling， EDT） 部分 （ Igs0与 Igd0） 以及栅到沟道

的隧穿 （ Igc） （见图 4-6）。 对长沟道器件， 栅到沟道的隧穿占主导地位。 一般

情况下， 边界直接隧穿小于栅到沟道的隧穿， 因此， 随着沟道长度增加， 单位泄

漏电流将增加。

图 4-6　 栅泄漏的组成
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有一段时间， 曾采用 pocket 注入 （大斜角注入） 方法减小阈值电压下降和

穿通。 pocket 注入的引入对模拟电路有双重影响。 第一， 它增加了漏感应阈值电

压漂移 （DITS）， 这在模拟和混合信号电路中经常使用的较长沟道的器件中更加

显著。 如果电流镜中器件的源漏电压不匹配， 这个效应会在电流镜中增加更多的

误差。 第二个效应是使输出电阻减小， 这是由于阈值电压是漏源电压的函数， 并

随着漏源电压的增加而不断减小。 因为阈值电压对漏源电压有强依赖关系， 所以

必须考虑使用以下近似方程：

IDS≈
μnCox

2
W
L [VGS - Vt（VDS）] 2（1 + λVDS）

式中， μn电子迁移率； Cox是栅氧化层电容； W 是器件宽度； L 是沟道长度； VGS

是器件的栅源电压； Vt是阈值电压， 它是漏源电压的函数； 而 λ 是器件的沟道长

度调制系数。
输出阻抗的减小对模拟电路的影响非常明显， 因为这将减小大部分模拟电路

的有效噪声隔离。 在特定情况下有必要采用 “模拟晶体管”， 即不使用 pocket 注
入的晶体管。 然而， 这样做将要求增加附加的掩膜和注入步骤， 因此将增加数字

CMOS 工艺的成本和生产周期。 目前基于本章描述的方法仍然有可能设计出鲁棒

的电路。
应该考虑的最后一个效应是 NBTI 效应对长期阈值电压漂移的影响[3]。 本质

上， 加在 PMOS 器件上的偏压会导致界面陷阱的产生， 从而引起阈值电压的漂

移。 不像热载流子效应， 增加沟道长度并不会缓解这种效应。 偏移量依赖于电路

配置的细节。 开关电路中偏置并不是持续加载的， 因此产生的漂移较小， 但是仍

然会有这种效应发生。 对高速时钟电路， 较小的占空比变化就会导致错误动作，
这仍然是一个存在的问题。 阈值电压偏移可能达数十毫伏， 这将带来巨大的影

响。 解决这个问题的一个可能的方法是在工艺角模型中包含阈值电压漂移。

4. 4　 无源器件

在模拟和混合信号设计中经常使用的无源元器件包括电阻、 电容、 变容二极

管和电感等。 随着工艺尺寸的逐渐缩小， 电阻并没有很大的改变， 只是因为掺杂

浓度的改变使电阻率相对于以前的工艺有所变化。 首要的关注点还是如何获得精

确的模型并理解其随着工艺、 温度和所加电压的变化。 大多数情况下， 电阻需要

被建模成多个电阻， 以精确描述端电阻以及寄生电容。
随着工艺尺寸的缩小， 将给电容带来更多的问题， 具体情况与使用的结构有

关。 图 4-7 所示为电路设计中使用的几种电容。 在 0. 18μm 工艺节点， 对用作环

路滤波器电容的薄栅氧器件， 栅泄漏开始成为问题。 25℃时薄栅氧器件中的栅泄
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漏电流一般为 5nA / μm2 或者更高。 电容的典型值大约是 12fF / μm2。 如果一个

PLL 滤波器要求 200pF 的电容， 总的栅泄漏电流将达到 83μA 的水平， 明显大

于典型的电荷泵电流。 这个泄漏电流表现为 PLL 输出中过多的确定性抖动。 为

此不得不在环路滤波器中使用厚栅氧器件， 但是由于电容将随着外加电压的变

化而变化， 这将会产生另外的问题。 对环路滤波器来说， 因为控制电压会在一

定电压范围内变化， 所以这个问题更加突出。 为此， 将会采用变容二极管或本

征 NMOS 器件。 变容二极管实际上是一种特殊的 MOS 电容， 它采用了特殊的

结构[13] 。

图 4-7　 集成电容实例
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某些情况下， 如果采用混合信号工艺， 也可以采用金属-绝缘层-金属

（MIM） 电容。 这些电容一般是在两层金属之间夹一层氮化绝缘层结构， 其电容

约为 1 ～ 4fF / μm2。 由于 MIM 电容的寄生电阻很小， 因此一个主要优点是具有较

高的 Q 值 （高达 150） [15]， 并且其电容值是常数， 与所加电压无关。
另一个常用的电容结构是梳状金属电容， 这实际上是金属板 -金属板电容的

变形。 几种不同的结构如图 4-7d ～ 图 4-7f 所示。 梳状结构是由金属形成的， 因

此可以在单位面积形成较大的电容， 并且 Q 值较高。 这些电容的容量取决于彼

此相互靠近的两条金属线之间的互连电容。 如果电容的绝对值很重要， 那么就要

使用由同一金属层两条金属线构成的梳状结构电容， 如图 4-7d 所示， 这种结构

的单位面积电容没有多层电容那么高。 图 4-7e 和图 4-7f 所示的多层金属结构，
增加了单位面积电容， 但是因为金属厚度变化的组合效应会增加总的电容误差。
准确预测图 4-7f 所示结构的通孔到通孔电容很困难。 低 k 介质的使用将减小这

些结构的单位面积电容。 设计金属层电容时， 铜互连工艺的影响也必须考虑， 因

为计算实际的电容值时， 必须考虑金属密度规则， 并且还必须考虑作为金属密度

函数的金属厚度的变化。 金属密度效应很容易使金属层厚度增加 2% ～ 5% 的误

差。 考虑到金属电容的各种波动因素， 他们一般用在对电容绝对值的要求不是很

重要的应用中。 即使在这些情况下， 最好在所有的工艺表征测试中能包含测试晶

片， 以校验实际的电容值。 在参考文献 [15] 和 [16] 中还介绍了其他电容

结构。
混合信号设计中普遍使用的另一种元件是电感。 因为能明显改善相位噪声，

在低噪声放大器和基于 LC 的 VCO 单元的集成电路中正越来越普遍地使用电感。
由于电感是由金属构成的， 因此还没有遇到 MOS 器件所面临的工艺缩小问题。
电感的主要变化是伴随铜互连工艺的引入， 通过减小串联电阻改善了电感的 Q
值。 当低 k 介质工艺占主导地位时， 寄生电容减小 （假定这个电容并没有被用来

作为 LC 电路的一部分）， 电感特性将会得到进一步改善。 由于顶层金属厚度的

增加 （在标准的数字工艺中大约是 1μm， 而在专用的混合信号工艺中则高达

3μm）， 因此电感一般使用顶层金属构成。 由于倒装焊芯片正在成为主流， 因此

必须考虑与封装相关的问题。 对于给定的凸点尺寸 （直径为 30 ～ 80μm）， 为了

避免封装信号和电感之间出现不希望的耦合， 有必要引入封装走线的禁止区。 图

4-8 是一个螺旋电感的简化图。 一个带有图案的接地面被用来减小漩涡电流损

失。 通过在接地面上与电感线圈直交的方向上开狭缝， 由电感的磁场所感应的镜

像电流将被截止， 这将极大地减小负自感。 图 4-8 所示集总模型中的各个元件可

以作如下近似[11]：

L≈
37. 5μ0n2a2

22r - 14a 　 （螺旋电感）
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R≈ l
Wσδ（1 - e

- t
δ ）

（螺旋电阻）

δ = 2
ωμ0σ

　 　 （趋肤深度）

CP =
nW2εOX

tOX1
　 （并联电容）

COX =
WlεOX

tOX2
　 （螺旋与衬底间的电容）

R1≈
2

WlGsub
　 （衬底电阻）

C1≈
WlCsub

2 　 （衬底电容）

式中， n 是匝数； r 是螺旋半径； a 是螺旋平均半径； W 是线宽度； l 是线长度；
t 是线厚度； σ 是线传导率； δ 是趋肤深度， tOX1是主螺旋与下面交叉点之间的氧

化层厚度； tOX2是螺旋与衬底之间的氧化层厚度； μ0是真空磁导率； Gsub是单位面

积的电导率； Csub是单位面积的衬底电容。 精确地计算电感必须使用三维场解决

方案并且采用测试结构进行检验。

图 4-8　 a） 采用带图案的接地平面的螺旋电感　 b） 相关的集总模型

4. 5　 设计方法学

为了采用先进工艺成功地设计混合信号电路， 要求在实施之前先进行仔细的

架构研究。 应该采取几个重要的步骤以确保采用这些工艺能够实现特定电路的设

计。 关键决策中的任何错误都可能导致重新设计， 这会导致产品失去关键的上市
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时间。 在工艺开发阶段必须开始同时进行模拟和混合信号模块的评估， 如果等到

工艺决定之后才进行评估， 会导致整个产品开发的滞后， 也会失去改换工艺的

机会。

4. 5. 1　 工艺测试基准电路

在工艺开发阶段， 非常重要的一点是确定采用新工艺实现的模拟模块， 从而

在开始就能够将它们加入到工艺表征晶圆中。 应该通过这些模拟模块来提取关键

的参数， 例如， 可以采用简单的运算放大器研究增益、 带宽、 输入工作范围、 电

源噪声容限、 失调电压等等。 也可以增加各种 VCO 单元， 以查看增益、 相位噪

声、 工作范围和电源噪声容限。 还可以使用电流镜评估输出阻抗和匹配特性。 另

外带隙基准源也应该被考虑。 关键问题是保持单元相对简单， 能够用于评估工

艺， 而不是设计本身的细节。 特别是在工艺开发初期， 此时模型尚不成熟并且可

能不准确， 如果能够采用测试芯片实现上述评价工作就显得特别重要。 分析一系

列不同尺寸的器件匹配问题和配置情况以评估邻近效应也是很重要的。 这些模块

应该使用所有可用的氧化层厚度选项和可能的阈值电压来实现。 当决定对特定的

功能应该使用哪个器件时， 要进行一些折衷研究。 虽然测试芯片是检验设计的最

好方式， 但是采用一系列可以用器件模型进行仿真的电路也能分析工艺中存在的

潜在问题。

4. 5. 2　 薄氧器件设计

在设计系统的模拟和混合信号部分时， 必须做出的关键决定之一是使用薄氧

器件还是使用一种氧化层较厚的器件。 每种方式各有优缺点。 如果考虑使用薄氧

器件， 就要求考虑前面讨论的所有的器件问题以确保设计能成功实现。
电源裕度现在也成为一个主要问题。 实际上， 在这些更先进工艺中， 阈值电

压正接近 0. 3V （假定 slow models）。 假如电源电压在 1. 0 ～ 1. 2V 的水平， 考虑到

温度和电源的变化， 设计者必须保持电源电压达到阈值电压的三倍以上。 使用较

低阈值的薄氧器件 （假定这是一种工艺选项） 可以得到一定的电源裕度， 但是

这种方式会增加仿真中工艺角的复杂度。 如果使用只是阈值电压不同的两类器

件， 它们的模型应该是部分相关的。 这两类器件的多晶特征尺寸控制和氧化层厚

度应该相似， 只是调整阈值电压的注入工艺不同 （但是仍然局部相关）。 这时理

解这两种模型之间的相关情况会变得困难。 因此， 如果可能的话， 在关键电路中

应该尽量避免使用几种不同阈值的器件。
假定混合信号模块的一部分是数字电路， 如 Sigma- Delta 转换器中的数字滤

波电路， 使用薄氧器件的优点之一是可以减小总面积。 由于无需进行电平转换，
该设计方案中信号到核心电路的传送更简单。 对锁相环电路来说， 电平转换会成
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图 4-9　 简单的压控振荡器单元

（来源于参考文献 [12]）

为一个特殊的问题， 因为它会产生一

个可能的相位误差， 而且很难被正确

补偿。
必须在结构上做出一些折衷， 包

括考虑使用薄氧器件对关键电路模块

如 VCO 中的影响。 对图 4-9 所示的

简单 VCO 单元， 两个偏压， VBN 和

VBP， 与各自电源轨之间至少必须有

一个阈值电压的差别。 对初步估计，
VCO 的控制电压工作范围是：

VtN < Vcontrol < VCC - VtP

在 0. 13μm 工艺中， VCC可能是 1. 2V， VtP和 VtN可能是 0. 32V， 则 Vcontrol的电压摆

幅是 0. 56V。 在 90nm 工艺中， VCC 可能是 1. 0V， VtP 和 VtN 可能是 0. 3V， 导致

Vcontrol的电压摆幅是 0. 4V。 如果 VCO 必须工作在相同的范围， 例如 1GHz 到

300MHz， 不包括任何裕量， VCO 的增益对 0. 13μm 工艺是 1250MHz / V， 而对

90nm 工艺是 1750MHz / V。 90nm 工艺时 VCO 增益高出很多。 如果不采取任何措

施去减小系统的噪声， 90nm 工艺锁相环的整体性能会退化， 其原因是控制电压

或电源轨的任何噪声都会被较高的 VCO 增益放大。

4. 5. 3　 厚氧器件设计

第二种选择是在模拟模块和一些可能的数字模块中使用氧化层较厚的器件，
然后将电平转换到较低的核心电压电平值。 这种方式的优点是能增加模拟电路的

裕度， 可以采用电流镜和增益级的级联连接以增加抗噪声能力。 栅泄漏问题会急

剧减小， 源漏泄漏电流也同样会减小。 但是采取这种方法会带来两个问题。 首

先， 模拟或混合信号模块可能在某点与核心部分连接， 这就要求采用一个电平转

换器。 对数据转换器， 这些电平转换器本身不会存在问题， 但是需要从整个系统

的角度考虑问题。 数据转换器的参考时钟可能来自于另一个时钟信号。 如果这个

时钟来自于核心部分的电源， 则必须进行电平转换。 该电平转换又会带来一个额

外的噪声点， 增加了参考时钟的抖动或使占空比退化， 这会减小数据转换器的精

确度， 尤其是当占空比对设计非常重要时。 如前面已经讨论过的， 相似的问题也

会在 PLL 电路中出现。 图 4-10 所示为一个可能的 PLL 结构图， 其中 PLL 使用了

厚氧器件并且电平转换 （LB 模块） 将输出时钟转换到核心电路的电压电平。 图

4-11 所示为第二种 PLL 架构， 其中仅核心模拟单元采用厚氧器件， 当这些核心

单元和 PLL 中其他数字部分之间转换时， 使用电平转换。 这个架构仍然有问题，
因为电平转换会引起占空比问题。 图 4-12 所示为一个在许多应用中采用的传统
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的电平转换器， 图 4-13 所示为一个最近开发的先进电平转换器， 它采用厚氧本

征 NMOS 器件从而避免了电压较高的 VCC电源对薄氧器件的影响。 这个厚氧本征

NMOS 器件有一个非常低的阈值电压， 一般接近于 0， 使得薄氧器件可以作为两

个电源域之间的转换点， 这有助于减小厚氧器件的阈值电压问题。

图 4-10　 可能的 PLL 架构

（整个 PLL 由较高电压的电源供电而核心部分由较低电压的电源供电）

图 4-11　 可能的 PLL 架构

（仅 PLL 核心部分由较高电源电压供电而其余逻辑部分由较低电源电压供电）

图 4-12　 传统的电平转换器

a） 电平抬高　 b） 电平降低
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图 4-13　 新的电平转换器， 能对 1. 2V 器件提供较大的保护

（来源于参考文献 [17]）

从全局设计的观点来说， 最好是所有电路都与核心电压匹配， 特别是如果可

能的话， 锁相环也应该这样。 这一目标的实现一方面取决于特定的应用情况， 还

要考虑应该如何调整架构以缓解每一种方式存在的问题。

4. 6　 低压技术

在过去的几年， 设计低工作电源电压的模拟和混合信号电路的许多方法已经

得到了改进。 由于氧化层厚度更薄， 要求采用更低的电源电压。 例如便携式产

品， 如手机， 都使用较低电压的电源。 这更增加了低工作电源电压的模拟和混合

信号电路设计方法的需求。 虽然电源电压降低了， 但是器件阈值电压并没有等量

降低。 在早期的工艺中， 因为级联连接有较高的输出阻抗， 被用来形成高增益电

路。 随着电源电压的减小， 这种结构变得难以实现， 因此设计者被迫采用多级相

连的方式以获得同样的增益。 虽然这一技术起了作用， 但是每个增益级都增加了

附加的极点和零点， 使补偿变得更加困难[5]。 下一节将介绍几种用于模拟和混

合信号设计的不同低电压组成模块。

4. 6. 1　 电流镜

电流镜是模拟和混合信号电路中最基本的组成模块。 一个好的电流镜具有

优良的对参考电流的复制能力以及能够抗噪声的高输出阻抗。 过去这是用级联

连接实现的， 但是这可能无法考虑减少裕度。 为此又开发出其他的电流镜， 在

维持高输出阻抗的同时可以减小裕度问题。 这些先进工艺中的晶体管输出阻抗

已经衰减的相当多了。 图 4-14 所示的电路就是一个低压、 高输出阻抗电流镜

的实例。 通过设计器件的尺寸， 例如使 MN2 的尺寸为其他器件尺寸的四分之

一， 能够将所需的输出电压减小到 2Vd sat。 这个电路有几个问题。 第一， 由于
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图 4-14　 低压高阻抗电流镜

（来源于参考文献 [4]）

MN1 与 MN5 的 VDS值不相等导

致电流匹配不完美。 在小尺寸

工艺中由于阈值电压对源漏电

压敏感性的不同使这个问题被

进一步放大。 因为它们会导致

运算放大器偏置电压的增加，
所以 必 须 考 虑 这 一 问 题。 另

外， 由于源漏电压不同， 各种

器件在工作时间内阈值电压漂

移会不同， 将导致失配进一步

增加。
图 4-15 所示为另外两种改

善了电流匹配能力的低压电流

镜。 图 4-15a 所示的电流镜已经广泛使用好几年了。 通过控制 VCAS， 可以在实

现维持高输出阻抗和良好电流匹配的同时使输出电压摆幅最大。 图 4-15b 所示

的电流镜具有相似的性能而且输出节点维持在固定电压以减小电路参考一侧的

电流误差[6] 。 通过控制相应的参考电压， 可以实现输出节点在较宽的范围内

摆动。 在使用图 4-15b 所示的电流镜时必须倍加注意有源输入要求稳定的

补偿。

图 4-15　 改善了电流匹配的附加低压 /电流参考的电流镜

图中所示的电流镜在减小裕度的同时甚至还提供了使用级联结构的能力， 但

是栅泄漏效应一直被忽略了。 在实际实现设计时必须考虑栅泄漏问题， 因为它会

影响电路工作， 特别是工作在弱反型时， 这时参考栅泄漏电流较小但是器件栅泄

漏电流较大。
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4. 6. 2　 输入级

目前已出现了几种新颖的低压轨到轨输入级结构[8，9，10]， 它们普遍采用了两

种方式。 第一种方式如图 4-16 所示， 采用 PMOS 和 NMOS 差分对。 对接近于 VSS

的低输入电压， 仅 PMOS 差分对被偏置到开启状态。 对接近于 VCC的很高的输入

电压， 仅 NMOS 差分对被偏置到开启状态。 这会导致作为共模函数的增益的变

化， 而这是不希望的。

图 4-16　 使用 PMOS 和 NMOS 差分对的轨到轨输入级

另一种更新颖的输入级是体驱动 MOS 晶体管。 图 4-17 显示的是使用这种技

术的简单电路。 通过驱动器件的衬底， 可以允许在输入级输入负电压、 零电压或

图 4-17　 运算跨导放大器的衬底驱动输入级

较小的正电压， 这样能增加输

入共模范围。 然而这一结构也

存在几个缺点， 包括： 与传统

的差分对相比跨导的急剧减小；
最大工作频率的减小； 可用于

输入对的器件可能受到限制

（例如， 除非使用深 n 阱工艺，
否则不能使用 PMOS 器件）； 晶

体管必须被放置在一个独立的 n
阱中 （假定使用 PMOS 器件），
这会引起失调电压增加； 开启

寄生晶体管的闩锁问题； 和较

大的等效噪声等。
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4. 6. 3　 输出级

输出级也必须提供轨到轨的工作能力， 特别是对低压应用。 图 4-18 所示为

三种不同的适合低压轨到轨工作的 AB 类输出级。 图 4-18a 所示为一个非常简单

的输出级[10]。 静态电流由电压 VQ设定。 图 4-18b 所示为 Monticelli 输出级[36]，
它在低压应用中被广泛使用。 输出级能进一步提高放大器的增益， 这是我们所乐

见的。 最小电源电压是 2Vth + 3VDS sat， 这与图 4-18a 中所示的输出级相同。 最后，
图 4-18c 是 You 等人描述的输出级。 虽然这个输出级的增益没有 Monticelli 输出

级那么大， 但是它能在低到 Vth + 2VDS sat的电源电压下工作。

图 4-18　 各种低压应用的轨到轨输出级

4. 6. 4　 带隙基准

随着电源裕度的持续减小， 带隙基准设计就变得越来越困难。 图 4-19 所示电

路是针对这一问题提出的一个 “聪明” 的解决方案。 将两个偏置节点分压， 再将
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运算放大器连接到分压节点上。 由于是运算放大器， 节点 N1 和 N2 的电压相等。
如果使电阻 R2A1和 R2A2分别与 R2B1和 R2B2相等， 则节点 N3 和 N4 的电压也相等。

如果运算放大器中采用 PMOS 构成的差分对， 由运算放大器限制电源裕度，
则允许的最小电源电压可以表示为

Vsup min =
R2B2

R2B1 + R2B2
VEB2 + Vthp + 2 VDS sat

或者如果是 pnp 晶体管和电流源限制电源裕度， 则：
Vsup min = VEB2 + VDS sat

再结合前面结论， 可以得到下式：

Vout =
R3

R2
VEB2 + VT

R2A1 + R2A2

R1
lnM■

■
■

■

■
■

图 4-19　 低压带隙基准

（来源于参考文献 [7]）

因为 MP3 漏源电压与 MP1 和 MP2 的不匹配， 这个电路也还存在一些问题。 采

用几种方式的套叠可以减小上述失配问题， 但是电源限制会阻碍这种连接方式的实

现。 对非常先进的工艺， 二极管路径已证明是一个限制因素， 特别是低温时。

4. 7　 设计过程

伴随着工艺的先进， 集成电路设计的一个主要问题是要考虑版图设计前后的

差异。 当各个节点的总负载中互连寄生占主导地位时， 这个问题就出现了。 最

初， 互连效应被完全忽略 （0. 5μm 和更大尺寸的工艺）。 对较大的几何尺寸， 虽
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然忽略了互连效应， 但是电路仍然能正常运行， 因为器件模型已包括了寄生效

应。 当几何尺寸持续缩小时， 互连在电路节点总负载中所占的比例更大。 在

0. 25μm 工艺节点附近， 设计者必须考虑互连的寄生效应以确保电路功能正常。
不过， 除了很长的信号线之外， 互连的阻抗一般可以忽略。 而在 0. 15μm 工艺，
即使对更局部的互连， 寄生电阻也很重要而必须考虑。 对 90nm 或更小的尺寸，
必须提取全部寄生参数网表以确保电路功能， 但是这要求在参数提取时必须保证

电阻电容提取 （RCE） 的精确性。 在处理版图设计前期、 后期的问题时， 可以

采用下述 3 项基本技术：
（1） 尝试在版图设计前期对所有问题进行建模， 以缩小版图设计前期、 后

期的差异。
（2） 不建立特殊模型； 尽可能快的完成版图初步的设计， 然后再对该版图

进行优化

（3） 使用历史数据进行版图设计前期的评价， 以尽量满足设计目标。 然后

尽可能快地进行版图设计， 再对设计的版图进行优化。
如果采用上述方法 （1）， 版图设计前期的建模最耗费时间， 并最容易出错，

因为在设计的早期阶段就确定版图将是什么样子， 即使不是不可能的话， 有时也

是很困难的。 如果没有实际的版图， 甚至没有一个布局规划， 评估布线的寄生参

数会变得很困难， 除非这个单元很简单。 采用方法 （2） 能够以最快的方式开始

版图设计过程， 但是最终的布局布线与开始进行的布局布线之间必然存在较大差

别 （对一个像压控振荡器这样的单元， 产生的差别可能约为 35% ～ 45% ）。 这里

最关键的问题是产生一个基本的设计， 进而产生一个能供以后进行模拟的版图，
但是在一个设计定案之前， 需要反复进行提取版图网表的过程。 其中困难之处在

于处理版图产生的网表， 而这种网表的可读性往往较差。 因此， 需要采用合适的

方式建立电路层次， 即主要是对多个较小的模块提取网表， 从而使网表更易于管

理。 方法 （3） 其实就是方法 （2）。 只是在方法 （3） 中， 前一代工艺中采用单

元信息被作为一种通用的准则， 以确定需要多少余量设计使设计满足规范要求。
如果在 0. 13μm 工艺中， 已知一个给定的单元， 如高速计数器， 在版图设计前后

差别为 40% ， 这可以作为下一代工艺中关于可能发生变化的一般性准则。 这种

方式迅速， 并且其精确度并不比花费大量时间试图在版图设计前对所有问题精确

建模得到的结果差。
针对 STI 应力效应， 可以采用几种处理方法。 一种方法是把重点放在器件尺

寸的调整， 以保证与用来建立 SPICE 模型的器件版图相匹配。 使用这种方法可

以使应力效应的前仿真与后仿真之间的差异最小。 第二种 （可能更好的） 方法

是尝试在实际的版图之前准备一个初始的布局规划， 从而在前仿真中就能包括这

些效应， 在实际版图完成之前获得 OD 参数。 通过版图之前的布局规划， OD 效
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应实际上可以用来增加如锁相环中的 VCO 或时钟恢复电路等关键电路的速度。
至少它可以在版图之前考虑使用更精确的模型。 因为版图对 STI 应力效应的影响

很大， 在版图开始之前必须对布局规划进行仔细的考虑。 幸运的是， 许多能够较

好产生模拟版图的技术也能够自动产生与 STI 应力效应的良好匹配。 图 4-20 所

示为一个简单的电流镜及其两个可能的版图设计结果。 图 4-20b 所示的版图在尺

寸上更紧凑， 但是从光刻的观点和 STI 应力效应的观点来看， 它的匹配性较差。
图 4-20c 所示版图采用哑元器件使 STI 应力效应最小化并且可以改善光刻和刻蚀

问题， 使匹配有了改善， 但是占用的芯片面积较大。 两个版图中并没有显示在器

件的顶部和底部应该如何设计。 一般在临近的单元之间增加保护环以保持单元两

侧版图的连续性。

图 4-20　 a） 简单的电流镜电路　 b） 芯片面积小， 但是匹配差

c） 采用哑元器件改善版图设计

4. 8　 静电放电保护

在更先进的工艺中， 由于栅氧化层越来越薄， 关键模拟和混合信号模块的静

电放电 （ESD） 保护变得日益困难， 这一问题与模拟模块具有比数字模块较轻的

负载有关。 器件的击穿电压正日益减小， 对 130nm 工艺节点已经达到 6V 之下。
ESD 保护必须在期望的触发点能快速导通， 并将电压保持在期望的水平。 考虑

到模拟和混合信号电路正不得不与更大的数字电路集成在一起， 这就要求对模拟

和混合信号部分开发 ESD 保护方案时必须考虑整个芯片的拓扑结构。
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4. 8. 1　 针对多电源情况的考虑

图 4-21 所示为一个针对芯片中使用多个地电平情况的保护方案实例。 因为

ESD 作用可能在任意两个引脚之间发生， 可以用背靠背二极管将各种接地连接

在一起， 给 ESD 泄放电流提供一条泄放路径。 采用两个二极管可以减小各种接

地之间的噪声耦合， 在决定二极管尺寸和串联的二极管数目时， 必须考虑这种耦

合。 必须确保在电路正常工作期间二极管从不正向导通， 否则会使模拟电路的性

能严重退化。 图中作为实例， 显示了几个 ESD 放电通路， 表示 ESD 作用下不同

元件的采用情况。

图 4-21　 基于较大数字 IC 构成的 PLL 的 ESD 保护配置

[该数字 IC 中 I / O （VSSN）、 核心电路 （VSSQ）、 PLL 模拟 （VSSA） 和

PLL 数字 （VSSD） 等分别采用不同的接地]

为了适应先进的高性能微处理器的时钟频率， I / O 信号频率不断增加。 这就

要求减小压焊点的寄生电容， 但是对 ESD 保护器件的要求并没有免除。 随着栅

氧化层的减薄将导致 ESD 电容的减小， 但是决不能因此而影响 ESD 保护水平。
实际上， 保护级别必须保持不变甚至更好。 这对之前就已考虑这个问题的射频

（RF） 电路设计者来说已经不是什么新课题了， 但是在具有高速外部 I / O 的混合

和微处理器设计中， 我们正经历同样的困难。 关键问题是输入和输出引脚采用的
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ESD 保护都不应该能影响芯片基本功能的所有性能。 这意味着 ESD 结构的电容

必须保持不变， 与工作电压无关。 如果不能实现这点， 就会引起谐波失真， 这将

可能影响高速数据转换器、 RF 合成器、 时钟数据恢复电路、 或锁相环的性能。
图 4-22 显示了用于保护高速和模拟输入的两种不同结构。 因为二极管直接

连接在高速引脚， 可以使节点电容保持较小。 虽然器件电容可以被保持到较小，
但是因为金属互连和封装寄生， 整个 ESD 电容会变得较大， 这在任何时候都会

给总节点电容增加 200fF 到 1pF 的电容。

图 4-22　 可以用来保护高速输入的各种 ESD 结构

4. 9　 噪声隔离

随着数字逻辑密度的日益增加和更快的信号边缘速率， 将导致瞬态电流的实

质性增加， 引起更大的噪声水平。 因此， 对较大的数字集成电路， 模拟和混合信

号的噪声隔离变得更加困难。 随着电源电压减小， 噪声裕量更小， 使这一问题更

加严重。

4. 9. 1　 保护环结构

保护环被广泛用来减小衬底中的噪声。 已经进行了很多研究来探寻各种配置

的优点[18-35]。 关于如何更好的设计保护环结构使系统不同部分之间的耦合最小

化方面， 经常会有相互矛盾的信息。 目前， 混合信号芯片已经成为应用最广泛的

产品， 而不是只在个别场合才有所应用。 即使现在的微处理器也包括了一些如

PLL 这样的模拟电路。 接收器和发射器芯片可能包括大量的模拟和数字模块。 而
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芯片中模拟和数字部分之间的耦合会产生不希望的噪声， 导致性能退化。
作为一个例子， 考虑一个简单的模-数转换器电路。 如果有用的输入范围是

2V， 并且我们使用的是 12 位转换器， 则一位的分辨率为 488μV。 如果通过衬底

来自电路数字部分的耦合噪声足够大， 就会减小转换器的位有效分辨率。 目前衬

底耦合的噪声已经十分高了， 在一些情况下达到毫伏的范围。 为了设计高性能的

集成电路， 必须在设计阶段就考虑如何隔离衬底噪声。
一般来说， 较宽的保护环将提供更好的隔离[31]。 这是因为增加了噪声源与

受影响的敏感电路之间的阻抗。 噪声源与保护环 /衬底引出端越近， 噪声越

低[31]， 这是因为在构成噪声的杂散载流子有机会通过衬底扩散之前， 就已经在

靠近源的附近被轻易地收集了。 噪声源与接收器之间的距离也有着十分重要的影

响[31]。 根据参考文献 [23] 的结论， 隔离效果与分开的间距成线性关系， 从阻

抗的角度来看这是非常有道理的， 因为电流的主要部分靠近表面流动， 这很容易

被保护环有效的收集。 最终的性能和必需的间隔取决于衬底掺杂。 最优的间距必

须根据工艺信息来决定。 对隔离电路有几种不同的策略。 采用外延结构时， 对被

噪声困扰的电路， 衬底上的保护环和紧临的隔离作用不大。 对非外延结构， 可以

采用 P +保护环、 P +保护环与 n 阱环、 二氧化硅沟槽、 SOI 和深 n 阱结构。 这些

保护结构的实际效果好坏取决于电源总线方案的设计与整个工艺规范 （掺杂

等）。 许多研究表明， 添加 n 阱保护环对改善隔离的作用很小， 并且实际上会使

噪声性能退化[19，31]。
对轻掺杂衬底， 采用背面连接实际上会增加噪声[24]。 这可能是由于背面连

接引起阻抗增加， 从而使载流子更可能流向敏感的电路而不是流出器件。 抗噪声

能力极大依赖于敏感电路相对于噪声源的位置、 晶圆厚度和背面连接的压焊配

置。 而对于外延片， 由于衬底的阻抗较低， 情况将会不同。
与保护环的连接也是很重要的因素[28]。 减小保护环连接的感抗能够极大地

改善隔离效果。 单独采用一个保护环引出端将有助于进一步改善隔离效果[23]。
在低速电路中， 衬底建模为阻性网络就足够了， 但是在非常高速的 IC 中， 衬底

并不能被建模为纯阻性网络[18]。 对高速电路采用 Pisces 和 Medici 进行仿真会因

为较长的仿真时间而变得并不可行， 但是这些工具可用于洞察通过衬底的耦合。
使用保护环的前提是衬底中能提供一种收集杂散载流子的方式， 使它们不会

到达电路的敏感部分引入不希望的噪声。 设计保护环结构的关键因素之一是理解

设计的对象和目标以及正确建模的能力。 在许多实例中， 因为对物理设计采用了

不合适的模型可能导致不正确的结论。 图 4-23 所示为一个可能的耦合模型的简

化电路图。 左边部分电路表示的是一个分别采用 n 阱和 p + 保护环与外部电源相

连的噪声发生器电路。 如果保护环路径上的电阻大于穿过衬底到达噪声敏感电路

的路径上的电阻， 噪声将耦合到敏感电路。 同样， 如果所有的保护环连在一起，
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电流可能会从其中一个保护环流出， 通过另一个保护流进与该保护环相连的敏感

电路。 如果封装和芯片寄生参数中包括感抗， 这种可能性将大大增加， 因为感抗

会极大的增加高频开关噪声的串联电阻。

图 4-23　 衬底耦合模型

4. 9. 2　 隔离的 NMOS 器件

目前一个较新的进展， 是采用深 n 阱给 NMOS 器件提供更好的隔离。 该结构

如图 4-24 所示。 深 n 阱区是采用离子注入形成的， 然后在形成 n 阱时再形成隔

离的 p 阱。 如果杂质浓度设计合适， 位于隔离的 p 阱中的 NMOS 器件将会具有与

标准 NMOS 器件相同的特性。 关键问题是确保隔离区中器件的性能不产生退化。
这个结构对 NMOS 器件提供了优良的隔离。 频率低于 500MHz 时， 达到 20 ～
25dB。 而频率高于 1GHz 时， 为 5 ～ 10dB。 设计使用深 n 阱工艺时应加倍小心，
以避免使深 n 阱过大， 否则将增加衬底的寄生电容， 导致不希望的噪声被耦合到

关键电路。

图 4-24　 在采用深 n 阱工艺中的 NMOS 和 PMOS 器件的简单剖面图

4. 9. 3　 外延材料与体硅

外延晶圆提供了低阻衬底， 非常有助于减小闩锁的可能性， 但是也会有效的

使所有器件短路。 因此， 噪声较大的数字模块将与敏感的模拟模块耦合 （除非

采用三阱工艺）。 由于这个耦合， 芯片上所有的模块最好采用单一的公共地， 因

为它们已经通过衬底被有效地短接在一起了。 设计关键模块时必须具有这种对接

地端重耦合知识的了解， 以确保设计的电路对接地端噪声的敏感性最小。 一般来
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说， 对于未采用三阱工艺的外延工艺， 混合信号设计是困难的， 特别是如果芯片

的数字部分又较大时。

4. 10　 去耦

对深亚微米工艺来说， 因为器件密度更大、 边沿速率更快、 电源电压更低，
去耦已经越来越成为一个问题。 对高速输出缓冲供电， 瞬时 IR 压降已经达到伏

特的级别。 而对于低电压的内核电源， 瞬时 IR 压降则达到了几百毫伏。 对给定

的电路模块， IR 压降源于电源轨上的串联电阻和感抗。 图 4-25 所示为一个有 IC
的电路板简化图。 在板级增加的去耦元件可以减小板级的电源纹波， 但是由于器件

封装和芯片寄生参数的影响， 在芯片级增加去耦所起作用一般极小。 各种寄生参数

的确切值很难提供， 但是对引线键合封装， 电感的范围是 5 ～10nH。 对倒装焊芯片

封装来说， 电感小于 1nH。 图中显示的模拟与数字部分的电源被完全隔离。

图 4-25　 带有 IC 的电路板

采用下述两个简单的方程可以分析电感和去耦对电压降的作用：

i = C dV
dt

V = L di
dt

考虑串联电感为 1nH、 在 30ps 中电流变化为 1mA （对 0. 13μm 和小于

0. 13μm 工艺来说， 这并非是个不现实的数字） 的简单情况， 电感上的 IR 压降

约为 33mV， 这个值的影响已经很重要了， 特别是考虑电流会变到多高时。
图 4-26 所示为一个 NMOS 去耦电容的简化图。 因为与其他去耦方式相比，

单位面积栅氧电容的容值较大， 由此， 栅氧电容是最普遍用作去耦单元的器件。
设计去耦单元时必须考虑寄生参数， 如果忽略它们将导致不正确的假设， 即认为
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插入单个大面积的栅就可以形成较大的去耦单元。 实际上， 这样形成的去耦单元

较差， 因为栅长两端沟道电阻将会增加， 在电容上引起较大的串联电阻。 另外，
多晶硅密度规则也不允许这种情况。 实际上， 仅在靠近边缘的栅区对电容有贡

献。 使这个效应最小化的唯一方式就是使沟道长度更小。 这必须与使用的单元数

和每单元的电容相匹配。 总的沟道电阻可以从 VDS较小区域范围的 IDS - VDS曲线

上提取。

图 4-26　 NMOS 栅电容

图 4-27 所示为去耦单元的简化模型。 通常采用多个去耦单元并联， 等效于

图 4-27 右侧所示的电路。 将多个去耦单元并联， 就可能获得较小的有效串联电

阻和较大的电容。 最右侧的电路被用来模拟几种测试情况以说明封装寄生和去耦

效应。 假设电流源产生一个上升沿和下降沿为 30ps、 峰值为 10mA 的电流 （这在

90nm 工艺种是有可能的）。 图 4-28 所示为电流源的电流变化时电源电压上的感

抗效应。 图 4-29 所示为当去耦单元的串联电阻较高时去耦是如何的无效， 这说

明了使电容单元的寄生电阻最小化或确定并联单元足够多的重要性。 图 4-30 说

明了使串联电阻最小化是如何允许电容给电路提供必需的电流， 减小电源压降

的。 表 4-2 总结了这些测试情况下的数值。

表 4-2　 去耦仿真结果简要总结

测 试 条 件

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

L / nH 0 0. 1 1 0. 1 1 1 1 1 1 1

R / Ω 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5 0. 5

C / pF 0 0 0 10p 10p 10p 20p 40p 20p 40p

RC / Ω 0 0 0 1 1 10 1 1 10 10

Delta 0. 01 0. 143 1. 343 0. 050 0. 077 0. 130 0. 040 0. 024 0. 110 0. 106

Max. VCC 1. 20 1. 267 1. 867 1. 220 1. 234 1. 220 1. 216 1. 207 1. 210 1. 210

Min. VCC 1. 19 1. 123 0. 523 1. 170 1. 157 1. 090 1. 176 1. 183 1. 101 1. 105
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图 4-27　 等效电容的定义

图 4-28　 电源电压在无去耦和高感抗 （测试条件 3）、 低感抗和有一定去耦

（测试条件 4）、 高感抗和有一定去耦 （测试条件 5） 与高感抗和有一定去耦以及

高串联电阻 （测试条件 6） 等条件下的变化

图 4-29　 电源电压在高感抗、 高串联电阻和去耦电容分别为 10pF （测试条件 6）、
20pF （测试条件 9） 和 40pF （测试条件 10） 等条件下的变化
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图 4-30　 电源电压在高感抗、 低串联电阻和去耦电容分别为 10pF （测试条件 5）、
20pF （测试条件 7） 和 40pF （测试条件 8） 等条件下的变化

可以采用多种方法在设计中增加去耦。 主要的两个方法如图 4-31 所示。 去

耦填充方法是在所有的空白区域填充去耦单元。 只有在完成版图设计后才添加去

耦电容的情况下才能采用这种方法。 但是对某些电路， 如 VCO 单元， 一般需要

用一个较宽的去耦电容环围绕其模块。 第二种方法是将去耦电容分散到各个单

元。 这种方式要求在版图设计前进行更多的前端布局规划和仿真， 但是许多情

况下会获得比第一种方法更好的性能， 因为去耦单元被贴近放置在需要去耦的

单元旁边。 确定去耦单元的数量有一点困难。 一种方式是首先提取模块的平均

功耗， 然后使用 Cdecoupling = 10Pavg / V
2
CC f 来评估所需去耦的数量。 这里必须使用

最大的工作频率。 这给确定去耦数目提供了较好的出发点。 但是， 在实际上，
用于评估电源总线寄生所进行的仿真是确定是否已提供了充分去耦的最佳

方式。

图 4-31　 两种去耦方案
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4. 11　 主电源线

对模拟单元， 电迁移会成为问题， 特别是给定了局部区域的金属尺寸设计规

则时。 由于数字电路中电流是双向的， 只有自加热是需要考虑的主要问题， 因此

对大多数数字逻辑而言， 电迁移在信号线上不会成为问题， 仅需在地线上加以考

虑。 而自加热效应要求比直流电流远大的电流 （均方根）， 在模拟电路中更典

型， 对数字电路一般不构成问题， 除非使用了较大的缓冲器， 例如时钟网络驱动

器。 重要的是要确认哪些部分的布线代表了电迁移的限制因素。 这可能是接触

孔、 薄金属或通孔。 大部分工艺技术确定金属宽度是电迁移限制因素， 但是这应

该得到确认， 以确保如果通孔是限制因素就无需采用更宽的金属来满足针对电迁

移的设计规则。
模拟单元中连续的直流电流一般比数字电路中的开关电流更成问题， 虽然也

必须关注主电源线以确保它们能提供必需的开关电流。 在设计开始阶段必须确定

电流大小以确定版图设计规范。 这些设计规范必须包括接触孔最少数目、 每层金

属的电源线最窄宽度和两层之间通孔的最小数目。 应采用产生最大电流的工艺拐

点来确保已提供了充分的信号走线。 一般在计算值上再增加 20% ， 但是余量的

大小应该考虑电迁移规则的严格程度。
确定必需的主电源线的一个简单方式是在最坏电流拐点 （一般对应于低阈

值电压、 高电源电压、 低温度情况） 对模块进行模拟， 获得平均电流。 可以将

模拟得到的平均电流缩减 20% ～ 25% ， 具体大小应考虑工艺的电迁移规则的严

格性。 最后， 采用确定的电流值定义每层金属主电源线的最小宽度。 这是一个稳

妥的方式， 因为它假定所有的电流从顶层的金属流向下面的电路并且没有横向电

流产生。

4. 12　 集成问题

在较大的数字 IC 内部集成混合信号模块会变得困难， 并且最终必须作出某

些程度上的折衷。 本节将讨论混合信号模块中的各种集成问题， 并就如何确定各

种选项的潜在影响方面给出指导意见。

4. 12. 1　 芯片四角区域的影响

在给定了必须考虑的所有因素后， 在较大的数字模块中集成模拟和混合信号

电路会变得困难。 以一个在其关键的定时部分采用了一个 DLL 单元的存储器电

路为例， 大多数情况下都希望能使用相同的布局规划可以生成具有不同存储容量
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的电路。 但是， 这就使得把 DLL 嵌入到核心电路中变得很困难。 合理的布局位置

是在芯片的四角， 但是四角是应力最高的区域。 应力会引起 10mV 或者更大阈值电

压漂移。 由此引出的一个较大潜在问题是， 如果芯片尺寸较小， 阈值电压偏移几乎

观察不到； 但是对同一产品系列中芯片尺寸较大的产品， 与芯片尺寸大小密切相关

图 4-32　 一个较大芯片 （1. 8cm ×1. 8cm） 的

右上角， 图中标示了最大应力区域

的阈值电压漂移将会明显， 导致

性能的变化与芯片尺寸直接相

关， 而这是不希望的。 图 4-32
显示的是一个大芯片的四角区域

简化示意图。 最敏感的电路应尽

可能的放在远离芯片四角的地

方， 而将最不敏感的电路放在最

靠近芯片四角的位置。 对 PLL，
最不敏感的可能是环路滤波器

（假定阈值电压漂移不会对电容

产生严重影响）。

4. 12. 2　 邻近电路的影响

把模拟和混合信号模块布局规划进一个器件时， 必须考虑其邻近的电路。 如

果邻近电路的开关电流极大， 将给衬底注入噪声、 干扰局部电源电压并引入较大

的温度梯度， 从而会严重影响模拟和混合信号电路的性能。 衬底噪声已经讨论过

了， 下面只讨论其他两种效应。
模拟和混合信号电路中每个模块对温度和电源电压的灵敏度因子都可以被确

定。 例如 PLL 中高速计数器的这两个灵敏度因子分别为 0. 25ps / ℃和 0. 4ps / mV。
通过首先确定电路对这些因素的灵敏度， 就可以得到一个明智的决定以确定如何

完成单元的布局规划。 如果一个特定的单元对温度梯度不敏感， 将它放置在能产

生较大温度梯度的单元旁边对该单元不会产生什么影响。 对于局部电源电压对单

元的影响问题可以按照同一思路处理。

4. 13　 总结

在深亚微米工艺下设计模拟和混合信号电路存在前面所讨论的各种问题。 为

了确保设计成功， 设计者必须理解与工艺相关的问题。 为了确保仿真能精确预测

实际电路的性能， 关键问题是知道并理解模型中包括哪些参数。 即使设计正在生

产线实现， 为了保证在工艺被完全定义之前能确定潜在的问题， 参与工艺开发正

变得更加重要。
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在项目中应该尽可能早的分析合适的结构， 以研究尽可能多的选择。 目前对

片上系统集成电路中必须采用的许多混合信号电路， 可以采用薄栅氧器件， 至少

在 90nm 工艺是这样。 但是现在尚不清楚在 65nm 工艺节点是否还能继续使用。
当有了一个可供仿真的基本电路图后， 什么时候能提供可用的器件模型， 是在完

成最终设计之前实现结构折衷的关键问题。
在最初的架构阶段， 必须考虑设计的各个方面问题， 包括布局规划、 主电源

线、 噪声隔离和去耦。 在设计被执行之前， 通过仔细策划设计的各个方面可以避

免潜在的设计失误。
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第 5 章　 静电放电保护设计

5. 1　 引言

在集成电路 （ IC） 中引入静电放电 （Electrostatic Discharge， ESD） 保护已

有 30 多年了。 伴随着工艺尺寸的缩小， ESD 设计面临着三个问题。 第一， 核心

器件的栅氧化层不断变薄， 使氧化层击穿电压减小到了一个难以保护的水平。 如

图 5-1 所示， 薄栅氧器件的击穿电压已经降到小于 5V， 而工作电压高达 1. 5V，
这就要求 ESD 保护器件必须工作在这两个电压之间。 由于这两个界限如此接近，
设计将变得更加困难。 第二个效应是 I / O 速度前所未有的增快， 由大容性负载要

求的 I / O 缓冲 ESD 保护器件将会很大， 不切实际。 最后一个效应是多电源电压的

引入， 使得整个 ESD 保护方案更加复杂。 一些电源可能只有极轻的负载， 使得

ESD 保护很难足够快的开启以保护一些器件不受损伤。 本章将介绍在几代工艺中

使用的并且在 90nm 工艺以及更小尺寸工艺中仍将得到使用的几种 ESD 保护方案。

图 5-1　 深亚微米工艺中 ESD 保护所面临的缩放问题

5. 2　 ESD 标准与模型

ESD 现象经常发生在两个或多个具有不同静电势的目标之间。 对采用先进

的深亚微米半导体工艺技术制造的 IC 产品， ESD 现象是影响 IC 安全工作的一个

严重问题。 在尺寸缩小的 CMOS 工艺中， 采用更浅的结深、 更薄的栅氧、 轻掺杂



漏 （LDD） 结构和硅化物扩散的 MOS 器件， 工作速度更高， 功耗更低， 但是它

们抵御 ESD 应力的能力也更弱。 器件被 ESD 损伤是由于受到快速产生的热量或

快速产生的强电场作用。 为了预测 IC 抗 ESD 的水平或查找对 ESD 敏感的位置，
有几个组织制定了 ESD 标准。 它们是 ESDA （静电放电协会）、 AEC （汽车电子

设备委员会）、 EIA / JEDEC （电子工业联盟 /电子器件工程联合协会） 和 MIL -
STD （美国军用标准）。 对于元器件级别的 IC 产品， 主要的测试方式是 HBM
（人体模型） [1]， MM （机器模型） [2]和 CDM （元件充电模型） [3]。

5. 3　 ESD 保护设计

5. 3. 1　 ESD 保护方案

图 5-2 所示的片上保护设计概念被用来避免来自几乎随机组合的引脚之间的

HBM / MM ESD 应力损伤。 对每一个输入或输出引脚， 在压焊点与 VDD 和 VSS 电

源线之间采用 ESD 钳位器件， 用于泄放 I / O 引脚上的四种模式的 ESD 应力。 为

了克服引脚到引脚之间的 ESD 应力和 VDD 到 VSS 之间的 ESD 应力， 在 IC 的

VDD 与 VSS 电源线之间必须放置电源轨 ESD 钳位电路[4，5]。 对大多数逻辑 IC，
I / O 电路的电源引脚通常与核心电路的电源引脚分开， 以避免噪声耦合， 并且可

以减小地弹。 图 5-3 所示为典型的采用独立电源引脚的整个芯片 ESD 保护方案。

图 5-2　 片上 ESD 保护设计的概念

除了输入与输出端口的 ESD 钳位器件， 对 IC 中所有器件和电路防止 ESD 损伤

（特别是针对引脚到引脚和 VDD 到 VSS 的 ESD 应力）， 实现整个芯片保护的最重

要的设计是合理排布电源线， 并且在不同的电源线之间采用电源轨 ESD 钳位电

路。 如图 5-3 中虚线所示， ESD 电流泄放通路或在引脚对引脚 ESD 放电下的 IC，
可以通过使用 I / O ESD 器件、 金属电源线和电源轨 ESD 钳位电路来建立。 只有
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使用正确的整片 ESD 保护计划， 通过位于 I / O 端口的 ESD 钳位器件和位于电源

轨之间的 ESD 钳位电路， 才能实现对核心电路的有效保护。

图 5-3　 IC 中 I / O 电路和内部电路采用不同电源引脚的整片 ESD 保护方案

图 5-4　 针对拥有多个不同电源线的 IC 整片 ESD 保护方案

大多数传统的 ESD 保护设计集中在针对 I / O 端口的 ESD 保护电路和器件，
这可以给四种引脚组合模式的 I / O 端口提供针对 ESD 应力的保护。 但是， 位于

I / O 端口的 ESD 保护电路或器件不能针对引脚到引脚和 VDD 到 VSS 的 ESD 应力

实现对内部电路足够的保护， 从而经常发生 ESD 应力引起内部电路失效， 但在

I / O 端口的 ESD 器件并没有发生失效。 对于采用多个独立电源的 IC 来说， 建议

采用的整片 ESD 保护方案如图 5-4 所示， 一个著名半导体生产线的设计规则中
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采用了这种设计。 VDD ESD 总线与独立电源 （VDD1， VDD2， VDD3） 之间的

ESD 传导电路使用层叠二极管[7] 甚至是双向晶闸管 （ SCR） 整流器[8，9] 。 对一

个采用具有多个不同电平的复杂电源的 IC （例如片上系统 （ SoC））， 采用多

个 ESD 总线的整片 ESD 保护方案如图 5-5 所示。 在整片 ESD 保护方案中， 位

于 I / O 端口和电源轨之间的 ESD 钳位器件仍然可以实现对内部电路的安全

保护。

图 5-5　 对有非常复杂的电源配置和多个不同电平的 IC，
采用多 ESD 总线的全片 ESD 保护方案

5. 3. 2　 ESD 保护器件开启的一致性

采用常规 CMOS 工艺可以实现的元器件有电阻、 二极管、 NMOS / PMOS、 场

氧器件 （FOD）、 纵向 /横向双极型晶体管 （BJT）、 SCR 器件 （ p-n-p-n 结构）、
电容和电感。 因此可以采用这些器件组成 ESD 钳位器件或电路以实现要求的

ESD 保护水平 （例如， 2000V 的 HBM， 200V 的 MM， 1000V 的 CDM）。 为了保

持足够高的 ESD 级别， ESD 钳位电路中使用的器件应该有相应足够大的器件面

积或尺寸以保证器件不被 ESD 引起的热量烧坏或损伤。 然而， 要在合理的硅

片面积范围内绘制能维持足够高 ESD 级别的 ESD 钳位器件， 必须采用版图优

化设计技术[10 - 12] 。 对使用较小的版图面积实现足够高的 ESD 级别的 ESD 钳

位器件的问题， 参考资料 [13-16] 中给出了一些有效利用面积的先进设计

方法。
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在输出驱动中的 PMOS 和 NMOS 器件也经常作为 ESD 钳位器件以保护 I / O
引脚而不需要在端口增加额外的 ESD 钳位器件。 为了给外部负载提供足够高的

驱动电流并且能经受足够高的 ESD 应力， 输出缓冲器中的 NMOS / PMOS 的沟道

宽度一般设计为宽达几百微米。 这种有很大器件面积的 ESD 保护器件一般采用

多指梳状结构， 以减小总的版图面积[17]。 但是在 ESD 应力期间， 起 ESD 保护作

用的 MOSFET 多个梳齿并不能实现同时开启。 如果只有其中部分 MOSFET “梳
齿” 开启， 器件将会受到 ESD 放电的损伤[18]。 这样， 即使 MOSFET 有很大的器

件面积， 但是 ESD 保护电路的 ESD 级别并不高。 为了提高多个 “梳齿” 开启的

一致性， 有报导采用栅驱动设计[19 - 22] 和衬底触发设计[24-28]， 以增加面积较大的

NMOS 器件的 ESD 鲁棒性。 最近研究发现当栅压稍微增加时， 栅驱动 NMOS 的

鲁棒性将急剧下降[16，22]。 这是因为栅驱动设计引起了穿过 NMOS 强反型沟道的

较大放电电流[29]； 因此 NMOS 器件很轻易被 ESD 能量烧毁。 栅驱动和衬底驱动

技术能改善大面积 ESD 保护器件的鲁棒性。 但是从能带图的角度看， 较高的栅

偏置将会导致较大的沟道电流和较高的栅氧电场， 并损伤 MOSFET[29]。 这一效

应引起了栅驱动器件 ESD 鲁棒性的衰退。 与栅驱动设计相比， 衬底驱动设计能

避免沟道电流的形成并且能增强空间电荷区使得较高的 ESD 电流远离沟道表面。
因此， 在纳米级 CMOS 技术中， 衬底驱动设计是改善 CMOS 器件 ESD 鲁棒性的

最有效方法之一[30]。

5. 3. 3　 ESD 注入与金属硅化物阻挡

除了用于改善有限版图面积内 ESD 钳位器件的 ESD 鲁棒性的版图设计或

触发技术外， 还开发出了一些需要采用附加掩膜层的工艺调整技术来进一步改

善 I / O 端口的 ESD 鲁棒性。 为了提高这些钳位器件的 ESD 鲁棒性， 有报导在

工艺流程中引入 ESD 注入以改变 ESD 保护器件的结构[31 - 37] 。 采用 N 型 ESD
注入覆盖 LDD 的峰值结构部分， 并且在起 ESD 保护作用的 NMOS 器件中形成

更深的结[31，32] 。 采用 NMOS 漏结下的 P 型 ESD 注入， 可以减小反向结击穿电

压并且更早的开启 NMOS 器件中的寄生横向双极器件 [33，34] 。 掺杂浓度较高的

P 型 ESD 注入还可以用来减小二极管或场氧器件的反向结击穿电压， 使得器

件在反向偏置条件下经受更高的 ESD 应力 [35] 。 此外， N 型和 P 型 ESD 注入

都可以在 NMOS 器件中使用， 以保证更高的 ESD 鲁棒性 [36] 。 目前已有在同

一 CMOS 工艺中采用各种不同 ESD 保护方案之间的实验结果对比 [37] 。 为了

改善 NMOS， 特 别 是 MM ESD 鲁 棒 性， 已 有 关 于 改 进 ESD 注 入 设 计 的

报道 [38，39] 。
改善 I / O 器件 ESD 鲁棒性的另一种工艺调整是使用附加掩膜层来阻挡连

接到 I / O 压焊点的器件的漏区形成金属硅化物的扩散 [40 - 46] 。 一个相似的但
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不需要附加掩膜层的方法是在 NMOS 的漏区形成一个 n 阱， 阻挡 I / O 器件的

漏区形成金属硅化物扩散， 以改善 ESD 鲁棒性 [47，48] 。 最近， 也有报导采用

哑元栅来阻挡 I / O 器件漏区形成金属硅化物的扩散而不需要使用额外的掩

膜层 [49，50] 。

5. 3. 4　 ESD 保护指导意见

下面是设计 I / O 引脚或者电源引脚的 ESD 钳位器件或电路应遵循的一些指

导意见：
（1） 给 IC 提供有效的 ESD 保护方案， 当 IC 受到 ESD 应力作用时， 能旁路

ESD 应力。
（2） 在正常工作条件下， IC 能传送正常的 I / O 信号并保持 ESD 处于非激活

状态。
（3） 减小输入电容和电阻 （尽可能使其最小）， 使 I / O 信号延迟在可接受的

范围。
（4） 在合理的版图面积 （尽可能小） 内具有高 ESD 鲁棒性。
（5） 在 CMOS IC 中维持一个较高的抗闩锁能力 （所有的 I / O 器件和 ESD 保

护器件必须采用保护环包围）。 这种 ESD 保护器件的制造应该与工艺技术兼容

（如果可能的话， 不需要附加的掩膜层， 不要求调整工艺步骤）。
（6） 工作时， ESD 电路不能影响 I / O 电路的功能 （例如应用高电压容限的

I / O 或断电工作）。

5. 4　 针对高速 I / O 的低电容 ESD 保护设计

5. 4. 1　 高速 I / O 或模拟引脚的 ESD 保护

数字输入引脚通常采用的两级结构 ESD 保护设计， 如图 5-6 所示。 其中使

用了一个栅极接地的短沟 NMOS 作为第二级保护器件， 它可以钳位输入电路栅

氧上的过应力电压。 为了提供高 ESD 保护水平， 第一级保护级采用一个鲁棒器

件 （例如 SCR、 场氧器件或长沟道 NMOS） 作为主要泄放单元以旁路输入压焊点

上的 ESD 电流。 在输入 ESD 保护电路的第一级与第二级之间， 增加一个电阻来

限制流过第二级短沟 NMOS 的 ESD 电流。 其阻值取决于第一级 ESD 钳位器件的

开启电压和第二级短沟 NMOS 器件的二次击穿电流。 在第二级栅接地 NMOS
（GGNMOS） 被过应力 ESD 电流损伤前， 第一级 ESD 钳位器件必须被触发开启以

旁路 ESD 电流。 如果第一级 ESD 钳位器件的开启电压较高， 则电阻应该足够大：
大约在几百欧姆的级别。 这种两级 ESD 保护设计能给数字输入引脚提供很高的
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ESD 容限级别。 但是较大的串联电阻和 ESD 钳位器件较大的结电容会引起较长

的输入信号 RC 延迟， 因此不适合用于模拟信号和高速 I / O 应用， 而这两种情况

在更先进的工艺中变得更占主导地位。

图 5-6　 CMOS IC 中数字输入引脚通常采用的两级结构 ESD 保护电路

图 5-7　 a） 用于 CMOS IC 中模拟输入引脚的单级 ESD 饱和电路

b） 具有金属硅化物阻挡漏区的 GGNMOS 的剖面图

对模拟输入信号和高速 I / O 应用， 在输入压焊点与内部电路之间一般不允

许存在串联电阻。 因此图 5-6 所示两级 ESD 保护设计不再适合于模拟和高速

I / O 引脚。 为了保护模拟或高速 I / O 引脚， 一般采用如图 5-7a 所示的只有单

级 ESD 设计的 ESD 保护电路， 其中采用 GGNMOS 作为 ESD 钳位器件。 在先进

的深亚微米 CMOS 技术中， 由于缺少了限制 ESD 电流流向 GGNMOS 的串联电

阻， 也缺少 NMOS 器件的 ESD 鲁棒性， 因此使 ESD 保护严重衰退[51，52] 。 GGN-
MOS 的设计一般具有很大的面积、 漏与多晶硅栅接触之间的版图间距较宽，
以维持能满足要求的 ESD 级别[16，52，53] 。 在深亚微米 CMOS 工艺中包括了附加

的金属硅化物阻挡掩膜[40 - 44] 以增加 ESD 钳位器件的鲁棒性。 图 5-7b 是采用

金属硅化物阻挡漏区 GGNMOS 的剖面示意图。 但是有更大器件面积和更宽漏
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区的 GGNMOS 给输入压焊点增加了很大的寄生漏电容。 这样的寄生漏电容是

非线性的并且电容大小与输入电压水平有关， 对实际的高速 I / O 和模拟输入，
这是不可接受的。

对一些高分辨率的数据转换器电路， 要求在输入电压范围内模拟信号输入

脚的输入电容尽可能保持为常数。 高速模拟电路中， 特别是在单端输入应用

中， 主要的失真源是模拟信号输入压焊点的 ESD 钳位器件具有的与电压有关

的非线性电容。 参考文献 [65] 报道了由于输入 ESD 钳位器件的非线性电容

造成的电路性能的典型衰退情况。 对于输入电压从 0 到 2V 的变化， 输入电容

的变化范围为 4 ～ 2pF。 电容的变化引起模数转换器 （ADC） 谐波失真的增加，
并且使 ADC 的精度从 14 位退化到 10 位。 这样， 在采用缩小尺寸 CMOS 技术

的高精度模拟应用中， 设计有效的 ESD 保护电路已面临挑战。 5. 4. 2 节将详细

介绍具有较小输入电容、 无串联电阻和高 ESD 级别优势的小电容 ESD 保护

设计。

5. 4. 2　 小电容 ESD 保护设计

高速 I / O 或模拟信号引脚的小电容 ESD 保护电路如图 5-8a 所示。 采用金属

硅化物的 0. 35μm 工艺　 CMOS 单元库的这种小电容 ESD 保护电路参考版图如图

5-8b 所示。 在图 5-8a 中， Dp1 （Dn1） 是 Mp1 （Mn1） 漏区的寄生结二极管。
为了减小高速 I / O 或模拟信号引脚的输入电容， Mn1 和 Mp1 都设计为面积很小

的器件： 宽长比 （W / L） 仅 50 / 0. 5 （μm / μm）。 采用典型 0. 35μm 金属硅化物

CMOS 工艺中的宽长比 （W / L） 为 50 / 0. 5 （μm / μm） 的 NMOS 器件， 在 PS 模

式 ESD 应力下放电时， 其 HBM ESD 水平小于 500V。 但是同样大小和工艺的

NMOS， 在 NS 模式应力放电时， 却可以经受 8000V 的 HBM ESD 应力。 在 PS 模

式 （NS 模式） ESD 应力下， NMOS 工作在漏击穿条件下 （漏二极管正向导通），
能旁路 ESD 电流。 ESD 钳位器件的功耗等于 ESD 放电期间 ESD 电流与器件工作

电压的乘积。 因此， NMOS 在 PS 和 NS 模式下的 ESD 应力水平差别极大。 同样，
器件面积较小的 PMOS 在 PD 模式下的 ESD 应力级别较高， 而在 ND 模式应力下

ESD 应力级别则低得多。
为了避免小面积的 Mn1 和 Mp1 在 PS 和 ND 模式下进入漏击穿条件， 在模拟

电路 ESD 保护电路的电源轨之间同时设计了一个有效的 ESD 钳位电路， 以增加

总体 ESD 保护级别。 在图 5-8a 中， 当压焊点上有 PS 或 ND 模式的 ESD 应力放

电时， 基于 RC 的 ESD 检测电路[5]被用来触发开启器件 Mn3。 图 5-9a 和图 5-9b
中的虚线部分分别表示 PS 和 ND 模式放电时模拟电路 ESD 保护电路模拟信号引

脚的 ESD 电流路径。 因为在 PS 模式 （Mp1 在 ND 模式） 应力下 Mn1 并没有工作

在漏击穿条件下， ESD 电流通过 Mp1 中的正向偏置二极管 Dp1 （Mn1 中的 Dn1）
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图 5-8　 a） 用于高速 I / O 或模拟信号引脚的小电容 ESD 保护电路　 b） 采用 0. 35μm
金属硅化物 CMOS 工艺的高速 I / O 或模拟信号引脚的小电容 ESD 保护电路版图实例

和开启的 Mn3 旁路流出。 Mn3 的尺寸被特意设计得更大 （在图 5-8b 中 W/ L =
1880μm / 0. 5μm） 以维持高 ESD 级别。 虽然大尺寸的 Mn3 有较大的结电容， 但

是这个电容对模拟信号压焊点并没有影响。 因此， 模拟信号引脚能在四种模式的

ESD 应力下维持更高的 ESD 级别而输入电容却较小。 在输入脚保护器件和电源

ESD 保护器件之间的寄生电阻很关键， 必须做到最小化， 以确保器件在 ESD 放

电期间能快速开启， 同时 IR 压降被最小化。
当输入引脚上出现模拟信号引脚对引脚 ESD 应力放电时， 建议采用的这种

保护电路中 ESD 电流路径如图 5-10 所示。 在引脚对引脚 ESD 应力期间， IC 中

的 VDDA 和 VSSA 电源线悬空。 ESD 电流通过输入 ESD 保护电路 Mp1 中的结二

极管 Dp1， 从放电压焊点被引到 VDDA 电源线。 因此， ESD 能量对 VDDA 线充

电。 VSSA 线的电平最初接近地电平， 因为 VSSA 线通过另一个输入 ESD 保护电

路中的 Mn4 的二极管 Dn4 连接到接地压焊点。 两个不同的输入引脚上的 ESD 应
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图 5-9　 输入引脚在

a） PS 模式和　 b） ND 模式 ESD 应力时低电容　 ESD 保护电路的 ESD 电流路径

力电压加载到 VDDA 与 VSSA 电源线之间。 连接在 VDDA 和 VSSA 电源线间的器

件 Mn3 被基于 RC 的 ESD 检测电路开启， 从而旁路了从 VDDA 到 VSSA 的 ESD
电流。 最后， ESD 电流通过 Mn4 中正向偏置二极管 Dn4 从 VSSA 电源线流出芯

片到接地压焊点。 通过设计合适的 ESD 检测电路快速开启 Mn3[10]， 引脚到引脚

ESD 应力可以通过差分输入级的栅氧被快速的泄放。 通过这种设计， 无须在输

入压焊点和内部模拟电路之间增加任何的串联电阻就可以使模拟差分输入级的栅

氧得到充分的保护。 因此， 由于小电容 ESD 保护电路的作用， 从压焊点到内部

电路， 输入信号可以获得最宽的带宽。
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图 5-10　 输入引脚存在模拟信号引脚对引脚 ESD 应力放电时， 低电容 ESD 保护

电路的 ESD 电流路径

5. 4. 3　 输入电容的计算

用于高速 I / O 或模拟信号引脚的这种小电容 ESD 保护电路的输入电容可以

由下式得出：
C in = Cpad + Cn + Cp

式中， Cpad是键合区的寄生电容； Cp（Cn） 是 Mp1 （Mn1） 的漏结电容和漏栅重

叠电容。 单个 NMOS 或 PMOS 的漏结电容与偏置有很强的依赖关系。 当输入信号

的电平不同时， 采用图 5-7a 所示的单 NMOS 管的上述 ESD 保护设计的输入电容

的变化范围将会很大。 但是即使输入信号摆幅从 0 到 Vdd （3V） 时， 采用互补

NMOS 和 PMOS 的小电容 ESD 保护电路 （图 5-8a） 的输入电容也几乎保持为常

数。 器件面积不同的小电容 ESD 保护电路的总输入结电容可以通过 SRAR-
HSPICE CAD 工具的频域函数 pin- capacitance- measurement 仿真[56]精确计算。

仿真结果如图 5-11 所示， 其输入压焊点电压不同， Mn1 和 Mp1 的沟道长度

为固定值 0. 5μm， 而沟道宽度从 50 ～ 400μm 变化。 Mn1 与 Mp1 的漏接触孔到多

晶硅栅的间距都为 3. 4μm， 而源极接触孔到多晶硅栅的间距为 1. 55μm。 对于

Mn1 和 Mp1 的器件面积都为 50 / 0. 5（μm / μm） 的情况， 输入电压从 0V 摆幅到

3V 时， 小电容 ESD 保护电路的输入电容仅从 0. 37pF 变化到 0. 4pF。 但是采用图

5-7a 所示 W/ L = 400 / 0. 5（μm / μm） 的 GGNMOS 的传统 ESD 保护电路， 在输入

电压从 0V 摆幅到 3V 时， 其输入电容从 1. 83pF 变为 1. 12pF。
对 0. 35μm CMOS 工艺的互连键合， 金属压焊点的版图尺寸为（96 × 96）μm2，

相应的寄生电容值为 0. 67pF。 因此， 即使输入信号有从 0V 到 3V 的电压摆幅，
包括压焊点寄生电容在内的低电容 ESD 保护电路的总输入电容为 1. 04pF 到
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图 5-11　 压焊点输入电平变化时， 采用不同尺寸的 Mn1 和 Mp1 的低电容

ESD 保护电路的输入结电容

1. 0pF。 由于输入电容小并且几乎是常数， 因此小电容 ESD 保护电路特别适合于

模拟和数字信号引脚的高精度和高速 I / O 应用。 为了进一步减小压焊点产生的寄

生电容， 已经开发出了小电容压焊点结构[57]。 在 ESD 器件 （Mn1 和 Mp1） 与输

入压焊点之间增加二极管可以使电容进一步减小。 采用 0. 25μm CMOS 工艺开发

的层叠结构多晶硅二极管可以保护工作在 2. 4GHz 的 RF 低噪声放大器 （LNA）
的 RF 输入脚[58]。

输入电容中的主要非线性源是图 5-5 所示的小电容 ESD 保护电路中的 Mn1
和 Mp1 漏区结电容， 它们随偏置大小变化非常明显。 当输入端口的输入信号电

压增加时， Mn1 的漏结电容减小而 Mp1 的漏结电容增加。 相反， 当输入端口的

输入信号电压减小时， Mn1 的漏结电容增加而 Mp1 的漏结电容减小。 如果合理

设计器件 Mn1 和 Mp1 的版图面积和间距， 这种互补型低电容 ESD 保护电路的输

入电容就可以几乎保持为常数。 一个用于优化 ESD 钳位器件版图面积和间距的

设计模型已经开发出来， 可以保持低电容 ESD 保护电路的输入电容几乎为常

数[70]。 低电容 ESD 保护电路总输入电容的变化可以低于 1% 。 这个绝对误差考

虑了 NMOS 和 PMOS 器件掺杂浓度的差异。 杂质浓度的设定值和实际值之间的差

异将导致非线性电容的增加。

5. 4. 4　 ESD 鲁棒性

实际情况下， 小电容 ESD 保护电路已经作为运算放大器的输入电路在
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0. 35μm 金属硅化物工艺中获得了运用。 在测试芯片中， 同相和反相输入引脚都

采用了前面介绍的模拟电路 ESD 保护电路保护。 在器件 Mn1， Mp1 和 Mn3 中采

用了金属硅化物阻挡掩膜以改善它们的 ESD 鲁棒性， 但是没有使用额外的 ESD
注入工艺调整。

对获得的模拟电路 ESD 保护电路， 采用 ESD 模拟器产生的 HBM （人体模

型） 和 MM （机器模型） ESD 应力进行放电。 表 5-1 中列出了最大 ESD 电压测

试结果， 包括模拟信号引脚对引脚 ESD 应力。 失效标准定义为 ESD 放电后， 在

5V 偏置电压下压焊点泄漏电流超过 1μA。 如表 5-1 所示， 低电容 ESD 保护电路

能成功的给模拟信号引脚提供高于 6000V （400V） 的 HBM （MM） ESD 保护而

无须在压焊点与内部电路之间增加任何的串联电阻。

表 5-1　 低电容 ESD 保护电路在 HBM 与 MM ESD 测试条件下的 ESD 级别

ESD 测试中的引脚组合

PS 模式 NS 模式 PD 模式 ND 模式 引脚到引脚

HBM / V 6000 - 8000 7000 - 7000 6000

MM / V 400 - 400 400 - 400 400

为了进行比较， 在同一测试芯片中也设计了如图 5-7a 所示采用 W/ L = 480 /
0. 5 （μm / μm） GGNMOS 的传统 ESD 保护电路， 用于模拟信号输入脚。 图 5-7a
中设计的 HBM PS 模式的 ESD 级别约为 3kV， 但是它的模拟信号引脚对引脚

HBM ESD 级别低于 500V。 引脚对引脚 ESD 损伤位置在运算放大器电路的第一输

入级的多晶栅上。 所以常规 ESD 保护设计在引脚对引脚 ESD 应力期间不能保护

深亚微米 CMOS 技术中差分输入级较薄的栅氧化层。
虽然仅采用 0. 35μm 工艺中制造了这个测试结构， 但是它仍然适用于更先进

的工艺。 主要的差异是必须调整物理器件尺寸使得 NMOS 和 PMOS 器件的扩散电

容相匹配。

5. 4. 5　 开启验证

为了验证小电容 ESD 保护电路在引脚对引脚 ESD 应力下开启的有效性，
在运算放大器的反相引脚施加脉冲发生器 （HP 8118A） 产生的一个方波电压

脉冲， 而运算放大器的同相管脚接地并且 VDDA 与 VSSA 悬空。 在正和负引

脚到引脚 ESD 应力条件下的验证实验电路图分别如图 5-12a 和图 5-12b
所示。

在正的引脚到引脚 ESD 应力条件下测量的电压波形如图 5-13a 和图 5-13b
所示。 图 5-13a 所示的电压波形是直接由 HP 8118A 脉冲发生器产生的高度为
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图 5-12　 建立试验以验证低电容 ESD 保护电路在正 （图 a） 和负 （图 b） 的

引脚到引脚 ESD 应力条件下开启的有效性

图 5-13　 a） 由脉冲发生器产生的 8V 脉冲电压测量波形　 b） 在图 5-12a 所示的引脚到

引脚应力条件下， 8V 电压脉冲被加到模拟反相输入引脚时的衰退波形

8V、 脉宽为 200ns 的电压脉冲。 8V 电压脉冲的上升时间约为 10ns， 这与 HBM
ESD 脉冲的上升时间相似。 0. 35μm 无附加 ESD 注入工艺调整的金属硅化物

CMOS 工艺中的 NMOS Mn1 的漏极击穿电压约为 8. 5V。 因此， 脉冲高度为 8V 的

电压脉冲不会引起模拟电路 ESD 保护电路中 Mn1 的漏极击穿。 在模拟信号引脚

加这样一个电压脉冲可以真实验证建议的模拟电路 ESD 保护电路开启的有效性。
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虽然这个正电压脉冲被加到图 5-12a 所示的输入引脚， 但是小电容 ESD 保护电

路对他起到钳位作用， 衰减的电压波形如图 5-13b 所示。 在负的引脚对引脚 ESD
应力条件下测量得到的电压波形如图 5-14a 和图 5-14b 所示。 图 5-14a 显示的电

压波形是直接由脉冲发生器产生的脉冲高度为 - 8V、 脉宽为 200ns 的负电压脉

冲。 当该负电压脉冲加到如图 5-12b 所示的输入脚时， 被模拟电路 ESD 保护电

路钳位到仅 - 5V 的水平， 其衰退的电压波形如图 5-14b 所示。 由图 5-13b 和

5-14b可见， 在引脚到引脚 ESD 应力条件下， 电压脉冲确实被低电容 ESD 保护电

路钳位了。 因此在引脚到引脚 ESD 应力条件下， 位于输入级的较薄栅氧化层得

到有效保护。

图 5-14　 a） 由脉冲发生器产生的 - 8V 脉冲电压测量波形　 b） 在图 5-12b 所示的引脚到

引脚应力条件下， - 8V 电压脉冲被加到模拟反相输入引脚时的衰退波形

在 PS 和 ND 模式 ESD 应力下小电容 ESD 保护电路开启的有效性也得到了验

证。 PS 和 ND 模式的实验电路分别如图 5-15a 和图 5-15b 所示。 当 PS 模式下电

平为 8V 的一个电压脉冲 （见 5-15a） 加到输入脚时， 小电容 ESD 保护电路将钳

位这个正电压脉冲， 压焊点上衰减了的波形如图 5-16a 所示。 当 ND 模式下如图

5-15b 所示的负电压脉冲加到输入脚时， 负电压脉冲 （ - 8V） 被小电容 ESD 保

护电路钳位， 压焊点上的衰退波形如图 5-16b 所示。 这实际上验证了小电容 ESD
保护电路开启的有效性。

从上面的实验验证可知， 通过 VDD 到 VSS 的 ESD 钳位器件 Mn3， 正或负

电压脉冲被小电容 ESD 保护电路所钳位。 小电容 ESD 保护电路中的 Mn1 和

Mp1 工作在结二极管正向条件下而不是漏击穿条件下， 因此， 即使在 Mn1 和

Mp1 器件的面积比常规保护器件的面积更小时， 提出的模拟电路 ESD 保护电

路还能承受较高的 ESD 级别。 压焊点和内部电路之间无串联电阻的小电容

ESD 保护可以安全地保护输入级的较薄栅氧化层。 由于 Mn1 和 Mp1 的器件面

积更小， 在高频模拟 I / O 或高速数字 I / O 应用时， 连接到压焊点上的总结电容

可以更小。
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图 5-15　 a） PS 模式　 b） ND 模式 ESD 应力下验证低电容

ESD 保护电路开启有效性的实验电路

图 5-16　 a） PS 模式 ESD 应力条件下， 给输入引脚加正 8V 电压脉冲得到的衰退

电压波形　 b） ND 模式 ESD 应力条件下， 给输入引脚加负 8V 电压脉冲得到的衰

退电压波形
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5. 5　 混合电压 I / O 的 ESD 保护设计

5. 5. 1　 混合电压 I / O 接口

晶体管面积已缩减到纳米时代， 导致电路的电源电压也快速减小。 显然， 更

小的晶体管面积使芯片面积也更小， 这就节省了硅材料的开销。 更低的电源电压

使功耗也更小 （如果电路规模增大， 更低的电源电压也使功耗的增加幅度减

小）。 在先进的现代 CMOS 工艺下， 芯片设计将快速地转移到采用更低电压的设

计， 但是一些外围单元或其他 IC 还工作在较高电压 （3. 3V 或 5V）。 换句话说，
不同电源电压的芯片将并存于一个系统中。 因为电源电压的这种混合， 大多数微

电子系统要求采用不同内部电源电压的半导体芯片或子系统的接口。 由于不同电

压电源的混合使用， 必须正确设计芯片到芯片之间的接口 I / O 电路， 以避免栅氧

化层上出现过大的电应力[60]、 避免输出器件中的热载流子衰退[61]、 和阻止芯片

之间出现不希望的泄漏电流[62，63]。 例如， 采用 CMOS 工艺实现的内部电源电压

为 1. 0 或 1. 5V 的 IC， 一般要求 3. 3V 的接口。 VDD 为 3. 3V 的传统 CMOS I / O 缓

冲器如图 5-17a 所示， 其有一个输出级和一个输入级。 当一个 5V 的信号加到

I / O压焊点时， 输出 PMOS 和输出 PMOS 中寄生的漏阱结二极管提供了从 I / O 压

焊点到 VDD 的泄漏电流通道 （如图 5-17a 中虚线所示）。 而且输出 NMOS 的栅氧

化层、 输入 ESD 保护的 GGNMOS 和输入反相级要经受 5V 输入信号的过应力作

用。 为了在不使用附加厚栅氧工艺 （某些 CMOS 工艺中称为双栅氧工艺） 的情

况下解决栅氧可靠性问题， 在混合电压 I / O 缓冲器中[66 - 72]， 甚至在电源轨 ESD
钳位电路中[73]广泛使用层叠 MOS 配置。 典型 3V / 5V 容限混合电压 I / O 电路的基

本电路如图 5-17b 所示[67]。 当 5V 输入信号进入 I / O 压焊点后， 连接 I / O 压焊点

和 VDD 电源线的上拉 PMOS 的自偏置电路可以跟踪栅和 n 阱电压。 实现栅跟踪

功能和 n 阱自偏置电路模块的详细电路可参见参考文献 [72]。

5. 5. 2　 混合电压 I / O 接口的 ESD 问题

I / O 压焊点上的 ESD 应力有四种引脚组合模式： 正脉冲作用于 VSS （PS 模

式）、 负脉冲作用于 VSS （NS 模式）、 正脉冲作用于 VDD （PD 模式） 和负脉冲

作用于 VDD （ND 模式） 四种 ESD 应力条件。 为了使 CMOS 输出缓冲器有足够

高的 ESD 鲁棒性， CMOS 缓冲器一般设计成具有大的器件面积和较宽的漏接触到

多晶栅间距， 这常常在 I / O 单元中占据较大的版图面积。 在无需增加 I / O 单元器

件面积的情况下， CMOS IC 电源线上的 VDD 到 VSS 的 ESD 钳位电路已成功用于

改善 CMOS I / O 缓冲器的 ESD 鲁棒性[55]。 在 PS 模式 ESD 应力条件下传统 CMOS
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图 5-17　 缓冲器典型电路框图

a） 传统的 CMOS I / O 缓冲器　 b） 采用层叠 NMOS 和自偏置阱 PMOS 的混合电压 I / O 缓冲器

输出缓冲器的 ESD 电流通路如图 5-18a 中虚线所示， 大部分 ESD 电流通过 PMOS
的寄生二极管和 VDD 到 VSS 的 ESD 钳位电路泄放到地。 因此， 传统的 CMOS 输

出缓冲器可以经受高 ESD 应力。 但是由于考虑到混合电压 I / O 缓冲器的泄漏电

流问题， 在 I / O 压焊点和 VDD 电源线之间将不会有寄生二极管。 因为在混合电

压 I / O 电路中压焊点与 VDD 之间不能放置二极管， 作用在 I / O 压焊点上的 PS 模

式的 ESD 电压不能从压焊点被转移到 VDD 电源线， 并且不能通过附加的电源轨

（VDD 到 VSS） ESD 钳位电路泄放。 这种压焊点上的 PS 模式的 ESD 电流完全通

过快速反向击穿的层叠 NMOS 泄放。 在 PS 模式 ESD 应力条件下沿着混合电压输

出缓冲器的 ESD 电流如图 5-18b 中虚线部分所示。 层叠配置中的 NMOS 器件具

有比单个 NMOS 更高的触发电压 （Vt1）、 更高的快速反向保持电压 （Vsb） 和更

低的二次击穿电流[74]。 因此， 这种采用层叠 NMOS 结构的混合电压 I / O 电路的

ESD 级别一般比单个 NMOS I / O 电路的 ESD 级别低很多[74，75]。 所以混合电压 I / O
电路在 PS 模式 ESD 应力条件下一般有最低的 ESD 级别 （采用人体模式 ESD 测

试时一般 < 2kV）。 由于在 I / O 压焊点与 VDD 电源线之间没有寄生二极管， 在

ND 模式应力条件下， 混合电压 I / O 电路的 ESD 级别也较低。 因此， 混合 I / O 电
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路的 ESD 保护设计主要着重于改善正 ESD 应力条件下的 ESD 级别。

图 5-18　 在 PS 模式 ESD 应力条件下缓冲器中 ESD 电流路径

a） 传统的 CMOS 输出缓冲器　 b） 混合电压输出缓冲器

为了增加这种混合电压 I / O 电路的 ESD 级别， I / O 压焊点与 VDD 电源线之

间采用了一些在层叠结构中添加多个二极管的设计[63，64]。 然而， 当混合电压 I / O
电路工作在高电压输入、 高温环境时， 必须采用附加电路设计， 减小从压焊点通

过层叠二极管到 VDD 的正向泄漏电流[76 - 79]。

5. 5. 3　 混合电压 I / O 接口的 ESD 保护器件

本节将介绍一种新的 ESD 保护设计， 通过采用层叠 NMOS 来触发 SCR 器件

可以极大地改善混合电压 I / O 缓冲器的 ESD 鲁棒性[80，81]。 针对混合电压 I / O 电

路， 在新的 ESD 保护电路中， SCR 器件采用层叠 NMOS 结构栅耦合电路技术，
它可以与普通的 CMOS 工艺充分地兼容而不会引起栅氧化层可靠性问题。 不需要

采用厚的栅氧， 针对 3V / 5V　 容限的混合电压 I / O 缓冲器的新 ESD 保护设计已

经在 0. 35μmCMOS 工艺中成功得到验证， 并且应该在更小尺寸的工艺中也是适

用的。
层叠 NMOS 触发晶闸管 （SNTSCR） 的剖面图与相应的版图分别如图 5-19a

与图 5-19b 所示。 这种 SNTSCR 器件结构可以在典型的 CMOS 工艺中实现而不需

要额外的工艺调整。 在键合压焊点安排 SNTSCR 器件可以保护混合电压 I / O 电路

免受 ESD 损伤。 这种 SNTSCR 器件对应的等效电路如图 5-19c 所示。
在 SNTSCR 器件中， 两个 NMOS 晶体管 （Mn1 和 Mn2） 以串接方式层叠在

一起， 其中 Mn1 的漏跨接在 N 阱与衬底之间的结上。 在 I / O 压焊点与 VSS 之间

由 P +扩散、 N 阱、 P 衬底和 n +扩散形成的一个横向 SCR 器件如图 5-19a 中虚
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图 5-19　 提出的采用 p 衬底 CMOS 工艺的 SNTSCR 器件

a） 剖面图　 b） 相应的版图　 c） 等效电路

线所示。 以层叠方式连接 Mn1 和 Mn2 的目的是为了在电路正常工作条件下能承

受高电压水平的输入信号而不引起 SNTSCR 器件栅氧化层的可靠性问题。 如果只

采用单个 NMOS， 例如像传统的 LVTSCR 那样[82]， 当高压信号进入 I / O 压焊点

时， 栅氧化层上的电压将高于 VDD。 如果传统的 LVTSCR 长期工作在这种混合

电压 I / O 电路中， 将引起栅氧化层可靠性问题。 在 ESD 应力作用期间， 栅偏置

设计适当的 Mn1 和 Mn2 都将开启， 触发横向 SCR 开启以泄放 ESD 电流。 在

CMOS 工艺中无需厚栅氧器件， 采用提出的 SNTSCR 器件作为保护混合 I / O 电

路， 不会引起栅氧化层可靠性问题。 这种 ESD 结构对深亚微米工艺来说变得日

益重要， 其中薄栅氧器件被用在 I / O 结构中以减小高速应用时的引脚电容， 并且
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仍然与高压 IC 接口。
为了研究 SNTSCR 器件的特性， 可以调整三个版图尺寸参数 （图 5-19b 中所

示的 C、 L1 和 L2）。 其中 L1 和 L2 分别是 Mn1 和 Mn2 的沟道长度， C 是跨越在

Mn1 和 Mn2 器件共用的 n +扩散区两侧多晶到多晶之间的间距。 采用 0. 35μm 工

艺制造了版图参数不同但是沟道宽度固定为 60μm 的这种 SNTSCR 器件。 其中

C = 0. 5μm 而L1 = L2 = 0. 35μm 的一个 SNTSCR 器件在不同栅偏置 Vg1和 Vg2时的

I- V特性曲线如图 5-20 所示。 当栅偏置从 Vg1 = Vg2 = 0V 增加到 Vg1 = Vg2 = 0. 5V
时， SNTSCR 器件的触发电压 （Vt） 从 10V 下降到 6V。 当 Vg1 = Vg2 > 0. 6V 时，
Mn1 和 Mn2 都导通并触发 SNTSCR 开启， 因此 Vt 下降到 1V ～ 2V。 给 Mn1 和

Mn2 加适当的栅偏置， SNTSCR 器件的触发电压将低于混合电压 I / O 缓冲器中层

叠 NMOS 的快速反向击穿电压。 因此， 新提出的采用 SNTSCR 器件的 ESD 保护

电路能有效保护混合电压 I / O 缓冲器。

图 5-20　 不同栅偏置时测得的 C = 0. 5μm 而 L1 = L2 = 0. 35μm 的一个实

际 SNTSCR 器件的 I - V 曲线 （x 轴： 1V / div； y 轴： 1mA / div）

版图参数和栅偏置对 SNTSCR 器件在 PS 模式的 HBM ESD 级别的影响如图

5-21a和图 5-21b 所示。 图 5-21a 显示的是固定沟道长度 L1 = L2 = 0. 35μm， SNT-
SCR 器件的 HBM ESD 级别与版图参数 C 之间的关系。 图 5-21b 显示的是固定版

图参数 C = 0. 5μm， SNTSCR 器件的 HBM ESD 级别与沟道长度 L1 和 L2 之间的关

系。 失效判据确定为偏置电压为 5V 时， 泄漏电流大于 1μA。 当版图参数 C、 L1

961第 5 章　 静电放电保护设计



图 5-21　 a） 不同栅偏置 （Vg1 = Vg2） 时 HBM ESD 级别与 SNTSCR 器件版图参数

C 之间的关系。 失效判据： Vbias = 5V 时， Ileakage > 1μA　 b） 不同栅偏置 （Vg1 =

Vg2） 时 HBM ESD 级别与 SNTSCR 器件版图参数 L1 和 L2 之间的关系。 失效判据：

Vbias = 5V 时， Ileakage > 1μA

和 L2 增加时， SNTSCR 器件的 HBM ESD 鲁棒性稍有衰退。 版图参数 （C、 L1 和

L2） 较小的 SNTSCR 器件具有较窄的阳极到阴极间距， 这意味着更小的导通电

阻。 因此， 版图参数 （C、 L1 和 L2） 较小的 SNTSCR 器件有较高的 ESD 级别。
栅偏置 Vg1与 Vg2并没有明显地改善 SNTSCR 器件的 ESD 级别 （见图 5-21）， 但是

它能较早的触发 SNTSCR 以泄放 ESD 电流。 这样， 栅偏置设置合适的 SNTSCR 器

件可以有效保护 CMOS IC 的混合电压 I / O 缓冲器。

5. 5. 4　 混合电压 I / O 接口的 ESD 保护电路设计

基于对 SNTSCR 器件的实验研究， 采用 SNTSCR 的保护混合信号电压 I / O 缓

冲器的 ESD 保护设计如图 5-22a 所示。 其中设计了一个 ESD 检测电路可以在

ESD 应力条件下提供合适的栅偏置从而触发 SNTSCR 器件。 另外， 这个 ESD 检

测电路必须使 SNTSCR 器件在 IC 处于正常工作条件时保持关断。 使用栅耦合技

术设计并考虑了栅氧化层可靠性问题的 ESD 检测电路如图 5-22b 所示。
在电路正常工作条件下， SNTSCR 处于关断状态， 因此它不会干扰 I / O 压焊

点的电压信号。 在这种状态下， 图 5-22b 所示的 Mn3 起电阻作用， 将 Mn1 的栅

压 （Vg1） 偏置到 VDD， 而 Mn2 的栅通过电阻 R2 接地。 当 I / O 压焊点加的是 5V
高输入电压时， Mn1 与 Mn2 晶体管之间共用的 n + 区的电压约为 VDD - Vthn （Vthn

是 NMOS 器件的阈值电压）。 所以 ESD 保护电路中的所有器件在电路正常工作期

间都能满足不会使栅氧化层中电场太强的要求。 当 I / O 压焊点的电压从 0V 变到

5V 时， 通过电容 C1 耦合的电压也会使 Mn1 的栅压增加。 因此图 5-22b 所示的

PMOS 器件 （Mp） 被设计为一旦 Mn1 的栅压增加到 VDD + Vthp （Vthp是 Mp 的阈

值电压） 时超过的电压便受到钳位。 适当设计 ESD 检测电路可以确保 SNTSCR
器件在电路正常工作条件下处于关断状态。 另外， 即使 I / O 压焊点上有高输入电
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图 5-22　 a） 采用 SNTSCR 器件保护混合电压 I / O 缓冲器的 ESD 保护电路　 b） 保

护混合电压 I / O 缓冲器的 ESD 检测电路设计中， SNTSCR 器件采用有较大的维持

电阻和耦合电容设计范围

压， PMOS （Mp） 可以进一步钳位 Mn1 的栅压以保证 Mn1 栅氧的可靠性。
电容 （C1 和 C2）、 电阻 （R1 和 R2）、 Mp 和 Mn3 组成一个给 SNTSCR 器件

提供合适栅偏置的 ESD 检测电路。 电容 C1 （C2） 被设计来耦合 ESD 瞬态电压

到 Mn1 （Mn2） 的栅上以降低 SNTSCR 器件的触发电压。 为了触发 SNTSCR 器件

进入保持区， 电阻 R1 （R2） 被设计为可以较长时间维持 Mn1 （Mn2） 栅上的耦
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合电压。 为了改善设计范围从而可以在常规的 CMOS 工艺中轻易地选择合适的维

持电阻和耦合电容， 在 Mn2 的栅和 VSS 之间的维持电阻 R2 上跨接了器件 Mn4。
器件 Mn4 的栅被偏置到 VDD， 但是考虑到与工艺相关的天线效应问题， 最好通

过扩散电阻将栅连接到 VDD 电源线。 在电路正常工作条件下， Mn4 总是处于开

启状态从而把耦合电压 Vg2钳位到阈值电压 （Vthn） 之下， 并且保持 Mn2 关断。
所以， 在电路正常工作条件下， 可以保证 SNTSCR 被关断。

在 PS 模式 ESD 应力条件下， 加到 I / O 压焊点的是一个较高的正 ESD 电压，
VSS 接地而 VDD 悬空。 在这种应力条件下， 因为悬空的 VDD 电源线上的初始电

压为零， 使得 Mp 的栅被接地。 因此 Mp 开启， 而 Mn3 关断。 电容 C1 和 C2 的作

用是分别将 ESD 瞬态电压从 I / O 压焊点耦合到 Mn1 和 Mn2 的栅极。 设计应该使

得耦合电压高于阈值电压， 从而保证混合电压 I / O 电路中的器件在被 ESD 能量

损伤前能开启 Mn1 和 Mn2， 将 SNTSCR 器件触发开启。 另外， 在 ESD 应力条件

下， 悬空的 VDD 电源线上的初始电平为零， 因此 Mn4 关断。 耦合到 Mn2 栅上的

电压由维持电阻 （R2） 和耦合电容 （ C2） 决定。 当 SNTSCR 被触发开启时，
ESD 电流主要通过 SNTSCR 器件从 I / O 压焊点泄放到 VSS。 SNTSCR 器件具有较

低的触发电压和较低的保持电压， 可以安全的保护混合电压 I / O 电路的薄栅氧，
还可以以较小的芯片面积达到较高的 ESD 级别。

ESD 检测电路的作用是在电路正常工作条件与 ESD 应力条件下给 SNTSCR
器件提供一个合适的栅偏置。 为了得到合适的栅偏置， 耦合电容 （C1 和 C2） 和

维持电阻 （R1 和 R2） 值的确定非常重要。 基于前面的工作原理， 为了在各种

CMOS 工艺下都能保证电路如期望的那样工作， 可以用 HSPICE 仿真方法精细调

整确定合适的 C1、 C2、 R1 和 R2 值。

5. 5. 5　 ESD 鲁棒性

通过测量， 比较了采用和不采用 ESD 保护电路的混合电压 I / O 缓冲器在 PS
模式下的 HBM ESD 级别， 结果如图 5-23a 所示。 作为对比， 还测试了具有不同

层叠 NMOS 沟道宽度的混合电压 I / O 缓冲器。 通过使用提出的采用 SNTSCR 器件

的 ESD 保护电路可以使混合电压 I / O 缓冲器的 HBM ESD 级别 （层叠 NMOS 沟道

宽度为 120μm） 获得明显的改善， 从初始时的约 2kV 提升到高于 8kV。 在图

5-23a中， 由提出的 ESD 保护电路保护的所有混合电压 I / O 缓冲器中的 SNTSCR
器件宽度均为 60μm。

通过测量， 比较了采用和不采用 ESD 保护电路的混合电压 I / O 缓冲器在 PS
模式下的机器模型 （MM） 的 ESD 级别， 结果如图 5-23b 所示。 作为对比， 也测

试了具有不同层叠 NMOS 沟道宽度的混合电压 I / O 缓冲器。 结果表明， 采用沟道

宽度为 120μm 层叠 NMOS 的混合电压 I / O 缓冲器的 MM ESD 级别可以得到显著
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改善。 采用宽度仅为 60μm SNTSCR 的 ESD 保护电路， 其 ESD 级别从约 200V 提

升到约 800V。

图 5-23　 a） 在混合电压 I / O 缓冲器中层叠 NMOS 的沟道宽度不同时， 采用和不采用

ESD 保护电路的混合电压 I / O 缓冲器在 PS 模式下的 HBM ESD 鲁棒性比较　 b） 在混

合电压 I / O 缓冲器中层叠 NMOS 的沟道宽度不同时， 采用和不采用 ESD 保护电路的

混合电压 I / O 缓冲器在 PS 模式下的 MM ESD 鲁棒性的比较

5. 5. 6　 开启验证

为了验证混合电压 I / O 的 ESD 保护电路开启的有效性， 当 VSS 相对接地而

VDD 悬空 （为了仿真 PS 模式的 ESD 应力条件） 时， 给 I / O 压焊点加一个上升

时间为 10ns 的 0V 到 8V 的尖锐上升电压脉冲。 输出缓冲器中层叠 NMOS 的快速

反向击穿电压约为 10V。 这样一个加到 I / O 压焊点的 0V 到 8V 的脉冲并没有使

混合电压输出缓冲器的层叠 NMOS 击穿。 但是 0V 到 8V 的脉冲能触发开启 ESD
保护电路， 从而得到一个如图 5-24a 所示的衰退的电压波形， 其中 0V 到 8V 的

脉冲被 SNTSCR 器件钳位到约 2V。 图 5-24a 中从 8V 到 2V 约 10ns 的转换时间就

是用 0. 35μmCMOS 工艺实现的 SNTSCR 器件相应的开启速度。
在 VDD （VSS） 为 3. 3V （0V） 的电路正常工作条件情况下， 给 I / O 压焊点

加一个上升时间为 10ns 的 0V 到 5V 的输入电压脉冲， 采用数字示波器监测 I / O
压焊点上电压， 结果如图 5-24b 所示， 所加的 0V 到 5V 的波形并没有衰减。 在

电路正常工作期间， Mn4 的栅被偏置到 VDD （3. 3V）。 通过电容 C2 耦合的 Mn2
的栅电压通过开启的 Mn4 泄放到地， 因此 SNTSCR 器件并没有被正常的 5V 输入

信号触发开启。 如果所加的电压脉冲进一步增加到 10V， 在电路正常工作条件

下， I / O 压焊点上测量的电压波形如图 5-24c 所示， 所加的 0V 到 10V 的脉冲被

钳位到约 6V， 但是没有达到图 5-24a 所示的约 2V 的水平。 在 0. 35μmCMOS 工

艺下， 层叠 NMOS 的快速反向击穿电压约为 10V， 而快速反向保持电压约为 6V。
因此， 图 5-24c 中所示的约 6V 的衰退电压是被混合电压 I / O 缓冲器中层叠
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图 5-24　 a） 在 PS 模式 ESD 应力条件下， 由上升时间为 10ns 的 0V 到 8V 电压脉冲

触发， 在 I / O 压焊点测量的电压波形 （ y 轴： 2V / div； x 轴： 100ns / div） 　 b） 在正

常工作条件下， VDD = 3. 3V， VSS = 0V， 由上升时间为 10ns 的低电平为 0V 到高电

平为 5V 的电压波形　 c） 低电平为 0V 到高电平 10V 电压脉冲触发， 在 I / O 压焊点

测量的电压波形 （y 轴： 2V / div； x 轴： 100ns / div）

NMOS 钳位在快速反向区的结果。 如果 ESD 保护电路中的 SNTSCR 器件被触发开

启， 这个电压水平将被钳位到它的保持电压约 2V 左右。 这个结果进一步证明了

ESD 保护电路中的器件 Mn4 可以被安全的加到 SNTSCR 器件中以保护混合电压

I / O 缓冲器而不会在电路正常工作条件下出乎意料地触发。

5. 6　 用于 ESD 保护的 SCR 器件

由于晶闸管 （SCR） 器件的保持电压 Vh 较低 （在常规的 CMOS 工艺中 Vh 约

为 1. 5V）， 在 ESD 应力期间 SCR 器件的功耗 （ power≈ IESD × Vh） 远小于其他

ESD 保护器件 （如二极管、 MOS、 BJT 或场氧器件） 的功耗。 在 CMOS 集成电路

中 SCR 器件能够以较小的版图面积维持较高的 ESD 级别， 因此， 长期以来被用

于保护集成电路内部电路， 使其免受 ESD 损伤。 但是在小于 0. 25 微米工艺中的

SCR 器件仍然有较高的开关电压 （即触发电压， 约为 22V）， 它一般大于输入级

的栅氧击穿电压。 此外， 栅氧厚度、 击穿时间或击穿电荷 （QBD） 将随着缩小
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的 CMOS 工艺而减小。 这种趋势迫切要求减小 SCR 的开关电压、 提高它们的开

启速度， 从而可以有效的保护超薄栅氧免受潜在的损伤或破裂， 特别是对快速器

件充电模型 （CDM） 的 ESD 作用， 成为在深亚微米中极难满足的一个规范。
本节将概述基于 SCR 器件的片上 ESD 保护。 另外， 还讨论在最大电源电压

高于 1. 5V 的 CMOS IC 产品中， 避免基于 SCR 器件瞬态感应闩锁问题的解决方

案。 然而， 在 IC 产品的最大电源电压小于 SCR 器件的保持电压时， 这个闩锁问

题就不存在了。 例如， 保持电压约为 1. 6V 的单个 SCR 在最大电源电压为 1. 2V
的 0. 13μmCMOS 工艺中就能安全地被用于 ESD 保护而没有闩锁的危险。

图 5-25　 a） SCR 器件的等效电路图　 b） CMOS 工艺下的 SCR 器件在正、
负电压偏置下的 I - V 特性

5. 6. 1　 SCR 器件的开启机制

SCR 器件等效电路图如 5-25a 所示。 SCR 器件包含了一个横向 NPN 和一个纵向

PNP 双极晶体管， 形成了一个两端、 四层 PNPN （P + / N 阱 / P 阱 / N + ） 结构， 这是

CMOS 工艺所固有的。 SCR 器件的开关电压由 N 阱 / P 阱结的雪崩击穿电压决定， 其

在 0. 25μm CMOS 工艺中约为 22V， 在 0. 13μm CMOS 工艺中约为 18V。 例如， 当加到

SCR 阳极的正脉冲大于击穿电压， 并且 SCR 的阴极接地， SCR 内将通过雪崩击穿机

制产生电子和空穴电流。 空穴电流将从 P 阱流到接地的 P +扩散， 而电子电流将从 N
阱流到与 SCR 阳极连接的 N +扩散。 只要 P 阱电阻 （Rpwell） [N 阱电阻 （Rnwell）] 上

的电压大于 0. 7V， 其中的 NPN （PNP） 晶体管将开启， 从而注入电子 （空穴） 电流，
进一步偏置 PNP （NPN） 晶体管， 开始 SCR 闩锁动作， 最后， 成功触发 SCR 开启进

入到闩锁状态从而通过正反馈再生机制泄放 ESD 电流[94，95]。
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SCR 器件的直流 I - V 特性如图5-25b 所示。 一旦 SCR 触发开启， 保持NPN 和

PNP 晶体管开启所要求的保持电流将通过闩锁的正反馈再生机制产生， 而不包括

雪崩击穿机制。 所以 SCR 的保持电压 （Vh） 可以被减小到较低的数值， 一般约

1. 5V。 当一个负电压被加到 SCR 结构的阳极一端时， SCR 结构内部的寄生二极管

（N 阱 / P 阱结） 将被正向偏置， 从而将负电压钳位到较低的约 1V （二极管的开启

电压）。 不管 ESD 能量是正还是负， SCR 器件都可以将 ESD 过应力钳位到较低的电

压水平， 所以在 CMOS IC 中， SCR 器件可以采用较小的面积维持最高的 ESD 鲁棒性。

图 5-26　 a） CMOS 工艺实现的低压触发 SCR （LVTSCR） 器件结构　 b） 0. 25μmCMOS 工

艺 LVTSCR 的 I - V 特性　 c） 采用 LVTSCR 器件的输入 ESD 保护电路

5. 6. 2　 基于 SCR 的 CMOS 片上 ESD 保护器件

低压触发 SCR[82，85] 　 为了更有效地保护输入甚至是输出级， 开发出了一种

低压触发 SCR （LVTSCR）。 LVTSCR 的器件结构如图 5-26a 所示， 0. 25μm 工艺

下 LVTSCR 的 I - V 特性如图 5-26b 所示。 采用 LVTSCR 器件作 ESD 保护电路的

实例如图 5-26c 所示。 在某些应用中， LVTSCR 的 N 阱被连接到输入压焊点。
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LVTSCR 的开关电压 （约 7V） 对应于插入到 LSCR 结构中的短沟 NMOS 器件的

漏击穿或穿通电压， 而不是 LSCR 器件的开关电压 （22V）。 有这么低开关电压

的 LVTSCR 就能给 CMOS IC 输入或输出级提供有效的 ESD 保护， 而不需要第二

级 ESD 保护电路。 因此使用 LVTSCR 的 ESD 保护电路的总版图面积将会大大节

省。 此外， 为了能给 CMOS IC 输入或输出级的 PMOS 和 NMOS 都提供保护， 已

发明了一个互补的 LVTSCR 结构[99]以提供更好的 ESD 保护。

图 5-27　 a） 采用栅耦合 LVTSCR 的 ESD 保护电路 　 b） CMOS 工艺实现的栅耦合

LVTSCR 器件结构　 c） 0. 25μm 工艺栅耦合 LVTSCR 的 I - V 特性　 d） SCR 器件开

关电压与 NTLSCR 器件栅偏置电压之间的关系

栅耦合 LVTSCR[86] 　 为了有效保护深亚微米 CMOS 工艺中的超薄栅氧， 栅

耦合技术被用来进一步减小 LVTSCR 的开关电压， 而不涉及雪崩击穿机制。 采用

互补栅耦合 LVTSCR 器件 [NMOS 触发 LSCR （NTLSCR） 和 PMOS 触发 LSCR
（PTLSCR）] 的输入或输出压焊点的 ESD 保护电路如图 5-27a 所示。 互补栅耦合

LVTSCR 的器件结构如图 5-27b 所示， 采用 0. 25μm 工艺的栅耦合 LVTSCR 的 I -
V 特性如图 5-27c 所示。 SCR 器件的开关电压与 NTLSCR 器件的栅偏置电压之间

的关系如图 5-27d 所示。 图 5-27c 中的电容 （Cn 和 Cp） 值必须设计合理， 以保

证在电路正常工作条件下耦合的电压小于 NMOS / PMOS 的阈值电压， 而在受到
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ESD 作用的条件下耦合电压则应该大于 NMOS / PMOS 的阈值电压[20]。 栅耦合

NTLSCR （PTLSCR） 的开关电压可以通过 SCR 器件结构中的短沟 NMOS
（PMOS） 栅上的耦合电压来调整。 在 LVTSCR 中， 短沟 NMOS / PMOS 栅上较高

的耦合电压会导致 LVTSCR 较低的开关电压。 因此， 栅耦合 LVTSCR 器件能快速

的泄放 ESD 电流以更有效地保护输入或输出级的超薄栅氧。
栅接地 NMOS 触发 SCR[88，89] 　 采用栅接地 NMOS 触发的 SCR 是片上 ESD

保护电路的另一个选择。 一个类似于 GGNMOS 结构的 NMOS 晶体管被用作一个

外部触发器件以触发开启 GGSCR。 与 LVTSCR 相比， GGSCR 中的外部触发

NMOS 的漏极被直接耦合到压焊点， 而它的栅和源被耦合到 P 衬底 （NPN 的基

极）。 一个使用 GGSCR 器件作为输入 ESD 保护电路的实例如图 5-28a 所示。 图

5-28b 所示为 GGSCR 版图的俯视图[105]。 当 ESD 电压被加到图 5-28a 所示的 I / O
压焊点时， 外部触发 NMOS 将进入雪崩击穿状态并开始将触发电流注入到 P 衬

底和多晶电阻。 只要 NPN 的基极电压大于 0. 7V， GGSCR 将触发开启。 图 5-28b
中多晶电阻用来控制触发电流和保持电流， 并阻止 GGSCR 的误触发。 实验结果

表明， 与阳极到阴极间距较大的 LVTSCR 相比， 阳极到阴极间距较小的 GGSCR
具有较低的保持电压、 较高的 It2、 更好的 dV / dt 触发能力和较快的开启速度。

衬底触发的 SCR[90，91]SCR 器件的开启机制本质上是电流触发事件。 当电流

被加到 SCR 器件的基极或衬底时， 它能被快速地触发进入闩锁状态。 有报道说

已经开发出了使用衬底触发技术的 P 型衬底触发的 SCR （P_STSCR） 和 N 型衬

底触发的 SCR （N_STSCR） 器件实现 ESD 保护。 P_STSCR 和 N_STSCR 的器件结

构分别如图 5-29a 和图 5-29b 所示。 与传统的横向 SCR 器件结构相比， 这种结

构在 P_STSCR 器件结构的 P 阱中插入了一个附加的 P + 扩散， 并且将其接出作为

P_STSCR 器件的 P 触发器节点。 对 N_STSCR， 在 N_STSCR 器件结构的 N 阱中插

入了一个附加的 N + 扩散， 并且将其接出作为 N_STSCR 器件的 N 触发器节点。
P_STSCR 和 N_STSCR 的 I - V 特性分别如图 5-29c 和图 5-29d 所示。 随着衬底 /
阱触发电流的增加， P_STSCR / N_STSCR 器件的开关电压可以被减小到它的保持

电压。 在 0. 25μm 工艺中， STSCR 的开启时间在上升时间为 10ns 的 5V 电压脉冲

下会减小到约 10ns。 开关电压较低的 STSCR 器件可以更快地把 ESD 电压钳位到

较低的电压水平， 以充分保护输入级的超薄栅氧免受 ESD 过应力的损伤。 使用

P_STSCR和 N_STSCR 器件的输入或输出压焊点的 ESD 保护电路如图 5-29e 所示。
在有采用 VDD 和 VSS 电源的电路在正常工作条件下， inv_1 （ inv_2） 的输入被

偏置到 VDD （VSS）。 因此， 由于 inv_1 （inv_2） 中 NMOS （PMOS） 的开启， 不

管输入信号是逻辑高电平还是逻辑低电平， inv_1 （ inv_2） 的输出都被偏置到

VSS （VDD）。 P_STSCR （N_STSCR） 的 p 触发器 （ n 触发器） 节点被 inv _1
（inv_2）的输出偏置到 VSS （VDD）。 所以， 在电路正常工作情况下， P_STSCR 和
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图 5-28　 a） 采用 GGSCR 器件的输入 ESD 保护电路

b） CMOS 工艺实现的 GGSCR 版图俯视图
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N_STSCR 器件可以保证处于关断状态。 在图 5-29e 所示的正脉冲加于 VSS （PS）
的 ESD 作用条件下 （VSS 接地而 VDD 悬空）， inv_1 的输入最初处于零电平悬空状

图 5-29　 a） P 型衬底触发的 SCR （P_STSCR） 器件结构　 b） N 型衬底触发的

SCR （N_STSCR） 器件结构　 c） 采用 0. 25μmCMOS 工艺的 P_STSCR 的 I—V 特性

d） 采用 0. 25μmCMOS 工艺的 N_STSCR 的 I - V 特性　 e） 采用 P_STSCR 和

N_STSCR 实现的 I / O 压焊点 ESD 保护电路

态； 因此， 由于压焊点上的正 ESD 电压作用， inv_1 的 PMOS 将导通。 所以 inv_1
的输出被 ESD 能量充电， 产生流向 P_STSCR 器件 P 触发器节点的触发电流。 因

此， P_STSCR 器件被触发开启， ESD 电流通过 P_STSCR 器件从I / O压焊点泄放到
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接地的 VSS 引脚。 在负脉冲加于 VSS （ND） 模式下的 ESD 作用情况下 （VDD 接

地而 VSS 悬空）， N_STSCR 的工作原理类似。 另外， 还发明了一种采用哑元栅结构

的 STSCR 器件[108，109]可以进一步减小开关电压并且提高 STSCR 的开启速度。 采用哑

元栅结构的 STSCR 的双极电流增益大于采用浅沟槽隔离技术 （STI） 结构的 STSCR
的双极电流增益， 因此采用哑元栅结构的 STSCR 的触发效率优于采用 STI 的 STSCR。

图 5-30　 a） 双触发 SCR （DTSCR） 的器件结构　 b） 在不同 N 阱触发电流下， 采用

0. 25μmCMOS 工艺的 DTSCR 器件维持电压与衬底触发电流之间的关系

c） 采用 DTSCR 器件的 I / O 压焊点 ESD 保护电路

双触发 SCR[94] 　 进一步减小 LSCR 器件开关电压、 更有效提高 LSCR 开启

速度的另一种方式是双触发技术。 双触发 SCR （Double-Triggered SCR， DTSCR）
的器件结构如图 5-30a 所示。 在 DTSCR 器件结构的 P 阱和 N 阱中又添加了 P + 和

N + 扩散， 并且被接出作为 DTSCR 器件的 P 触发器和 N 触发器的节点。 图 5-30b
汇总了在不同的 N 阱触发电流下， DTSCR 器件的开关电压与衬底触发电流之间

的关系。 如果衬底和 N 阱触发电流被分别同步加到 p 触发器和 n 触发器的节点，
DTSCR 器件的开关电压能被有效减小到较低的电压水平。 采用 DTSCR 器件实现

的 I / O ESD 保护电路如图 5-30c 所示。 基于 RC 延迟原理， 在 PS （ND） ESD 作
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用条件下， 衬底和 N 阱触发电流可以分别由 Mp1 和 Mp2 （Mn1 和 Mn2） 产生。
因此， 图 5-30c 所示的双触发电流的 DTSCR 可以被更快的触发以泄放 ESD 电流。
在采用 VDD 和 VSS 电源的电路正常工作条件下， Mp1 和 Mp2 （Mn1 和 Mn2） 的

栅通过电阻 R1 （R2） 偏置到 VDD （VSS）。 因此， 无论输入信号为高电平或低

电平， Mp1、 Mp2、 Mn1 和 Mn2 都处于关断状态。 DTSCR 器件的 p 触发器 （n 触

发器） 节点通过寄生电阻 Rsub （Rwell） 保持在 VSS （VDD）， 所以在电路正常

工作条件下， 可以确保这种 DTSCR 处于关断状态。 根据 0. 25μmCMOS 工艺的

试验结果， 当一个 0V 到 5V 的电压脉冲被加到 DTSCR 的阳极时， 如果 DTSCR
的 p 触发器节点上有 1. 5V 的正电压脉冲， 它的开启时间约为 37ns。 但是当一

个 - 5V 的负电压脉冲被加到它的 n 触发器的节点时， DTSCR 的开启时间可以

进一步减小到约 12ns。 SCR 器件中被用来阻挡 STI 的假栅结构可以被应用到

DTSCR 结构中进一步减小开关电压、 更加有效地提高 DTSCR 器件的开启

速度。
本征 NMOS 触发 SCR[95] 　 本征 NMOS 是直接在亚 0. 25μmCMOS 工艺中

的 p 型轻掺杂衬底上形成， 而通常的 NMOS （PMOS） 则是在采用 p 型衬底的

双阱工艺中的重掺杂 P 阱 （N 阱） 中形成。 本征 NMOS 和横向 SCR 可以被结

合在一起形成一种新的 ESD 保护器件， 称为本征 NMOS 触发 SCR （ Native-
NMOS-triggered SCR， NANSCR）。 这种器件的优势是具有更低的开关电压和更

快的开启速度。 NANSCR 的器件结构如图 5-31a 所示。 本征 NMOS 的栅被连接

到了负偏压电路 （Negative Bias Circuit， NBC） [96] ， 使其在电路正常工作条件

下关断 NANSCR。 NANSCR 与 LVTSCR 的 DC I - V 曲线对比如图 5-31b 所示。
在 0. 13μm 金属硅化物 CMOS 工艺下， 沟道宽度相同、 沟道长度为 0. 3μm 的

NANSCR 的开关电压 （约 4V） 小于沟道长度为 0. 13μm 的 LVTSCR 的开关电

压 （约 5V）。 采用衬底触发技术， NANSCR 的开关电压可以随着本征 NMOS 的

W / L 比的增加而进一步下降。 采用 NANSCR 器件的输入或输出压焊点的 ESD
保护电路如图 5-31c 所示。 在电路正常工作条件下， 所有 NANSCR 器件中的本

征 NMOS 的栅被同一个 NBC 偏置， 使 NANSCR 器件关断。 所以 NANSCR 器件

NANSCR_1 和 NANSCR_2 将不会干扰 I / O 电路的功能。 在 PS 模式 ESD 作用条

件下， NANSCR_1 中的本征 NMOS 栅悬空， 已经开启的本征 NMOS 产生的衬底

触发电流快速将 NANSCR_1 触发开启。 所以正 ESD 电流可以从 I / O 压焊点通

过 NANSCR_1 快速泄放到接地的 VSS。 根据 0. 13μm 工艺的实验结果， NAN-
SCR 的 开 启 速 度 快 于 LVTSCR。 而 且， NANSCR 承 受 的 CDM ESD 级 别

（5V / μm2）高于 LVTSCR （2. 33V / μm2）， 因此它更适合用于保护纳米技术中的

超薄栅氧。
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图 5-31　 a） 本征 NMOS 触发 SCR （NANSCR） 的器件结构　 b） 0. 13μm 工艺实现的

NANSCR 与 LVTSCR 的 I - V 特性比较　 c） 采用 NANSCR 器件的 ESD 保护电路

5. 6. 3　 SCR 闩锁工程

为了使基于 SCR 的器件提供有效 ESD 保护， 需要有足够低的开关电压， 但

是还应该避免瞬态感应闩锁问题[87]。 在 CMOS IC 处于电路正常工作条件下， 有

两种方法可以避免基于 SCR 的开启电压较低的器件被噪声电压误开启。 图 5-32a
所示为通过增加基于 SCR 的低压触发器件的触发电流来避免闩锁， 但是其开关

电流和保持电流不变。 由于具有较高的触发电流， 基于 SCR 的低触发电压器件，
如 LVTSCR， 对压焊点上的过冲或下冲噪声脉冲就具有足够的噪声裕量。 采用

0. 6μm 工艺给 LVTSCR 结构增加了一个旁路二极管， 已成功开发出高电流 NMOS
触发横向 SCR （HINTSCR， High- current NMOS- triggered lateral SCR） [99]器件， 将

触发电流增加到 218. 5mA。 这种 HINTSCR 在 3V 应用时有大于 VDD + 12V 的噪

声裕量。 另外， 还报导有将 GGSCR 改进为具有高保持电流的 SCR （HHI - SCR）
器件[89]， 在 0. 1μm CMOS 工艺中， 通过将 GGSCR 中几千欧姆的外部多晶电阻调

整到 HHI-SCR 中的约仅为 10Ω， 使其保持电流达到约 70mA。
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图 5-32　 采用基于 SCR 器件的 ESD 保护设计中的两种克服闩锁问题的方案

a） 增加触发电流　 b） 增加保持电压以避免基于 SCR 的器件被噪声脉冲误触发

避免闩锁的另一种方法是增加基于 SCR 器件的保持电压， 使其高于最大

VDD 电源电压， 如图 5-32b 所示。 通过使用外延衬底， SCR 器件的保持电压可

以增加到避免闩锁问题[116]。 但是 CMOS 晶圆的制造费用将增加。 通过将某些元

件 （如二极管或者 SCR 器件） 串联， 其总的串联电压降可以使得体 CMOS 工艺

中基于 SCR 器件的总保持电压得到提升。 通过设计适当的辅助触发， 开关电压

和电流可以被保持在较低电压水平。 在 0. 35μm 金属硅化物 CMOS 技术下， 设计

了一种级联 LVTSCR[117] 结构， 增加了保持电压 （ > VDD）， 而不会导致其 ESD
鲁棒性的衰退。 另外， 据报道， 在 0. 25μm 工艺技术下采用层叠 STSCR 器件设

计或采用层叠 STSCR 器件与层叠二极管链设计的 ESD 保护电路具有 7kV 的 HBM
ESD 级别， 并且不存在闩锁问题。 最近， 对单个 SCR 器件， 针对 ESD 保护 （低
保持电压） 条件和电路正常工作 （较高的保持电压） 条件动态调整保持电

压[102]。 据报道， 采用动态保持电压 SCR （Dynamic holding voltage SCR， DH-
VSCR） 作 ESD 保护器件时， 具有较高的闩锁免疫力。 DHVSCR 器件的结构如图

5-33a 所示。 在 DHVSCR 器件结构中而不是 LSCR 结构中插入了一个 PMOS 和一

个 NMOS。 0. 25μm CMOS 工艺中 DHVSCR 在电路正常工作条件下和 ESD 放电条件

下的 I - V 特性如图 5-33b 所示。 PMOS 和 NMOS 的栅电压 （Vg1和 Vg2） 在电路正常

工作条件下， 被偏置到 2. 5V （VDD）， 但是在 ESD 作用时则偏置到 0V。 电路正常

工作条件下 DHVSCR 的保持电压和保持电流分别为 2. 8V 和 172mA。 因此， 电路正

常工作条件下的 DHVSCR 将不会处于闩锁状态。 然而， ESD 作用时 DHVSCR 的保

持电压和保持电流分别降为 202V 和 91mA， 因此 DHVSCR 也能将 ESD 过应力钳位

到较低的电压水平， 维持较高的 ESD 级别。 通过控制与 SCR 结构结合在一起的

PMOS 和 NMOS 的栅压可以调整 DHVSCR 的保持电压和保持电流。
然而， 随着 CMOS 按比例缩小技术的发展， 按照 “电场不变” 的要求缩放器

件尺寸， CMOS IC 的电源电压也随之缩减， 同时也减小了功耗。 对采用 0. 13μm 金
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图 5-33　 a） CMOS 工艺实现的动态保持电压 SCR （DHVSCR） 的器件结构　 b） 采用

0. 25μmCMOS 工艺的 DHVSCR 在电路正常工作条件下和 ESD 作用条件下的 I - V 特性

属硅化物工艺实现的 CMOS IC， 内部电路的最大电源电压已减小到了 1. 2V， 因此

基于 SCR 的器件本身所固有的闩锁问题就不存在了。 与其他 ESD 保护器件相比，
采用基于 SCR 的开关电压较低的器件具有最高的 ESD 鲁棒性、 最小的版图面积以

及不存在闩锁问题， 所以是片上 ESD 保护的最佳选择。 然而， 在这种超薄栅氧的

0. 13μm 的 CMOS 工艺中， 为了保护这种更薄的栅氧， 应该提高 SCR 器件的开启速

度以快速泄放 ESD 过应力电压。 对于纳米 CMOS 工艺中超薄栅氧， 采用 NAN-
SCR[95]和哑元栅结构改善基于 SCR 的器件的开启速度[92]是较好选择。

必须更好地设计基于 SCR 器件的开启电压和开启速度， 以充分有效地保护

输入级中的超薄栅氧， 特别是抗拒快速 CDM ESD 作用。 在最大电源电压低于

1. 2V 的纳米 CMOS 工艺中， 基于 SCR 的器件的开关电压和开启速度将是采用基

于 SCR 器件的片上 ESD 保护电路整体性能的决定性因素。 对纳米 CMOS 工艺，
为了保护 I / O 电路的超薄栅氧， 要求基于 SCR 的器件必须有足够低的开关电压

和足够快的开启速度。

5. 7　 总结

随着 CMOS 工艺不断缩小到纳米尺寸， 一个芯片中， 例如片上系统 （SoC） 中

集成有更多的电路和功能。 在尺寸缩小的 CMOS 工艺中， 栅氧变得更薄， 这使其更

易受 ESD 过应力破坏。 SoC 把更多的电路和功能集成到一个芯片中， 其面积一般

更大， 这就导致 SoC 整个芯片中一般具有更大的体电容存储 CDM 电荷。 另外，
SoC 一般有几百个引脚， 这使每个 I / O 单元的面积受到极大的限制， 随之就限制了

这种高引脚数 SoC 中 ESD 保护器件的版图面积。 SoC 经常有多个不同的电源引脚，
这会引起了电路模块之间接口电路发生不希望的 ESD 失效。 因此， 当工艺尺寸缩
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小进入深亚微米时， ESD 问题将变得更加严重， 特别是对 CDM ESD 放电。
为了有效保护采用纳米工艺的 SoC， 必须提高 ESD 保护器件的开启速度， 以

便在 ESD 应力损伤内部电路前快速泄放 ESD 电流。 如果片上 ESD 钳位器件

（NMOS） 具有负的阈值电压 （或者近似为 0V）， 当 IC 受到 ESD 脉冲作用时，
ESD 钳位器件将处于 “已开启” 状态以泄放 ESD 电流。 但是在电路正常工作时，
可以使用一个附加的负偏压来关断 ESD 钳位器件。 采用 “已开启” 特性， 纳米

CMOS 工艺的超薄栅氧仍然可以被安全地保护。
对采用多个不同电源引脚的 SoC， 一个能避免 SoC 中内部电路或接口电路失

效的全片 ESD 保护方案非常重要。 电源线的布局安排对 SoC 的 ESD 级别有着很

大的影响。 应该采用合适的 ESD 连接单元来连接芯片上不同的电源线。 在 ESD
保护器件中， 就承受 ESD 应力而言， SCR 具有最高的面积效率。 但是四层结构

的 SCR 的开启速度一般较低， 如果开启速度太慢将不能有效保护超薄栅氧的

SoC。 如果采用经过改进了的设计或触发电路， 使 SCR 器件有足够快的开启速

度， 它将是 VDD 电压低于 1. 2V 情况下 SoC 中 ESD 保护电路的最好选择， 而且

不会出现闩锁问题。
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第 6 章　 输入 /输出设计

6. 1　 引言

在先进的工艺中， 输入和输出缓冲器设计变得日益困难。 在给定工艺下， 确

定如何设计 I / O 缓冲器时， 设计者面临着大量的必须区分优先顺序的变量。 这些

必须考虑的问题包括：
（1） I / O 标准；
（2） 采用不同电压水平的核心电路与 I / O 缓冲器之间的信号转换；
（3） 静电放电 （ESD） 保护方案；
（4） 性能要求；
（5） 引脚电容 [与上述问题 （3） 和 （4） 紧密相关]；
（6） 电迁移；
（7） I / O 开关噪声；
（8） 版图；
（9） 端接；
（10） 阻抗匹配；
（11） 前置放大；
（12） 均衡化。
对每个工艺节点， I / O 缓冲器的性能都必须相应增加。 对比分析表明， 核心

芯片部分的性能提高明显高于 I / O 缓冲器， 这也说明了 I / O 缓冲器性能的提升变

得更加困难。 这主要是因为标准 I / O 要求的电源电压一般比核心电路高得多。 为

此总是要求采用栅氧较厚的器件 （或器件级联）， 这样， 如果栅的尺寸相同， 则

厚栅氧器件的驱动能力就减小。 为了保证能提供足够的驱动， 要求采用面积更大

的输出器件， 满足信号边缘速率的要求。 这样就要增大扩散掺杂面积， 使引脚电

容增加， 最终使信号边缘速率下降。 最后， 将会达到一个饱和点， 这时继续增加

缓冲器尺寸将不能再提高信号边缘速率。 下面几节将分析这方面的一些问题并介

绍在更先进的工艺中 IC 设计者当前改善 I / O 性能的一些趋势。 本章是以标准

CMOS 工艺为基础的。 如果采用更特殊的工艺， 如锗硅工艺， 将会引起新的设计

问题。



6. 2　 I / O 标准

在过去的 30 年产生了许多的 I / O 标准。 主要的标准包括： 先进图形端口

（AGP）、 电流型逻辑 （CML）、 发射极耦合逻辑 （ ECL）、 正发射极耦合逻辑

（PECL）、 发射接收逻辑 （GTL）、 高速收发器逻辑 （HSTL）、 残余连续终结逻

辑 （SSTL）、 低压 CMOS （LVCMOS） 、 低压差分信号 （ LVDS） 、 超高速连接

（它是 LVDS 标准的子集） 、 低压发射极耦合逻辑 （ LVPECL） 和低压晶体管

晶体管逻辑 （ LVTTL） 。 这些标准中许多是单端的， 使性能受到严重制约。
目前真正的高速接口电路主要使用的 I / O 标准是 HSTL、 SSTL、 LVDS、
LVPECL （以及其他形式的 ECL） 和 CML。 CML 缓冲器一般用于速度最高的

应用中。
目前 I / O 缓冲器中使用的两个基本信号配制是： 单端和差分。 单端信号的

工作速度不超过 600 ～ 800Mbit / s， 主要是满足存储器接口电路的需求， 虽然采

用其他一些技术已经可以获得更高的速率[5] 。 对 LVDS 标准， 差分标准具有

1 ～ 1. 5Gbit / s的数据传输速率， 并且在 CML 标准下速率可高达 10Gbit / s （并可

能更高）。 差分 I / O 标准可以分为两大类： 并行总线和串行连接。 LVDS 标准

是一种比较典型的并行总线， 而 CML 是串行连接。 图 6-1 所示为一个典型的

高速串行系统。 采用 LVDS 标准将并行信号从左侧输入到芯片中。 数据流在

传送到串行端之前使用 8B / 10B 标准进行编码。 采用这种编码方案保证时钟

恢复的 0→1 和 1→0 的转换， 并且使得 0 和 1 的个数平均来说基本相等， 保

持直流平衡。 尽管这种编码方案增加了一些带宽开销， 但是它依旧是使用最

普遍的互连编码形式。 例如， 如果使用 8B / 10B 编码并且期望的数据速率达

1Gbit / s， 为了 解 决 与 编 码 相 关 的 开 销 问 题， 实 际 的 传 输 速 率 必 须 为

1. 25Gbit / s。

图 6-1　 对并行数据采用 LVDS 信号而串行数据

采用 CML 信号的典型串行系统图
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6. 3　 信号传输

设计时必须最先做出的决定之一是 I / O 器件使用的氧化层厚度。 对于给定的

工艺， 有几个厚度供选用， 但是从工艺成本和成品率的角度看， 减少实际选用的

氧化层厚度数目可以极大地减小产品的总成本。 多数情况下， 使用两种氧化层厚

度就可以实现核心电路性能和 I / O 支持的电压水平之间的折衷。 一般情况下， 采

用尽可能薄的氧化层， 使较小的器件有更大的电流驱动能力， 可以极大地减小引

脚电容， 并使 I / O 具有最好的性能。 如果核心电路的工作电压与 I / O 工作电压不

同， 在两个电源域之间的转换就成为一个问题。 这个问题已在第 4 章详细讨论

过。 在许多情况下， 为了避免 I / O 噪声被耦合到内部电路， I / O 工作在与核心电

路完全独立的电源和地配置下。 图 6-2 所示为一个将数据从核心电路电平转换到

输出缓冲电平的可能方案简图。 这里， 信号传递到噪声问题更严重的输出缓冲的

地线之前， 相对于核心电路噪声更小的电源， 信号一直被作为参考， 直到信号边

缘速率增加。 在两个地线之间转换时， 地弹效应对信号抖动有着巨大的影响， 而

保持快速的边缘速率可以减轻这种效应。 第二种方式是在 IO 地线 （VSS IO） 与核

心电路地线 （VSS core） 之间形成局部短路， 如图 6-2 中两个节点之间虚线所示。
局部短路给电流提供了返回到驱动源的路径， 能减小地弹效应。 这种方式有一定

的风险， 因为一些不希望的电流会从 I / O 的地线流到核心电路的地线， 在核心电

路中形成了不希望的噪声。 本节中没有涉及的关键概念是核心电压和 I / O 电压之

间的转换并不是一个简单的问题， 必须给予极大的关注。 必须对转换级进行仿真

以评价其整体性能。 好的设计可以获得 20 ～ 100ps / V 的灵敏度因子。

图 6-2　 输出缓冲器信号传输方案

6. 3. 1　 单端缓冲器

单端缓冲器的基本结构并没有随着工艺尺寸的缩小而变化。 主要的变化是每
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个工艺节点都必须支持的更高的信号速率。 如果采用固定的接口， 如 1. 8V STTL，
性能问题将会减少。 这使得输出缓冲器可以采用更薄的栅氧器件进行设计， 提供

更好的性能和更低的电容。 一个更典型的情况是要求核心芯片能适应 3. 3V 和

1. 5V 的 I / O， 需要采用多个不同的 I / O 标准。 设计者只能从下述两种方案中选

用一种： 使用可以支持更高电压的氧化层厚度同时能容忍低电压标准的性能问

题， 或使用较薄的氧化层器件同时采用复杂的结构以避免器件受到 3. 3V 标准的

过电压条件。 氧化层较厚的器件所具有的较高阈值电压和接口电路要求的较低电

源电压会引起性能问题。 图 6-3 是参考文献 [4] 中介绍的一种层叠输出缓冲器

的简化电路图。 当时开发的这种结构是为了用 1. 8V 的晶体管支持 1. 8V、 2. 5V
和 3. 3V 的 I / O 标准。 层叠 I / O 结构可以采用较薄氧化层器件支持多 I / O 标准，
具有改善 I / O 性能的潜能。 通过给 Pbias与 Nbias提供适当的偏置， 可以产生一个受

控的阻抗， 实现板级信号和负载的匹配， 减少反射， 改善信号完整性。 利用层叠

结构的优点并采用一组器件实现期望的阻抗， 可以改善输出阻抗控制。 这种方式

存在的问题包括热插孔保护、 ESD 保护和不使用缓冲器时的三态输出。

图 6-3　 层叠输出缓冲器框图 （来源于参考文献 [4]）

6. 3. 2　 差分缓冲器

差分缓冲器是真正高速数据转换器的唯一选择。 图 6-4 所示为共模反馈

LVDS 输出缓冲器的简图[13]。 电阻 R1 和 R2 用来将输出缓冲器的共模电平提供给

反馈放大器， 调整 MN1 与 MP1 的偏置电压以保持共模电压为常数。 参考电压一

691 纳米 CMOS 电路和物理设计



般由带隙基准产生， 能实现缩放以提供期望的共模电压。 采用带隙基准能减小共

模变化以及电源噪声敏感度。 这个技术已在实际设计中得到普遍使用， 因为反馈

环路提供了很好的共模电压控制。 R1 和 R2 必须很大， 以避免给输出缓冲增加负

载。 如果有可能， 给两个电流源 （MP1 与 MN1） 增加级联。 由于具有优越的电

流匹配， 可以进一步改善缓冲器的性能， 并且可以增加输出阻抗。 对缓冲器的整

体性能来说， 确保两个电流源 （MP1 与 MN1） 相等非常重要。 关于使器件失配

最小化的细节请参看第 10 章。 两个电流源之间的失配会导致输出信号的共模电

压漂移。

图 6-4　 采用有源共模反馈的 LVDS 缓冲器简化电路图

（来源于参考文献 [13]）

电流模式逻辑缓冲器　 由于 CML 缓冲器表现出的高性能， 已在许多应用中

获得广泛的认可， 包括最高速的串行接口， 因为在标准的 CMOS 工艺中它们有高

达 10Gbit / s 的速度并且还可能更高[3]。 在 90nm 或更小的 65nm 工艺中， 这种趋

势并没有改变。 电流模式逻辑可以采用交流耦合或者直流耦合， 而交流耦合一般

更常用。 图 6-5 所示为一个逐级放大的 CML 输出缓冲器简图。 使用逐级放大是

因为最后一级一般要驱动较大的负载。 为了减小缓冲器的时延， 采用了类似于反

相器链的串连比例连接模式。 当每级的时延相等时， 总的时延将最小[11，12]。 在

位于中间的各级插入电感， 通过时延流过电阻的电流使电容的充电速度更快， 从

而可以增加信号沿变化率[6]。 这些电感值的范围为 2 ～ 10nH。 这些电感有可能要

求很大， 很难实现， 因此经常使用有源负载来起到电感的作用。 位于一个器件的

栅与相对器件漏之间的耦合电容用来减小栅漏重叠电容效应， 这个效应会使输入

信号耦合到输出节点。 因此添加这些电容有助于减小该效应。 给定了这种类型缓
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冲器的典型速度要求后， 一般会使用 NMOS 器件， 因为它们的驱动能力强。 这

些器件必须一直处于饱和状态以确保高速性能。

图 6-5　 三级 CML 输出缓冲器简图

图 6-6 所示为一个驱动采用交流耦合负载的 CML 缓冲器最后一级的简图。
采用交流耦合可以使不兼容的电压电平能连接在一起。 如果使用交流耦合， 必须

使用例如 8B / 10B 标准对数据编码， 以阻止共模电压漂移。 如果接收器对共模电

压的时延敏感， 共模电压的任何变化将表现为接收信号的抖动。

图 6-6　 驱动采用交流耦合的片外负载的 CML 缓冲器

图 6-7a 所示为多电平脉冲幅度调制方案简图， 通过对每个传输的四个电平

进行编码， 增加输出和输入缓冲器的有效带宽。 这个波形是将多位转换互相叠加

形成的。 这种方式可以使数据率有效加倍而不必使频率加倍。 当然， 这个方案使

得输入和输出缓冲器变得更加复杂了， 因为有四个独立的电平必须被发送和接

收， 而不是像前面讨论的两电平方案。 时钟恢复单元变得更加复杂， 因为这四个

电平必须被编码以决定输入信号相对于参考时钟的相位。 这种信号方案最大的缺

点之一是尚没有一个普遍认可的标准， 使得该技术的发展很困难。 图 6-7b 是一

个采用 Alexander 相位检测器的 4 脉冲振幅调制接收器简图， 是时钟数据恢复系

统的一部分。 采用一个两位模数转换器对数据进行采样， 以确定有效电平， 将其
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解码为两位数据。

图 6-7　 多电平脉冲振幅调制信号波形和系统图

6. 4　 ESD 保护

ESD 已经在第 5 章做过分析， 因此这里仅作简要讨论。 对较厚氧化层器件来

说， 这些先进工艺中的 ESD 保护问题没有变化。 用于 0. 5μm、 0. 35μm 和

0. 25μm 工艺的保护方案仍然有效。 ESD 保护方案的主要变化集中于对采用薄氧

化层器件的 I / O 的保护， 因为它们对 ESD 更加敏感。 第二个目标是如何减小输

入和输出缓冲器的附加电容以改善整个系统的速度。 确保电容不会随着所加电压

的变化而改变也非常重要。 否则， 时延会随着电压变化， 引起信号的额外抖动。
图 6-8 所示为如何设计输出缓冲器以改善 ESD 性能的简图[9]。 该结构没有

使用最小栅到接触间距， 而是利用远大于最小设计规则的间距， 多数情况下间距

在 1μm 以上。 这个技术有效地增加了接触孔到漏和源的电阻， 这个电阻起着限

流的作用以改善器件的 ESD 性能。 图中器件源和漏两侧均有电阻。 一些研究表

明漏侧的电阻对器件保护来说就足够了， 因为串联电阻减小了漏电压， 这最终减

小了栅上的应力。 这个电阻在二次击穿的回压期间起着减小漏极电流的作用[15]。
但是， 增加接触孔到栅的间距会增加器件的输出电容， 从而使输出缓冲器的性能

退化。 这个方式的第二个缺点是输出缓冲器占据了很大的面积。 最后一个缺点是

要求有一个无金属硅化的区域， 这就要求增加掩膜层数。

图 6-8　 采用双 “指条” 的输出缓冲器晶体管简图
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保护输出缓冲器的第二种方式是使用参考文献 [14] 中介绍的方法， 即在

输出压焊点上添加一个晶闸管 （SCR） 结构， 保护连接到压焊点的器件免受 ESD
损伤。 只要 SCR 结构的触发电压小于输出器件的击穿电压， 这个方案将非常有

效。 采用这个方案， 输出器件就可以设计得非常小， 从而减小引脚电容。 采用低

电容 SCR 结构可以进一步减小引脚电容。

图 6-9　 16 位宽、 最大速率为 1Gbit / s 的并行接口仿真结果

a） 有片上去耦　 b） 无片上去耦

6. 5　 I / O 开关噪声

在这些先进工艺中， 由于更多的 I / O 接口数、 增加的边缘变化率和增加的

工作频率， I / O 缓冲器的开关噪声变成了一个相当严重的问题。 前几代的设计

可以依赖电路板级的去耦， 但是现在的高速 I / O 要求在晶片上实现去耦以满足

现代先进系统的严格要求。 这一点如图 6-9 所示。 图中显示了一个高速接口的
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输出， 当其余 15 个 I / O 采用伪随机位组合触发时， 该高速接口能够采用最大

数据率 （1Gbit / s） 触发。 如果未包括片上去耦， 显而易见会出现码间干扰。
没有片上去耦， 电源电压降低和地弹会变得非常重要， 以至于会引起输出缓

冲器失效， 特别是所有 I / O 受到从高电平到低电平或者从低电平到高电平转

换的驱动时。 实现有效的板级去耦变得很困难， 因为引脚数很多， 很难将去

耦电容放置到与器件足够靠近的位置， 特别是需要放在片外时。 另外， 即使

在器件封装上作出了重大的改进以减小寄生电阻和电感， 对当前的 I / O 需

求， 这仍然是不充分的。 总之， 必须不断强调的是， 在这些先进工艺中， 如

果要求 I / O 必须支持各种高速接口， 那么芯片上的 I / O 去耦就是绝对必

须的。
图 6-10 所示为一排有 8 个 I / O 的 I / O 组合与相关寄生元件的模型简图， 其

中忽略了封装寄生电容。 此图经过扩展， 可以对采用倒装焊封装的有 68 个 I / O
的实际 I / O 组合进行仿真。 I / O 开关对 I / O 处电源电压的影响如图 6-11 和图

6-12所示。 这个模型将 I / O 分成 4 簇， 以简化仿真。 封装和芯片寄生参数是基于

90nm 工艺估计的。 每个 I / O 采用不同的去耦量以描述片上去耦的重要性。 两个

图显示的是每个 I / O 增加 9pF 的结果。 图 6-11 所示的平均电源电压曲线说明了

电源总线未能精确平衡， 这也解释了为什么尽管电源差别很小， 即平均电源电压

几乎为常数， 但是一个终端的 IR 压降大于另一个。 图 6-12 所示的最大电源电压

变化是通过在每一个缓冲器组 （四个缓冲器一个组形成一个簇） 计算 VCC和 VSS

电平差值， 并确定最大偏差。 表 6-1 总结了不同去耦程度对 I / O 组电源电压的

影响。

图 6-10　 包括了寄生元件的一排 8 个 I / O 的简图
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图 6-11　 采用 100MHz 频率开关时 I / O 上的平均电源电压

图 6-12　 半数 I / O 发生开关作用时的最大电源电压变化 （具有 68
个 I / O 的组中， 每 I / O 缓冲器采用 9pF 去耦）

表 6-1　 电源电压变化与去耦程度关系的总结

每个 I / O 的去耦 / pF 平均电源电压 / V 最大电源电压偏差 / V

4. 5 2. 38 1. 03

9. 0 2. 38 0. 49

18. 0 2. 38 0. 26

基于这些仿真明显可见， 一个 I / O 组上局部的感性和阻性压降会变得很重

要。 即使采用低感性封装， 片上去耦仍是使 IR 压降最小化的唯一有效方法。 为

了成功设计一个 I / O 系统， 推荐采用下列步骤。
（1） 评估每个 I / O 的抽取电流。 获得抽取电流的正确时序以得到精确的建

模是非常重要的。 应该对每个工艺角都做这些工作。
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（2） 决定 I / O 主电源线可用的金属层的多少 （这一般是基于上一代工艺电

源线获得的）， 为 I / O 主电源线形成一个实际的电阻网络。 这一步必须与第一步

结合使用以确保不与电迁移规则相冲突。 在这个阶段应该监视电迁移以确保各个

级别 （晶片上、 凸点、 封装和焊球） 都有合适的主电源线。
（3） 评估在凸点和 I / O 电源网格间形成阻性连接的 I / O 电源总线凸点走线。

这时假定采用倒装芯片封装， 但是该方法对金属线键合封装同样适用。
（4） 开发 /获得凸点模型。 凸点的电阻范围为 0. 01 ～ 0. 1Ω， 电感约为

0. 1nH， 因此它们不能被忽略。
（5） 评估封装电阻网络。 即使在封装中使用等位面图形 （plane）， 仍然有

一定的电阻和电感。
（6） 开发 /获得封装焊球的模型。 焊球的电阻范围为 0. 01 ～ 0. 1Ω， 电感约

为 0. 2nH 以上， 因此它们不能被忽略。
一旦完成这些任务， 就必须进行折衷研究以观察增加或减小 I / O 电源总线、

增加凸点、 减小凸点与电源总线之间的走线、 增加封装走线 / plane 和添加附加焊

球等的影响。 基于这一分析可以确定凸点和焊球之间的相对位置。 另外， 可以在

增加附加的片上去耦电容、 电源总线和封装凸点和焊球之间进行折衷。 为了得到

适当的折衷， 这个分析必须在项目启动之初进行。
参考文献 [16] 介绍了考虑电源噪声增加引起负反馈的情况下， I / O 开关噪

声效应的一般模型。 其中电源噪声可以由下式得到：

Vn = Vk + T
Lp

p
nK 1 - 1 + 2Vk

LpnK
pT

■

■
■

■

■
■

式中， Vk = VCC - Vin； T 为输出缓冲器达到最大值时的上升时间； Lp为每个引脚

或焊球的电感； p 为引脚或者焊球数； n 为同时开关的输出缓冲器数； K = μnCox

（W / L）。 这个简单的方程并不能给详细设计 I / O 电源组提供必要的精确度， 但是

这个方程的一般形式对确定多个 I / O 同时开关的电源噪声效应非常有用。 对方程

做修正， 可以得到：

Vn = A + B
n （1 - 1 + Cn）

然后使用 SPICE 仿真确定系数 A、 B 和 C， 可能得到一个确定 I / O 开关噪声效应

的简单表达式。

6. 6　 匹配

对于单个片上的巨大系统， 匹配已经变成一个主要的问题。 图 6-13 所示为

一个单端端接方案简图。 该端接被用来实现驱动器、 传输线和负载之间的阻抗匹
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图 6-13　 单端端接方案

配， 使得由阻抗不连续引起的反射最小化。 这些反射将引起码间干扰。 对一定规

模的 ASIC， 有几百个 I / O 引脚， 在电路板上给这些高速接口提供合适的匹配，
即使不是不可能的， 也极其困难。 因为这些引脚密集的元件附近非常拥塞， 高

I / O速度和剩余的封装与板级残余会引起另外的中断。 这些限制迫使 IC 设计者

在晶片上包含有匹配， 特别是对速度非常高的接口。 这种趋势在每个工艺节点

都变得越来越强烈。 图 6-14a 所示为一个差分输入缓冲器可能的输入端接方案

简图。 匹配电阻被放置在差分输入缓冲器的输入之间。 数字总线被用来设定并

联电阻的值以获得期望的端接电阻值。 因为它们对电压的低敏感性、 受控的寄

生电容和适当的精度， 用未硅化的多晶形成电阻， 虽然它们的变化范围仍然在

± 20% 。 因此， 采用并联的电阻方式来补偿工艺和温度的变化。 这种实现方法

意味着必须采用几种电路来检查并补偿这些因素。 一种经常采用的设计是利用

外部电阻得到参考电压， 包括一个如图 6-14b 所示的片上端接电路形式。 虽然

这个方法有效， 但是它要求两个额外的引脚并且将外部元件的精度耦合到整体

的电路性能中。 第二种方法是使用微调以产生精确的基准。 这种方法可以不增

加额外的引脚， 但是增加了相当的复杂度， 并加大成本， 因为微调方案必须使

用几种熔丝技术 （金属或多晶）。 另外， 当增加片上端接时， 必须监测下述关

键参数：
（1） 工艺、 电源和温度变化。 这些参数的敏感度必须至少最小化到

± 10% 。
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图 6-14　 a） 可变输入端接方案简图　 b） 校准电阻设定所要求的电路简图

（2） 附加的引脚电容。 必须使该参数最小化； 否则， 它将限制接口的最大

工作速度。
（3） 电容与电压的函数关系。 必须使电容与电压的关系最小化， 并且变

化量应该小于总电容的 5% ， 以确保电压对电容的影响不会严重影响接口的

性能。
提供一个精确的端接阻抗以维持与驱动源和传输线的匹配是非常重要的。 使

端接阻抗具有可配置的特点也正变得更加重要， 这样终端用户可以根据自己的特

殊用途选择合适的端接。
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6. 7　 阻抗匹配

当输出缓冲器驱动传输线时， 为了保证良好的信号完整性， 实现阻抗匹配非

常重要。 如果不能实现阻抗匹配， 发生的反射将使整个系统的性能退化。 这个问

题仅对先进的工艺非常重要， 因为其要求有较高的数据速率， 而 I / O 时序开销却

不断减少。 已经有几个方案可以提供可编程输出阻抗[7，8]。 图 6-15 所示为具有

这些功能的一个电路实例。 六个控制信号 ϕ1到 ϕ6被用来设置缓冲器的输出阻抗。
当单个器件开启时， 同样的方案也可以与逐级放大一样被用来控制压摆率。

图 6-15　 输出缓冲器阻抗控制电路简图 （来源于参考文献 [7]）

这个电路不是没有问题， 因为驱动器的输出阻抗会随着工艺、 温度和电源电

压而剧烈变化。 解决这种变化影响的唯一方法是采用几种校验电路抵消这些效

应。 应该评估工艺、 温度和电源对整个信号完整性的影响， 以确定为了满足系统

时序规范要求， 是否需要采用校准电路。

6. 8　 前置放大

有两项技术可以被用来增加 I / O 的工作频率： 前置放大和均衡化。 对高于

1Gbit / s的传输速率， 采用这两项技术正显得越来越重要， 而对 1. 5Gbit / s 以及更高的

传输速率， 这两项技术是绝对必须采用的。 近几年， 主要由于更高性能的核心逻辑要
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求 I / O 具有更宽的带宽， 使得前置放大已经从学术研究转向为广泛用于主流产品生产

中。 前置放大是这样一个概念： 在发生信号跃变的时刻即提供一个过驱动电流。
图 6-16 和图 6-17 所示为前置放大的概念的说明。 图 6-16 是一个发射机、

接收机和可以由 PCB、 连接器或电缆实现收发之间互连的简图。 图中发射芯片没

有采用前置放大， 发射的波形如发射机电路下方所示。 这种情况下接受端的最终

波形如接收机芯片下方所示。 由于更高频率下出现更大的损耗， 接受的波形显示

了 PCB 或电缆损耗的影响， 因为它们扮演着低通滤波器的角色。

图 6-16　 无前置放大的两个芯片之间的高速接口

图 6-17　 有前置放大的两个芯片之间的高速接口

图 6-17 中的系统配置与图 6-16 所示的相同， 但是其中发射芯片采用了前置

放大。 在数据从低到高或者从高到低跃变的每一点上都产生附加的驱动电流。 这

个增加的驱动电流有助于增加接收机的电压摆幅， 使接收机更容易恢复数据。
可以采用类似于图 6-18 所示电路实现前置放大控制。 当跃变发生时， 在串

行器中对数据进行采样以确定什么时刻出现数据跃变， 并且产生一个控制信号，
使输出缓冲器受到额外电流驱动， 如图 6-19 所示。 仅当数据发生跃变时， MP2

和 MN2 两个晶体管被使能以有效增加缓冲器的驱动电流， 这可以增加电压摆幅。
这个简单实例显示的是使用单个器件控制前置放大， 但是实际上， 会采用多个器

件用于对前置放大程度进行配置， 以满足器件的特定应用需要。 当设计前置放大

方案时， 必须考虑工艺、 电源和温度的影响， 以保证电路可以提供合适的跟踪，
维持良好的信号完整性。
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图 6-18　 产生前置放大控制信号的电路简图

图 6-19　 增加了前置放大的 LVDS 输出缓冲器简图

6. 9　 均衡化

前置放大技术用在数据链的发射一侧， 而均衡技术则被用在数据链的接收一

侧。 均衡化业已成为任何高速输入缓冲器设计中不可缺少的一部分。 同时使用

均衡化和前置放大为满足高速时序要求提供了最好的整体解决方案。 图6-20
所示为实现均衡化的电路简图。 均衡化方案是通过采样保持电路监测当前数

据 （V in（ n） ） 和前一个数据 （ V in（ n - 1） ） 。 图 6-20 中的 MN1 的漏电流可以由下

式给出

IDMN1 = gmMP1[Vin（n） - Vref] - gmMP3[Vin（n - 1） - Vref]
记 α = gmMP3 / gmMP1， 可将上式简化为

IDMN1 = gmMP1{[Vin（n） - Vref] - α[Vin（n - 1） - Vref]}
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图 6-20　 均衡化器简图 （来源于参考文献 [1]）

通过缩放尾电流 I1 和 I2 或者调整 MP3 和 MP4 相对于 MP1 和 MP2 的尺寸可以改变

参数 α。 最好使参数 α 为可变化的， 从而可以针对特殊的应用， 优化确定 α 数

值。 研究表明， 均衡化的引入可以使数据速率增加约 10% [2]。

6. 10　 总结

随着整个系统对数据率的要求不断增加， 基于更先进工艺的 I / O 设计变得更

加困难。 设计者必须对最终应用有一个完整的理解， 以确保能满足严格的要求。
必须采用如前置放大和均衡化等新的电路技术来满足更高的 I / O 带宽要求。 可以

在 CML 缓冲器中使用感性峰值以进一步增加带宽。 所有的这些技术增加了 I / O
缓冲器设计的复杂性。

成功实现更高的数据率会要求有更快的边缘速率， 而这会同时产生更多的瞬

态开关噪声。 现在设计者只好采用晶片上去耦， 以有助于减小电源电压降低和地

弹的影响。 必须认真考虑集成在封装外壳内的晶片， 以使封装寄生最小。 不要单

独考虑 I / O 缓冲器的设计， 而应该考虑整个 I / O 系统， 以使得在维持较小晶片总

面积的情况下， 使整个 I / O 系统得到完全的优化， 提供期望的性能。 在启动详细

设计之前， 应该建立初始的宏模型以确立整个系统从晶体管级到系统级的全局

要求。
I / O 设计的未来趋势没有发生任何变化， 仅数据率在增加。 由于串联接口能

在消耗更小的总体功耗和采用较少 I / O 引脚数的情况下实现高速工作， 正得到更

加普遍的使用。 这些串联接口的更高的数据率将要求更高的集成度， 以保证能实
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现性能目标。 另外， 由于 IC 最终用户要进行系统级仿真以验证他们的板级和系

统级设计， 因此建模将变得势在必行。
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第 7 章　 DRAM

7. 1　 引言

在过去的几十年里， 制造厂商已经成功的优化并缩小了动态存储器

（DRAM）。 成功实现 DRAM 缩小的关键技术是三维单晶体管 /单电容单元和锁存

交叉耦合读出放大器。 然而， 进入 100nm 工艺时， DRAM 采用的这些专用电路

正面临着特殊的挑战， 使得人们业已熟悉的那些原理将不得不被摒弃。 本章将讨

论这些特殊的挑战。 为了便于分析， 首先简要介绍有关 DRAM 的一些最重要的

基本内容。

7. 2　 DRAM 基础

在动态存储器中， 数据以易失电荷的方式存储在电容中。 由于易失的特性，
如果每个存储器单元不能得到定期刷新， 存储电荷将会流失。 在早期 3T1C 单

元[1]的基础上， 出现了优化的 1T1C 单元[2]。 1T1C 是英文全称的首字母缩写，
表示存储单元中包括一个用于存取信息的晶体管和一个用于存储信息的电容。

图 7-1 所示为一个存储器阵列中存储器单元分布的电路图。 字线与排成一列

的存取晶体管的栅极相连； 位线与字线垂直， 与排成一行的源极相连。 普通电容

的理想化版图如图 7-2 所示， 其中没有包括关于如何在硅上实现这种结构的细

节。 图中反映的相关信息只是每个这种单元版图需要 8 f 2的面积， 其中 f 是工艺

的最小特征尺寸。 面积为 8 f 2的单元在给定排列下可以高效地实现折叠式位线结

构[3]。 这种结构中， 位线被安排为互补对， 位线 （ t） 与互补位线 （ c） 交替排

列。 字线连接到位于位线或互补位线上的单元 （见图 7-1）。
现代绝大多数 DRAM 中 （即使不是全部） 选择的是折叠式位线结构。 在折

叠式位线结构中， 在位线的每个互补对中有一个精确的差分放大器———读出放大

器。 当以最近的距离放置差分对时， 大多数的阵列噪声以共模噪声的形式出现，
从而不会导致差分放大信号的退化。

图 7-3 是一个典型的读出放大器电路图。 为了实现面积最小化， 一个读出放

大器被其左右两个存储阵列共享。 通过多路复用器选择被读出的阵列。 均衡器晶

体管使读出放大器偏置到所期望的电压值为 VAA / 2 的期望的预充电电平 ， 其中



VAA 是位线电压的高电平。 最后， 位于中间的交叉耦合对是读出放大器的核心。

图 7-1　 DRAM 阵列电路示意图： 垂直方向的是字线 （WL）， 水平方向的是位

线 （BL）。 逻辑上， 位线由位线 /互补位线对组成

图 7-2　 面积为 8 f 2的 DRAM 阵列的理想版图： 虚线框为存储器单元的轮

廓； 箭号代表传输器件中的电流方向； 圆表示位线与传送器件扩散区的

接触； 字线 （BL） 为垂直走向； 位线方向与其垂直。 存储电容 （CAP 方格

盘型图案） 面积可能超过 1 f 2
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图 7-3　 经典的共享 DRAM 读出放大器的电路图

（为清晰起见， 图中仅显示了一条数据存取器件路径， 其没有缩放限制。 多路器和预充电

器件在左、 右阵列之间选择。 这样， 一个读出放大器可以用于两个相邻的存储器阵列。
Nt 和 Nc 是读出放大器 n 型晶体管， 用于实现位线或互补分支的下拉。）

图 7-4 所示为一个典型的存储器读取周期。 最初， 阵列保持在预充电状态。

图 7-4　 阵列中典型的信号波形图

（图中所示的是读 1 的情况。 实线代表位线和互补位线。 虚线代表字线信号，
点线和点划线分别代表均衡器和多路器信号。 MUXL 和 EQLR 相互重叠）

所有的多路器门和均衡器门被偏置到高电平并且位线保持在 VAA / 2。 作为激活

时序的第一步， 首先要选择读出的是右侧还是左侧阵列。 在本例中， 读出的是右
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侧阵列。 这是通过关闭左侧的多路复用器件 （MUXL） 和右侧的均衡器 （EQLR）
达到的。 之后， 字线会被抬高， 存储器单元中存储的电荷转移到位线上。 具有均

衡电压的位线和存储单元的高 （低） 电势之间的电荷共享将引起位线电压的增

加 （降低）。 读出后， 读出放大器会收到使能信号， 放大互补位线对上的差分信

号。 放大器的使能是通过将 SAN 从 VAA / 2 驱动到 0 而将 SAP 从 VAA / 2 驱动到

VAA 实现的。 这样， 存储的信号会自动而正确地被写回到存储单元。 这个循环

结束后， 信号回到它们的预充电电平。
这种读出方案有几个优点。 对提供均衡、 左-右选择、 和放大的电路来说，

器件数最少。 另外， 互连方案也相对简单， 可以获得一个较紧致的版图。 这对

DRAM 的芯片尺寸来说极其重要， 因为 DRAM 中需要的读出放大器非常多。
除了具有面积优势之外， 从功耗的观点来看， 这个电路也是非常有益的。 在

放大期间， 只有即将向上走的位线需要从 VAA / 2 充电到 VAA， 这个过程消

耗的电荷为 CBL × VAA / 2 （ CBL 为位线电容） 。 在这个周期结束时， 电平为

VAA 的高电平位线和电平为 0 的低电平位线通过均衡器晶体管被简单的短

路， 达到常规的 VAA / 2 预充电电平。 因此， 实现快速均衡， 并且不需要附

加电流。
这种采用交叉耦合读出放大器的 1T1C 单元实现了高度的面积优化。 因此，

当工艺缩小进入 sub-100nm 工艺时， 仍希望保持这种基本结构。 然而， 要实现

它需要解决多个令人困扰的问题。 实际上任何情况都有与自身相关的特殊问题。
这些将在下面几节讨论。

7. 3　 电容的缩放

DRAM 中存储电容是第一个关键元件。 通过与位线电容 CBL的简单电荷共

享， 加给读出放大器的可用信号 Vsignal与存储电容 Ccell之间关系为

Vsignal =
Ccell

Ccell + CBL
Ccell -

VAA

2
■

■
■

■

■
■

一般位线电容是存储器单元电容的 5 ～ 10 倍。 位线电容包括总的存储器电容

加读出放大器的电容。 DRAM 单元的设计者努力将各代工艺的存储器单元电容维

持在相同的水平。 这样， 对存储电荷泄露损失的敏感度就有了可比性。 电容分配

比也保持为常数。 如果位线电容随着工艺的发展而降低的话， 甚至能够使电容分

配比得到改善。
特征尺寸下降到 100nm 工艺时， 实现巨大电容的一个关键技术是三维电容。

扩展到第三维的可以采用硅上 （层叠电容） 技术或深入到硅中 （沟槽电容） 的

技术。 这两项技术的实例如图 7-5 和图 7-6 所示。
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图 7-5　 a） 沟槽电容单元实例： 沟槽刻蚀深入到硅中。 注意：
与定义特征尺寸 f 的字线的长度相比， 沟槽深度比其大数倍

b） 字线与相关存储器单元简图

图 7-6　 层叠电容单元实例

（注意层叠电容波纹状的表面采用了

附加的表面增强技术）

图 7-5a 所示为一个沟槽电容存储器单元，
而图 7-5b 所示为沟槽单元的示意图。 沟槽刻蚀

深入到硅中， 这极大地增加了基座上的可用电

容面积。 图 7-6 是一个层叠电容单元。 因为层

叠不能做的太高， 因此层叠电容结构的面积增

强能力小于沟槽方式。 如果使层叠太高， 对上

面介质层进行平坦化处理以便在层叠电容的顶

部加工附加金属层将会变得很困难。 为了补偿

这个缺点， 可以采用更进一步的电容增强技术。
如图 7-6 所示， 电容可以采用粗糙的表面以增

加面积。 用更高 εr的材料来替代常规的介质层

可以进一步提高电容。 目前广泛使用的高 εr材

料是 Ta2O5。
通过持续地改善， 这种方法在最近的几代

工艺中已经获得了成功。 然而， 伴随着缩放带

来的另一个问题是如何通过电容和 （或） 接触

的串联电阻给单元电容充电和放电。 在特征尺寸较小的情况下， 刻蚀一个较深的

沟槽 （见图 7-5） 意味着总阻抗的急剧增加。 对层叠方式， 接触孔从位线向下到

硅衬底的长位线存在相似的问题。 在阵列的字线之间都需要实现位线和层叠
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接触。
这样， 直到 100nm 时代， 主要重点还是针对如何实现足够大的电容。 然而，

在未来， 如何保证实现足够小的阻抗以保持 RC 常数足够低也将成为必须给予同

样关注的重点问题。 这将不得不采用低欧姆接触材料和较浅的栅层叠。
另外一种解决问题的努力途径是， 保持电容继续缩小， 但是使总接触电阻维

持在一个电容能被读出的水平。 然而， 如果单元设计者能够保持电容大致为常

数， 他们就需要给存储器晶体管提供足够的电流， 从而具有足够快速读取单元的

能力。 因此时下一节的主题就是讨论晶体管的缩放问题。

7. 4　 阵列晶体管的缩放

我们主要的假定是维持图 7-2 所示的 8 f 2存储器单元。 其中， 阵列器件的宽

度和长度都等于特征尺寸 f。 因此， 不像逻辑电路中的器件， DRAM 器件的设计

中， 等比例缩小并不是一个自由的参数。 DRAM 器件的缩小必须通过其他方法实

现。 为了充分理解这一概念， 有必要分析阵列器件的边界条件。 为了进行更全面的

讨论， 采用下述符号： VPP 是选中单元的字线电压， VLL 是未选中单元的字线电

压， 而 VBB 是阵列器件 （不再使用 p 型阵列器件） 的 p 阱电压。 采用三阱工艺， 其

中阵列 p 阱位于 n 阱中； 这可以对传送晶体管施加衬底偏置， 从而提升阈值电压 Vth，
并且也可以将阵列与衬底噪声隔离， 并且还能在一定程度上隔离电离粒子的影响。

DRAM 泄漏要求是对阵列器件最严格的限制。 DRAM 的标准刷新周期为

64ms。 使用 20fF 的存储器电容和可承受 300mV 的泄漏损耗， 则最终的总泄漏预

算是 100fA。 如果将总预算的 10% 分配给器件， 器件的泄漏就必须限制在 10fA
之下。 由于泄漏电流随着温度升高而增加， 因此要求在最高工作温度下器件的泄

漏电流也不能超过 10fA。 和位线相连的存储单元出现最坏的关态条件是： 相应

的读出放大器激活， 将位线拉低。 可以得到

Ileakage（Vd = VAA；Vg = VLL；Vs = 0；Vbulk = VBB；高温时） = 10fA
然而， 器件不能仅仅只针对泄漏进行优化。 最重要的是， 读出电流必须足够高。
简单的说， 要求加在单元电容上的初始读出电压斜率为 750mV / 2n。 在位线被充

电到 VAA / 2 时的读出条件下必须达到这个值， 使器件进入源极跟随模式。 由于

阈值电压随温度的下降而增加， 一般这个条件在低温时是最严格的。 器件迁移率

随着温度的增加而衰退不能补偿这种阈值电压效应。 因此：
Iread（Vd = VAA；Vg = VPP；Vs = VAA / 2；Vbulk = VBB；低温时） = 10μA

我们先总结满足泄漏要求的方法。 图 7-7 说明了这种改善。 在几代工艺中， 许多

标准 DRAM 使用负 VBB。 采用负 VBB 可以提升器件的阈值电压， 因此将减小关

态电流泄漏。 然而， 必须注意 VBB 也是存储节点 n 扩散的 p 阱电压。 增加 VBB

712第 7 章　 DRAM



将会增大二极管的结泄漏， 所以必须仔细选择最优的设计点。

图 7-7　 控制阵列器件泄漏的电压工程。 图右半边是采用对数坐标表示

的传送器件电流， 以着重显示亚阈区电流。 左半边显示了新引入电压

的过程。 首先， 加负的 p 阱电压 VBB， 改变了 I-V 曲线。 在 100nm 节点

附近， 未选中器件的字线电压被设定为负值以获得较低的阈值电压，
但是又不能太负， 否则将进入 GIDL 区

在 100nm 工艺时代， 这种相当经典的方法被证明是不够的。 作为一项新的改

进， 引入一个新的电压VLL[4]。 作为未选中单元的字线电压VLL， 被设定为一个绝

对值很小的负值， 以减小阵列器件的亚阈电流。 但是， 必须仔细选择一个优化的

VLL 值， 因为采用 VLL 虽然减小了亚阈区泄漏， 但是同时会增加节点结的栅感应

漏极泄漏 （GIDL）。 因此， 开始阶段， 如期望的那样， 通过亚阈行为的改善使泄漏

不断减小， 但是随着 VLL 更负， 因为 GIDL 而使泄漏从减小变成不断增大。
选用优化的 VBB、 VLL 和 VAA 值， 可以使阵列器件满足数据保持时间所要

求的泄漏标准。 最关键的器件参数是阈值电压， 它必须被设定到足够大的值。 然

而， 亚阈斜率不会随着几何尺寸缩小。 这样， 为了保证保持时间， 在几代工艺间

必须阈值保持相对不变。 然而阵列器件的导通电流要求必须支持不断增加的单元

读取速度， 以减少存取时间。 这种情况完全不同于逻辑工艺的情况。 对于逻辑工

艺， 通过工艺缩小获得性能的改善， 但是以持续增长的关态泄漏为代价。
对这个问题， 最直接的解决方法是采用升高的栅电压 VPP。 从 1980 年以来，

已经有好几代工艺在 DRAM 中采用升高的 VPP， 主要是要求将全部的 VAA 电平

写入存储器单元， 这样就要求传送器件的栅电压满足： VPP > （VAA + Vth）。 就

我们所讨论的关于工艺缩小问题而言， 升高的 VPP 会额外增加读取条件下的驱

动电流。 因此， 当技术边界条件仍然满足时， 选择尽可能高的 VPP 很有优势。
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然而， 栅氧厚度又设定了一个严格的限制———氧化层中的电场不能超过击穿

（GOI） 限制， 即不能出现介质经时击穿 （TDDB）， 这是一个可靠性问题。 虽然

击穿电压大于 10mV / cm， 但是应用中最大电场被限制在约 5 mV / cm。 为了将这

个界限提高， 现代的 DRAM 工艺采用两种栅氧厚度的器件。 在外围电路中， 器

件使用薄栅氧以优化性能， 而阵列器件则采用厚氧化层以允许升高的 VPP。 另

外， VPP 电荷泵的设计又提出了一个不那么严格的限制。 为了使电荷泵的效率

高， VPP 不能设计得太高。 以前， 由于电压较高， 升高的字线不是太重要。 然

而， 随着将来存储器的外部电源电压快速减小时， 在这就变得举足轻重了。 下一

代器件会工作在 1. 5V 或更低的电压下， 上面的描述的原理期望会使能够缩减进

入 100nm 领域。 随着尺寸的缩小， 在某些情况下， 甚至这些办法都会变得不充

分了。 这样就必须考虑更多的积极方法。 通过浏览 DRAM 电容的历史记录可以

获得一种直接的但是在技术上具有挑战性的方案。 几代工艺之前， 平面的二维电

容被三维纵向电容取代。 沿着相同的路线， 必须探究进一步的革新以继续缩减能

进入亚 100nm 技术。 存取晶体管是下一个制约缩减的对象， 需要采取创新措施，
以克服对缩小的制约。 晶体管被垂直折叠进沟槽单元中的实验型 DRAM 已经证

明是可行的[5，6]。 这种拓扑结构的优点是阵列器件的沟道长度与目标特征尺寸 f
无关。 图 7-8 所示为对这一技术的说明。 晶体管不再是一个平面器件， 而是沿着

垂直方向位于硅表面的位线接触扩散与深入到硅内部的沟槽之间。

图 7-8　 采用垂直存取晶体管的存储器单元

（晶体管向垂直方向延伸并实现了与存储器单元电容的三维集成。 一个主要优点是存取晶体管

的栅长不再与特征尺寸 f 有关）
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虽然存在挑战， 人们还是不断产生并实现新的想法， 从而在 100nm 特征尺

寸之下继续缩小 1T1C 单元。 如果仔细考虑了电容和存取晶体管， 并实现了所有

电阻和 （耦合） 电容的正确建模， 建立阵列将不会产生额外的严重问题。 下一

个挑战是读出放大器的设计。

7. 5　 读出放大器的缩放

读出放大器经过几代演变已经成为一个得到充分优化的电路。 缩放使读出放

大器产生了两个系统问题： 阵列工作电压 （VAA） 的降低和器件面积的减小。
下面先讨论电压的影响。

与存取晶体管相似， 读出放大器必须满足速度和泄漏的制约条件。 在读出 0
时， 最关键的因素是读出速度 （见图 7-9）。 在单元读取之前， 位线被预充电到

VAA / 2。 当字线打开后， 由于 BLt 和存储器单元之间的电荷共享， 导致 BLt 的电

压下降。 BLt 需要通过读出放大器的 n 型晶体管 Nt 放电， Nt 通过 BLc 控制 （见
图 7-3）。 然而， 读出之后， 通过相互之间存在有间隔的相邻字线之间的线-线耦

合， BLc 的电压一般会降低到 VAA / 2 之下。 这样， SAN 上存储 1 的读出单元会

以稍稍高于存储 0 的读出单元上的电平开始。 一般地， 有数千个读出放大器被并

行激活去读出一条字线上所有位， 如果其他大多数单元存储的是 1， 这时会在读

出 0 时出现极大的延迟。 这种情况下， 针对所有位线负载读出 1 时， SAN 不能被

足够快速地拉低。 0 的读出因此也处于不利状态， 特别是 VAA 处于很低的低电

平时。 如图 7-9 所示， 随着 VAA 的不断减小， 读出速度将快速衰退， 最终由于

访问速度不够快， 在读取列时， 扰乱了位线上的信息。 由于阈值随着温度降低而

增加， 因此在低温时由于阈值增大， 使这个效应最显著。 增加读出速度的一项常

用技术是降低读出器件的阈值。 因此， 先进的 DRAM 工艺在读出放大器中采用

低阈值 n 型晶体管。 一旦读出放大器晶体管处于锁存时， 降低器件的阈值将增加

读出放大器对的泄漏。 在前几代工艺中， 可以很容易地达到满足读出放大器两个

制约条件 （泄漏和速度） 的设计点。 然而， 工艺缩小到 100nm 之下时， 情况将

发生改变， 以致不再存在能同时满足两个制约条件的器件设计结果。 在这个阶

段， 阵列电压 VAA 需要减小到 1V 的水平。 这样， 设定读出时过驱动级别的

VAA / 2 也仅仅是 500mV。 因此， 为了维持足够的读出速度， 需要很低阈值的器

件。 由于亚阈斜率的限制， 在读出放大器处于锁存后， 这些低阈值将导致难以管

理的亚阈泄漏。
据报道已有多种方法可用来改善较低阵列电压时的 DRAM 读出性能。 最简

单的方法是将位线预充电到 0V[7]。 在这种条件下， 读出放大器的放大器件将是

p 型晶体管， 而 SAP 从 0V 的预充电状态拉高到 VAA 时， 这些器件将工作在完全
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图 7-9　 低温下不同 VAA 电平 （实线 /虚线 /点线） 条件下读出时的典型位线电压变

化情况， 随着 VAA 的降低， 读出 0 时的速度迅速变差

a） 读出 1 时　 b） 读出 0 时

的 VAA 下， 因此可以轻易地实现足够的栅过驱动。 虽然这种简单的方法乍看之

下非常吸引人， 但是它还是存在许多缺点。 最显著的是需要给读出引入一个参考

单元。 参考电容要与存储单元有相同的电容并且必须被预充电到中位电平 VAA /
2。 为了读出位线上的单元， 参考单元必须被连接到互补位线， 反之亦然。 读出

一个单元将引起互补位线上电压的上升， 等于全信号电压的一半 （图 7-10）。 这

时， 对存储在存储单元中的 0 和 1， 可以在位线和互补位线之间获得正确的差分

信号。 参考单元将增加额外的面积和特殊的版图， 因为它们需要一个端口给单元
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充电到 VAA / 2。 另外， 地电平预充电使阵列的工作电流加倍。 在放大期间， 一

个位线必须从地完全拉高到 VAA。 读出后， 这些电荷泻放到地而消失。 因此，
地电平预充电是一种可行方案， 但是付出的代价是增大功耗。

图 7-10　 位线和互补位线上地电平预充电进行读出时读出电压的典型变化情况

[虚线 （实线） 代表读出 0 （1）。 需要读出互补位线上的参考单元以建立一个中点。 读出位

线上的 0 （1） 会通过电荷共享引起电压增加， 其值小于 （大于） 参考位线。 参考单元位线的差异是

由线-线耦合产生的]

参考文献 [8] 中讨论了另一种方法。 作者期望从根本上解决器件阈值随温

度而变化的问题。 为了补偿温度对阈值的影响， 采用有源调节阱偏置的方法， 在

低温时降低阈值， 而在高温能维持足够高的阈值。 这样， 可以同时实现低温时的

高读出速度和高温时的低阵列泄漏。
另外一种技术是位线和读出放大器采用不同的预充电电平[9]。 位线被预充

电到 VAA / 2， 以保持中位电平预充电阵列的优势。 而读出放大器被预充电到全

VAA 电平以使读出放大器器件有足够的裕量。 该电路兼顾了几方面的良好功能，
但是其缺点是增加了器件数并且走线比传统的读出放大器复杂。

电压减小对读出放大器工作来说显然直接施加了一个硬性制约。 不断缩小的

器件面积则施加一个更精细的制约。 随着面积减小， 由于杂质浓度随机波动引起

的阈值电压的随机失配将变得重要。 从 250nm 节点开始， 高性能 DRAM 与模拟

设计者就不断与这个问题斗争。 模拟设计者可能采用的一项技术是增加器件面

积， 因为∂ Vth近似地与 1 / device area 成正比[10]。 但是， 这种方法在面积和节
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距受限的读出放大器中是不合适的。 针对这一问题， 在最近的文献中提出了几

种解决方法， 其中使用有源偏移校正读出放大器[11 - 13] 。 这些方法中共同的原

理是， 在均衡过程之后， 对位线的预充电电平进行前置补偿， 从而抵消读出放

大器的偏移。 但是其带来的负面作用是， 增加了器件数， 读出放大器中的布线

更加复杂。

7. 6　 总结

总之， 降低的工作电压和读出放大器器件的失配对于在 100nm 之下的缩小

没有明显的限制。 建议提出的解决方法使 DRAM 的持续缩小变成可能。 然而，
为了使得具有可制造性和鲁棒性的设计得以继续缩小， 还需要对于拓扑和电路设

计中存在的一些问题采用新的解决办法。

参 考 文 献
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第 8 章　 片上互连的信号完整性问题

8. 1　 引言

过去几十年中， 令人注目的工艺技术的进步促使所制造的集成电路 （ IC）
具有更小的特征尺寸、 更高的集成度和更快的工作频率。 虽然这些进步对提高

IC 的性能非常有利， 但是它们也给片上互连设计带来了极大的挑战， 如电感效

应、 串扰噪声和电源供电的稳定性等。 本章主要从设计开发和性能分析的角度来

说明信号完整性问题。 首先， 介绍高速互连的缩小趋势与品质因数。 然后， 讨论

信号完整性分析的各种方法和设计指导， 讨论的范围从互连寄生参数的提取和电

路模型的表述到时序和噪声分析。 最后， 从物理设计优化和电路设计技术两方

面， 给出纳米级设计中改善信号布线质量的实用方案。

图 8-1　 当前的互连结构和几何参数定义

a） 三维视图　 b） 横截面视图

前面第 2 章已从工艺技术的角度讨论了互连缩小的趋势和挑战。 图 8-1 所示

为现代微电路制造中的多层片上互连结构。 根据其所连接的模块规模大小， 互连

主要分为两类： 连接晶体管和小规模电路模块的局部互连层 （长度一般约为

10 ～ 500μm）； 连接微处理器中较大规模功能模块的全局互连层 （长度一般大于

300μm）。 全局互连的典型应用包括数据总线、 时钟分布、 电源供电以及射频设

计中的螺旋电感。 而局部互连相对较短， 其规模大小与工艺技术有关， 因此对电

路性能的影响很小， 而全局互连的长度可以一直延伸到高达芯片边界的程度， 并

将成为纳米设计中一个重要的性能瓶颈。 因此， 本章重点是从设计开发和验证阶



段分析全局互连的信号完整性。 但是其原理对局部互连同样有效。

图 8-2　 由于互连间距更小以及纵横比更大的结果， 互连耦合随着工艺的缩小变强

a） 全局互连间距和纵横比随工艺缩小的变化趋势　 b） 全局互连层的容性和感性耦合的变化趋势

信号完整性是指电路工作中信号传输的质量。 信号完整性问题与信号的功能

（例如逻辑开关、 数据传递、 电源供电或时钟分布） 有关， 也包括了一系列的设

计问题， 例如串扰噪声、 时延的不确定性、 信号过冲、 有限的压摆率、 IR 压降，
dI / dt 噪声和时钟错位与抖动等。 本章将讨论高速 IC 设计中大家普遍关心的信号

时序和波形失真问题。 在纳米领域， 信号完整性不断恶化的现象是工艺缩小不可

避免的后果： 为了维持不断增加的器件密度， 先进工艺节点下的片上互连的节距

更小， 如图 8-2a 所示[1，2]。 另一方面， 时延减小的需求又要求金属互连横截面

面积不断缩小， 面积等于互连宽度 w 与厚度 t 乘积。 因此， 金属互连变得更窄、
更高， 导致了更大的纵横比 （定义为 t / w）， 如图 8-2a 所示。 这种方法在减轻了互

连时延问题的同时， 却在邻近的两条互连之间引起强烈的耦合。 图 8-2b 所示为

耦合电容 （Cc） 与金属对地电容 （Cg） 之比和互感 （Lm） 与自感 （Ls） 之比，
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其中假定互连间距 （ s） 等于互连宽度。 如图所示， 相邻互连之间的容性和感性

耦合剧烈增加： 例如从 180nm 工艺节点到 65nm 工艺节点， Cc / Cg 之比将增加

70% 。 因此， 在未来的工艺节点下， 信号传输将会受到邻近互连开关的严重

影响。
使串扰噪声更加严重的另一个重要因素是更快的信号开关速度。 当代高性能

微处理器设计已经实现了几 GHz 的片上时钟速度。 因为容性耦合 C（dV / dt） 和

感性耦合 L（dI / dt） 都是交流现象， 更快的信号开关切换 （即更短的 dt） 必然会

引起更大量的噪声， 这将是一个问题， 因为电路的噪声容限随着电源电压 （Vdd）
的减小变得更差。 考虑到器件的可靠性和芯片的功耗， 电源电压由 180nm 工艺

节点的 1. 8V 减小到 65nm 工艺节点的 0. 7V。 同时， 器件的阈值电压 （Vth） 也随

着减小 （虽然考虑到泄漏电流问题， 与电源电压相比， 阈值电压减小得相对慢

一点） 以保证足够的驱动能力。 这就导致了数字电路 （特别是动态电路） 的噪

声容限远低于以前， 从而对鲁棒的纳米设计提出了极高的噪声控制和信号完整性

解决要求。

8. 1. 1　 互连的品质因数

在讨论解决信号完整性问题的设计方法学之前， 首先引入通常被用来评价片

上互连性能的品质因数 （figures of merit， FOM）：
1. 信号时延和能量损耗

信号时延 （时序） 是同步设计中主要的品质因数指标。 如图 8-3 所示， 信

号时延是从驱动门输入信号 50% Vdd位置点到互连末端 （即接收器的输入） 处信

号 50% Vdd位置点之间的时间间隔。 时延是驱动门和互连负载的函数。 在 0. 25μm
和高于 0. 25μm 的工艺， 主要的互连负载是金属对地的电容， 因此互连负载与金

属互连的长度成正比。 随着工艺的缩小， 互连负载的主要部分已经变成了耦合电

容。 因此， 信号时延不仅是局部互连几何尺寸的函数， 也与相邻互连的信号开关

活动有关。 未来设计中的另外一个问题是互连的能量消耗 （C·V2
dd）。 为了实现

更高的集成度， 芯片中互连总长度急剧增加 （例如， 在 45nm 工艺节点， 可以长

达 5km）， 导致了更大的总电容和更大的能耗。 要注意互连能耗与总电容以及 Vdd

的平方成正比， 并且基本上与互连电阻和电感无关。
2. 串扰噪声

一般来说， 噪声源于给定互连与相邻互连通过耦合电容或者互感的耦合。 在

180nm 工艺节点， 交叉耦合仅仅对高性能的设计有严重影响。 然而， 当进入

100nm 以下时， 对所有 IC 设计， 互耦合就成为与时序、 功耗和面积同等重要的

问题之一。 串扰噪声严重影响着电路的性能， 主要表现在两个方面： 首先较大的

噪声会触发并引起错误的逻辑开关动作， 并且因此会造成故障； 其次也是更普遍
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的问题是串扰噪声使原来的开关波形失真， 并且与开关的时刻有关， 会引起不同

程度的严重时延 （在 65nm 工艺节点会高达 80% ）。 这样， 如果设计者继续使用

当前的最坏情况设计方法， 针对这种时序不确定性来预留合适的容限， 结果将是

无法承受的过度时序预算， 而且还会使性能变得很差。 在 8. 3. 4 节， 我们将讨论

对噪声敏感的时序分析。
3. 波形完整性 （压摆率、 过冲和信号振铃）
在数字设计中， 理想的信号是一个在 0 和 Vdd之间瞬时开关的阶跃函数。 然

而， 这种模型仅是实际开关波形的近似。 实际信号的压摆率不会是零， 并且可能

有信号过冲和振铃。 压摆率 （或上升边） 定义为信号从最终值的 10%变到 90%
（对目前更新的设计， 从 30% 到 70% ） 时需要的时间。 由于驱动器强度有限，
互连是有损耗的， 实际的信号开关会有一定的压摆率， 这将延缓了信号的稳定和

传输时间。 当电路速度快速升高时， 需要对这部分的时序预算严加控制。 更快的

电路速度还会导致其他的高频电磁效应， 如不希望的传输线行为和很难实现阻抗

的匹配。 另外， 升高的电路速度也会导致信号过冲 （即高于 Vdd或低于地） 和振

铃， 如图 8-3 所示。 信号的振铃破坏了趋稳时间； 过冲会引起接收器中栅氧的可

靠性问题， 特别是传输门电路。 当工艺缩小的趋势持续下去并且数据通信的速率

接近每秒太位时， 目前这种互连结构中的波形失真最终会限制带宽[3，4]。 因此需

要新的互连工艺和设计技术来克服这种限制。

图 8-3　 片上互连分析时主要的品质因数定义

从设计的角度看， 需要仔细研究这些品质因素以防止信号完整性退化。 这些

指标将贯穿应用到本章的性能分析和设计方案中。 受最近的工艺———设计联合优

化的推动， 这些性能品质因素还会被进一步整合进工艺方案中， 以使片上通信的

吞吐量最大化。

8. 2　 互连参数提取

为了进行时序和信号完整性分析， 必须提取互连版图以及工艺信息， 例如互
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连的长度和宽度、 邻近互连以及相关介质情况。 将它们变换为电气参数表征， 并

与其他电路单元结合在一起， 进行性能评估。 基于设计和工艺规范， 一条物理互

连一般会被转换为由电阻、 电容， 如果必要的话还有电感组成的网表。 常规的互

连建模方式是分段采用集总 RC 等效。 然而， 随着电路工作频率的上升， 在针

对高性能互连建模时， 这个模型缺乏有效的精度。 随着工艺尺寸的缩小， 在设

计的前期规划和设计的后验证阶段中所采用的提取方法应该包含更多的物理型

信息。 例如， 在以前的模型中被忽略的互连电感是影响现代设计中一些全局互

连性能的重要因素。 本节将讨论互连 RC 和 RLC 参数提取的原则和可行方案。
另外， 我们也给出了片上寄生参数的表征技术， 可以用于设计校准和模型

验证。

8. 2. 1　 互连的等效电路表示

金属线基本电气行为可以用下述麦克斯韦方程组描述：

∇·D = ρ　 ∇ × E = - ∂B
∂t 　 ∇·B = 0　 ∇ × H = J + ∂D

∂t （8. 2. 1）

再结合下面的电荷守恒定律可以进行完整确切地表征：

∇·J + ∂ρ
∂t = 0 （8. 2. 2）

然而， 直接求解这些方程需要实际上难以操作的大量计算。 因此， 根据所关心的

频率范围和互连长度， 通常对这些方程进行简化， 以改善计算效率。 图 8-4 所示

为几个基于不同近似的片上互连的电路模型。

图 8-4　 片上互连分析的各种电路模型

a） 三条平行互连　 b） 集总 RLC 模型　 c） 集总 RC 模型　 d） 分布 RLC 模型
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金属线的行为是与频率相关的。 在直流情况下， 它表现为电阻， 会引起电源

压降 （ IR 降） 和静态功耗 （ IR2）。 在交流情况下， 互连上的信号传输特性受电

场和磁场相互作用的影响。 在当前的 IC 设计中， 如果信号频率相对较低并且互

连长度与信号的波长相比非常短 （例如 10GHz 时， 在 k = 3. 0 的介质中波长为

1. 7cm）， 通常可以采用准静态假设。 在准静态假设下， 可以忽略式 （8. 2. 1） 中

的位移电流
∂D
∂t项， 也就忽略了电场和磁场之间的关联。 因此， 可以分别确定和

提取互连电容 C 和互连电感 L， 最终可以采用 RC 或 RLC 等效电路描述互连， 如

图 8-4 所示。 对一条均匀的互连， 麦克斯韦尔方程可以简化为电报方程 （传输

线理论） 来求解电气响应：
∂2V
∂x2 = RC ∂V

∂t + LC ∂2V
∂t2

（8. 2. 3）

式中， x 为长度； t 为时间； V 为电压。 另外， 如果金属线远短于信号波长， 将

整个互连处理为集总模型是一种可靠的近似， 因为信号电平在整个互连上近似为

恒定的。 图 8-4a 显示的实际互连可以分别用图 8-4b 中所示的集总 RC 或 RLC 模

型代替。 确定一条互连是否能用集总模型代替的经验法则是， 检验它的长度是否

满足下述准则：

Length≤ λ
20 （8. 2. 4）

式中， λ 为信号的波长。 注意， 一个数字信号的频谱主要取决于上升时间 tr（如
1

3. 14tr
） 而不是信号频率本身。 因此， λ 应该从信号的上升边来估计。 例如， 对

一个在 k = 3. 0 的介质中上升边为 20ps 的互连， 只要其长度小于 500μm 就可以使

用集总模型。 全局互连的长度一般太长不能满足上面的条件， 因此需要被分成相

等的片段， 使每个片段都满足式 （8. 2. 4）。 每个片段可以采用由简单的 RC 或

RLC 单元组成的阶梯型、 T 型、 或 Π 型电路。 图 8-4a 所示的三根耦合互连的分

布 RLC 等效如图 8-4d 所示。 在进行性能分析时， 集总模型便于对缩放和物理现

象的理解， 因此特别适合设计开发的前期阶段。 然而， 在设计阶段后期需要更高

精度时， 应该使用分布模型。
何时何处需要考虑电感　 电感是对电流所产生磁场分布的唯一度量。 因为在

时钟频率较低时可以忽略互连电感， 片上互连一般仅采用 RC 元件进行建模； 电

感是芯片外封装设计者考虑的问题。 然而， 当时钟频率进入到 GHz 领域时， 互

连电感形成的感抗 （jωL） 将可以与互连电阻 R 相比拟， 甚至会成为全局互连总

金属阻抗 （Z = R + jωL） 的主要部分。 另外， 低电阻率的铜和低 k 介质的引入也

使 L 的重要性相对增加了。 在许多重要的电路设计中电感的影响将不再可以忽

略； 电感不仅增加了信号时延而且也引起了电压过冲和压摆率的减小， 这会进而
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增加相邻互连的串扰噪声。 因此， 电感的影响成为信号完整性分析中日益重要的

问题。 另一方面， 因为考虑 L 一般需要复杂的计算， 所以只有必要时才将 L 考虑

进去。 从信号时序的角度看， 可以通过估计下面这些时间常数加以判定 L 的重

要性：
（1） 驱动器输入信号压摆率： tr
（2） 传输线上的飞越时间 TOF： tf = length· LC

（3） RC 互连的 Elmore 时延： te =
RC
2 ·（length） 2

其中， R、 L 和 C 分别为单位长度的电阻、 电感和电容。 考虑到品质因数， 如果

互连满足下面两个条件[5，6]， 互连应该被建模为 RLC 互连：
（1） tf > te。 在这个条件下， 电感的影响导致较大的信号时延。 RLC 模型表

示的是传输线， 比较 RLC 和 RC 模型的时间常数， 相当于评估传输线的阻抗

（Z = L / C）与互连的总电阻 R·length。 当 Z 比总电阻大得多时， RLC 的影响对

估计互连性能将非常关键。
（2） tr <2tf。 因为 2tf是信号从驱动器到互连末端穿越整个来回行程所需的时

间， 这个条件意味着如果开关足够快， 信号传输会受到反射波的影响， 表现出传输

线特性。 结合互连长度和 RLC 单元之间的关系， 可以将这两个条件转化总结为

tr
2 LC

< length < 2
R

L
C （8. 2. 4a）

如果左边的条件大于右边的条件， 即

tr > 4L / R（输入信号不够快） （8. 2. 5）

图 8-5　 电感显著区域实例

在这种情况下， 不管互连有多长， 电感效应都可以忽略。 图 8-5 表示了在什么范

围内 RLC 对一条全局信号互连非常关键的一个实例。 电感的效应对中间层互连

（如典型的 130nm 工艺， 时钟频率为 1. 2GHz， 互连长度约为 2 ～ 10mm） 更加明

显。 在先进工艺中大多数互连

都在这个长度范围内， 所以需

要表示为 RLC 互连。 局部金属

互连和中等范围的金属互连可

以建模为 RC 电路， 因为它们

主要表现为电阻性。 图8-5表

明随着频率的升高， 越来越短

的互连都将呈现出电感效应。
需要说明的是， 上面的讨论是

基于单根互连。 实际上， 在同

一层会有很多相邻的互连， 因
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此式 （8. 2. 4a） 和式 （8. 2. 5） 中的电感应该包括电流返回回路的总电感。 传输

线行为除了受互连布图的影响之外， 还与互连两个末端的边界条件有关， 通过调

节驱动器电阻和负载电容可以改变边界条件。
当信号频率持续升高到 10GHz 以上并且互连长度持续增加到超过信号波长

时， 准静态的假设就不再有效。 位移电流的出现， 使得各单元之间的相互作用不

再是瞬时的， 从而信号退化成为正确分析的关键。 因此， 互连参数的提取需要与电

气分析结合起来才能求解出时域和频域的响应。 虽然这不是当前和近期设计必须考

虑的问题， 但是如参考文献 [7] 中所述， 互连分析最终将必须采用全波方式。

8. 2. 2　 RC 的提取

虽然电感效应对片上互连的建模日益重要， 但是 RC 等效电路对片上大多数

互连建模而言仍然足够精确， 特别是局部层和中间层互连。 这种参数提取对设计

前期和版图后期而言都是必需的。 在早期的自顶向下设计流程中， 为了便于设计

综合并发现主要的时序及信号完整性问题， 将互连寄生参数考虑进来是至关重要

的。 当分层设计最终转化为平面设计后， 需要从版图提取互连寄生参数值以验证

设计要求是否得到满足。 一般情况下， 对一个定义明确的版图图形， 应用三维电

磁场求解技术可以获得 RC 和 L 值。 在实际的设计周期中， 这些数值方法 （如有

限差分法、 有限元法、 矩量法） 可以实现非常高的精度， 但是其面临着两个重

要的限制。 首先， 在前期的设计规划阶段， 不可能为这些场求解器提供详细的版

图信息， 因此这种方式的灵活性就受到限制。 其次， 当一个芯片上晶体管的总数

超过几百万个时， 全电容矩阵的计算极其耗时， 实际上很难采用。 由于这些原

因， 人们在设计时采用解析模型或查找表方法， 并结合版图模式识别算法来获得

运行高效的参数提取。 这些解析模型或查找表模型的精度与需要花费很大代价从

三维场求解器或测试结构测量结果中获得的数据相比并不逊色。
RC 提取的建模方法　 片上互连结构一般由矩形横截面的金属互连构成， 在

各层间使用曼哈顿布图方式 （见图 8-1）。 这种结构不仅简化了制造过程和布线

算法， 而且极大地减小了 RC 建模工作的复杂度。 对宽度为 w、 厚度为 t 的金属

（见图 8-1b）， 可采用下式计算其单位长度的直流电阻 R：

R =
ρ
wt

（8. 2. 6）

式中， ρ 为金属电阻率 （铜： ρ = 2. 2μΩ·cm， 铝： ρ = 3. 3μΩ·cm）。 例如， 典

型的 w = 0. 8μm 和 t = 0. 8μm 的 3mm 长全局互连， 在直流条件下可以建模为

103Ω 的电阻。 除了金属互连， 垂直连接多层金属的通孔也对路径电阻有贡献。
在 90nm 工艺节点， 单位面积的通孔电阻大约为 10 - 9μΩ·cm2 [1]。 因此 0. 25μm ×
0. 25μm 的通孔可以建模为 1. 6Ω 的等效电阻。 随着金属层数的稳步增加和通孔
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尺寸的不断缩小， 不能再忽略通孔电阻对时序模型的影响； 它会给关键路径总时

延带来额外 10%的时延[8]。
金属电容描述了互连之间经由电场的耦合程度。 根据耦合互连是否接地， 经

常将其称之为金属———地的电容 Cg （若耦合互连交流接地）； 或金属———金属电

容 Cc （若耦合互连是信号线）。 Cg和 Cc剖面图的实例如图 8-6 所示。 根据麦克斯

韦方程， 电场可以被金属互连屏蔽。 因此容性耦合是一种短距离效应： 当同一层

有多条互连时， 容性耦合随着互连邻近程度的增加而迅速减弱。 例如， 在与另一

条或者更远的互连之间的 Cc （也就是在耦合互连之间至少有一条互连） 与最近

互连之间 Cc相比， 一般减少 10% 。 为了简化建模并且同时维持足够的分析精度，
仅需要提取并分析最直接相临互连之间的 Cc； 与更远互连之间的 Cc值可以忽略。
这样就形成了下面的矩阵， 一般被用于共面互连 （见图 8-6） 的 RC 分析：

R =

⋱ 0 0 0 00
0 ri - 1 0 0 00
0 0 ri 0 00
0 0 0 ri + 1 00
0 0 0 0 ⋱

C =

. . . . . . 0 0 00

. . . . . . . . . 0 00
0 - Cci，i - 1 Cgi + Cci，i - 1 - Cci，i + 1 00
0 0 . . . . . . . . .. . .
0 0 0 . . . . . .. . .

（8. 2. 7）

图 8-6　 局部和全局互连的二维电容模型 （横截面图）
a） 顶层互连　 b） 局部层互连

每个 ri值可由式 （8. 2. 6） 计算获得， 而 Cg和 Cc元素可以由解析模型或使用如下

面描述的查找表方式产生。
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为了有效计算设计综合和版图验证阶段的电容， 基于版图模式， 多层三维互

连经常被简化为二维[9-11] 或准三维结构[12]。 如果互连上方或下方层中的布线很

密集， 它们会近似为一个接地等位面， 这就形成了图 8-6 所示的二维模型。 这

时， Cg和 Cc变成了直接与互连横截面面积相关的函数。 Cg和 Cc解析模型如下

所示[11]。
对顶层互连 （一个接地等位面之上的金属互连， 见图 8-6a） 有

Cg

ε = w
h + 2. 217 s

s + 0. 702h
■

■
■

■

■
■

3. 193

+ 1. 171 s
s + 1. 510h

■

■
■

■

■
■

0. 7642 t
t + 4. 532h

■

■
■

■

■
■

0. 1204

Cc

ε = 1. 144 t
s

h
h + 2. 059s

■

■
■

■

■
■

0. 0944

+ 0. 7428 w
w + 1. 592s

■

■
■

■

■
■

1. 144

+

1. 158 w
w + 1. 874s

■

■
■

■

■
■

0. 1612 h
h + 0. 9801s

■

■
■

■

■
■

1. 179
（8. 2. 8）

对局部层互连 （两个接地等位面之间金属互连， 见图 8-6b 有

Cg

ε = w
h1

+ w
h2

■

■
■

■

■
■ + 2. 04 t

t + 4. 5311h1

■

■
■

■

■
■

0. 071 s
s + 0. 5355h1

■

■
■

■

■
■

1. 773

+

2. 04 t
t + 4. 5311h2

■

■
■

■

■
■

0. 071 s
s + 0. 5355h2

■

■
■

■

■
■

1. 773

Cc

ε =1. 4116 t
s exp - 2s

s +8. 014h1
- 2s
s +8. 014h2

■

■
■

■

■
■ +1. 1852 w

w +0. 3078s
■

■
■

■

■
■

0. 25724

　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　　
　 　　　　　　　　　　　　　　　　　　

　
　 h1

h1 + 8. 961s
■

■
■

■

■
■

0. 7571

+ h21

h2 + 8. 961s
■

■
■

■

■
■

0. 7571■

■

■
■

■

■

■
■
exp - 2s

s + 3h1 + 3h2

■

■
■

■

■
■

（8. 2. 9）

式中，ε 为介电常数，尺度变量的含义如图 8-1 所示（式（8. 2. 9）中的 h1和 h2分别

是金属线上方和下方的介质厚度）。 这些模型表达式是基于物理分析，其中的系

数值是通过对场求解结果拟合得到的。 因此，它们可以很容易地进行缩放，并可以

实现误差仅为 5% ～ 10%的精度。 获得单位长度 Cg和 Cc的二维值后，再乘以互连

长度就得到总的电容。
在更一般的情况下，长互连可以首先被分成几个片段，每个片段可以与预先定

义的版图模式匹配。 版图模式的选定取决于同一层以及上面一层或下面一层的布

线情况[12，13]。 采用已经通过场求解器或半导体测量验证过的解析模型或查找表，
求出每个片段 Cg和 Cc

[13]，就可以构造出 C 矩阵。 然后，再与 R 矩阵一起，就可以

进一步使用分析工具求解 RC 时序和噪声特性。
片上寄生参数的表征　 寄生参数表征技术，不仅用于模型验证，它对于从半导

体测量直接建模甚至更重要。 例如，如果有简单适用的技术可以测量电容值，典型

版图模式的电容值可以直接从测试结构中提取，并用于建立查找表，从而减小了过

程的不确定性和模型误差。 因为与片外金属互连相比，片上互连更窄而且更短，所
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以他们具有更小的电容（小于 100fF / mm）和电感（小于 1nH），因此，要有一种易实

现的高分辨率表征技术。 RLC 和电气参数（电压和电流）之间的关系为

R = V
I 　 I = C dV

dt 　 V = L dI
dt （8. 2. 10）

根据第一个方程， 金属电阻值可以容易的从 I-V 测量获得。 片外电容可以通过

LCR 仪器测量表征。 人们更希望能实现片上互连电容的提取， 由于它们的值较

小。 根据方程 （8. 2. 10）， 基于电荷的电容测量 （CBCM） 技术已经研发出来并

且实现了小于 0. 1fF 的分辨率[14] 。 这个技术的精度受限于测试电路中的晶体管

失配。 当电路频率高于 GHz 时， 必须要有在频域 （例如 S 参数表征） 和时域

对高频阻抗的表征技术[15，16] 。 这些技术通常可以同时应用于片上和片外 RLC
提取。 然而， 测试过程要比一般的本地测试更复杂， 并且需要特殊的测试

结构。

8. 2. 3　 电感提取

在纳米领域， 电感效应变得非常重要， 特别是对全局互连。 在进行 RC 提取

时， 仅需考虑互连本身和离它最近的相邻互连。 电感耦合则与此不一样， 它是长

距离效应； 又因为磁场很容易穿透金属表面， 随着互连间距的增加衰减很慢。 电

感的基本定义为

L =
∮ABds
I （8. 2. 11）

式中， I 为电流； B 为 I 感应出的磁场； s 为积分回路。 如果 s 与 I 的路径相同， L
就是自感； 如果 s 路径与电流路径不同， 式 （8. 2. 11） 定义的就是互感。 这个定

义表明电感具有沿着回路进行计算的特点， 因此求解电感性特性必须考虑整个电

流回路。 然而， 现代互连结构中 （如图 8-3a 所示的驱动器-互连-负载电容），
没有直流路径构成意义明确的回路。 结果， 返回电流一般要流经很长的范围， 使

得分析非常麻烦。 因此， 在进行提取分析时应考虑所有可能进入电流回路的所有

相邻互连。
局部和回路电感　 因为返回电流路径的不确定性， 实际设计中很难计算回路

电感 （由式 （8. 2. 11） 定义）。 为了解决这个困难， 人们引入了局部电感的概

念， 其中假定感应电流从无穷远处返回， 这样就回避了定义返回回路的问题。 这

种称为局部元件等效电路 （Partial Element Equivalent Circuit， PEEC） 法的电感

计算技术非常适合设计自动化， 因为它仅与互连的几何尺寸有关。 基于 PEEC
法， 一个由每个互连片段计算得到的 L 值所组成的通用局部电感矩阵如下

所示：
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L =

… … … …
… Lsi Lmij …
… Lmji Lsj …
… … … …

（8. 2. 12）

然后， 这个矩阵再与 RC 矩阵 [式 （8. 2. 7）] 一起， 借助于电路仿真器的计算，
其结果就可以用于求解电流回路。 这里， 每个电感元件 （即式 （8. 2. 12） 中的

自感 Ls或互感 Lm） 都可以使用场求解器， 如 FastHenry 和Raphal， 或解析解的形式

计算。 对矩形截面的互连， 解析解首先由Rosa 和Grover 得到[18]， 且当1 >>w、 t 和 d
时， 简化为下面的关系式[19]：

Ls =
μ0

2π lln 3l
w + t +

l
2 + 0. 2235（w + t）[ ] （8. 2. 13）

Lm =
μ0

2π lln 2l
d - 1 + d■

■
■

■

■
■

式中， μ0为介质的导磁率； w、 t 和 l 分别为片段的宽度、 厚度和长度； d 为两条

互连中心线之间的间距； Lm是两个长度相等互连的互感 （在参考文献 [19] 中

也给出了不相等互连 Lm更普遍解的形式）。 这些表达式说明了电感与片段长度之

间是非线性关系。 因此， 与 RC 提取时其大小随互连线的长度缩放相比， L 的计

算必须考虑整个互连的长度。 而且， 式 （8. 2. 13） 中的对数函数意味着， 同 R
和 C 与互连几何尺寸的相关度相比， L 与互连几何尺寸的相关度更弱。 注意， 仅

位于同一层且彼此平行的互连才对感性耦合有贡献； 位于相邻层上的互连并不会

影响耦合， 由于它们的版图走向是正交的。
虽然采用 PEEC 法进行一般的电感提取时不需要预先给出电流返回回路的信

息， 但是， 电感矩阵的非稀疏性 （由长距感性耦合引起的） 导致进行深入分析

的巨大计算量[20]。 不像只保留短距耦合值就足够了的 C 矩阵， L 矩阵不能通过

截断加以简化； 简单地舍去较远相邻互连间的 Lm值会引起模型的不稳定[21]。 为

了改善这种复杂矩阵的计算效率， 已经做出了大量的努力。 一个实例就是 L 矩

阵截断法， 它使用电源网格作为提取电纳矩阵的边界， 而电纳矩阵是 L 矩阵的

逆矩阵并且具有所需要的稀疏性[22，23]。 虽然迄今为止已经开发出了大量有效的

计算技术， 但是仍然没有一个与 SPICE 兼容且对片上互连结构而言既简单又通

用的求解方法。 一个近似的回路电感模型对评估电感的物理含义 （ 式

（8. 2. 11）） 是很有用的， 特别是在设计开发的前期阶段。 这个模型可以用查找

表[24]或解析模型的形式描述。 后一种形式特别适合于与相邻互连之间通过电源

和地线加以屏蔽的专用全局时钟结构[25，26]。
频率相关的 R（ f）L（ f） 　 以前只是在封装和微波设计时， 由于互连线的尺寸

太大， 才考虑 R 和 L 的频率相关性。 然而， 当芯片的工作频率上升到 GHz 领域
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时， 片上的互连也需要考虑这些效应。 这是因为高频时电流穿通金属的深度

（趋肤深度） 变得可以与全局互连的横截面尺寸比拟甚至更小。 例如， 1GHz 时，
铜的趋肤深度约为 2μm； 随着频率的上升， 趋肤深度以频率平方根的速率减小。
结果， 金属互连上的传导电流密度不再均匀， 并且金属阻抗变得与工作频率有

关。 由于采用常数 R、 L （直流时的 RL） 表示片上互连的通常做法没有考虑这种

频率相关性， 因此不再适用。 图 8-7a 所示为使用 Raphal 法 （一种基于 RLC 的提

取工具） 对三条平行互连的横截面电流分布的分析结果。 当频率升高时， 电流流

向互连的表面并远离电流同向的邻近互连。 这种非均匀型电流分布在单互连时被称

为趋肤效应， 而在邻近互连存在感性耦合时为邻近效应。 在频率较高时这些效应导

致很大的电阻， 如图 8-7b 所示 （注意， 互连电感仅轻微下降并最终饱和）。

图 8-7　 R（ f ）和 L（ f ）的 PEEC 仿真结果

a） 横截面电流密度分布 （铜互连厚度 = 1. 2μm） 　 b） R 和 L 的频率相关情况

已有文献报道了很多分析 R 和 L 与频率相关效应的方法： 采用高频 RL
值[26]； 预先确定回路 RL 值[25]； 或者等效电路解析模型[27]等， 对 GHz 领域的时

序进行估计， 增大了提取和分析的复杂度。 而事实上， 采用直流 RL 和采用

R（ f）L（ f）之间的波形对比显示， 所预测出的时延差异却非常小： 图 8-8a 所示为

对 90nm CMOS 工艺[2]情况下的预测， 使用直流 RL 模型与使用 R（ f）L（ f）模型[28]

所得到时延和上升边非常一致。 这个现象的原因可以解释为在对应上升边的电压

响应中， 感抗 ωL 占主导： 在当前的铜互连工艺下， 当开关频率超过几 GHz， 趋

肤效应明显， ωL 通常远大于 R。 因此， 在 GHz 领域， 时延对 L 的变化比对 R 的

变化更敏感。 当频率进一步升高时， L 仅轻微下降 （见图 8-7b）； 并且 R 和 L 与

频率的关系相反， 又将进一步减小 R（ f）L（ f）对信号时延的整体影响。 总之， 采

用直流 RL 值对时延进行分析就已经足够了。 上升边过后， 输出信号慢下来而且

电阻在波形的过冲和振铃中起主导作用， 造成两个波形具有不同的振铃幅度和

周期。
与时延对 R（ f）L（ f）的不敏感性相反， 由于高频时电阻值更大， 电源线上的
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图 8-8　 R（ f）和 L（ f）对电路性能的影响

a） 采用斜坡输入 （w = 5μm， s = 2μm， 长度 = 3mm； wVdd = 10μm） 的输出波形

b） 地线上的噪声 （对电源线， w = 50μm， length = 500μm； Cdecoupling = 50pF； I = 100mA）

L（di / dt）噪声被 R（ f）L（ f）强烈地抑制。 如图 8-8b 所示， 使用 R（ f）L（ f）预测得到

更小的峰值和更快的衰减。 这就意味着， 当考虑金属阻抗的频率相关性时， 使电

源供电稳定所需的去耦电容更小。 对图示实例， 为了将峰值噪声减小到 Vdd 的

10%以下， 直流 RL 预测需要 134pF 的去耦电容， 而 R （ f） L （ f） 的预测值为

115pF。 考虑了频率相关性， 采用更小的电容可以节省超过 15%的芯片面积。 这

一效应很重要， 因为对电源稳定性的要求越来越高导致了去耦电容器面积成本的

快速增加。 因此， 在数 GHz 领域， 正确考虑 R（ f）L（ f）有助于减缓这种担心， 并

提供有效的供电稳定性。
片上和片外电感的差异　 在过去的几十年间， 电感一直是板级封装这类片外

互连设计中所关注的焦点。 尽管对片外设计已经做了大量的关于电感建模方面的

工作， 但是这些工作不能直接被片上互连采纳， 因为片上互连有更复杂的互连环

境和不同的几何尺寸。 片上和片外互连之间的主要差异可归结如下：
（1） 电流返回路径。 在片外设计中， 接地等位面一般在版图中被设计得很宽

大以减小电感 （例如， 带状线结构）； 这些额外的互连并没有给设计增加太大的开

销。 最终的电流返回路径定义是明确的， 因此很容易得到分析电感用的近似公式。
相比之下， 由于布线资源有限， 片上互连一般没有定义明确的电流返回路径。

（2） 电阻性损耗。 片外互连比片上互连有更大的横截面。 它们的损耗小于片上

互连并且因此表现出更显著的传输线行为， 如波的反射。 低损耗传输线理论可以被应

用到片外互连分析。 然而， 片上传输线经常表现为高损耗， 从而分析起来更复杂。
（3） 布线的复杂性。 片上互连布线比片外互连更密集， 并且需要将非常大

量的邻近互连包括到分析中， 才能正确地估计电流返回路径和互连行为。
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（4） 端接。 使用电阻器与互连的特性阻抗[Z0 = （L / C） 1 / 2]匹配， 就比较容

易实现片外互连的端接。 相比之下， 实现理想的片上互连端接极具挑战性， 因为

片上互连的特性阻抗不是纯电阻性的（Z0 = [（R + jωL） / j ωC] 1 / 2）， 并且驱动器的

尺寸一般是针对时延最小化要求优化过的， 它的输出阻抗不可能等于 Z0， 并且

片上负载的输入阻抗几乎纯粹是容性的。

8. 3　 信号完整性分析

在将物理版图信息转化为等效的 RC 或 RLC 元件后， 按照频率范围及精度要

求的不同， 可以用通常的电路仿真器 （如 HSPICE， SPECTRE）， 或者用解析模

型法分析互连性能。 在常规的性能驱动设计中， 信号路径时延是设计开发和优化

中关注的唯一焦点。 然而， 由于工艺尺寸的快速缩小和日益紧缩的时序预算， 以

前被忽视的信号完整性问题， 包括串扰噪声、 信号压摆率和电压过冲， 成为以互

连为中心的设计所要考虑的核心问题。 正确而充分地考虑这些问题， 对成功的芯

片设计和实现至关重要。 人们已经认识到这一点并用于 130nm 以及更先进工艺

的许多设计案例中。 特别是时序分析工具一定要能够求出信号完整性退化的情

况， 因为其幅度已经变得可以与时序标称值相比拟。 本节首先给出一种有效实用

的技术来分析物理设计中 RC 和 RLC 互连的信号完整性问题。 为了在前期的时序

分析中 （如， 全局布线和综合阶段） 同时考虑串扰噪声的影响， 从而实现时序

的快速收敛， 需要深入讨论在时序分析中包含有噪声的设计方法学。

8. 3. 1　 互连驱动器模型

为了简化设计， 片上互连的信号传输可以方便地分为两部分 （见图 8- 9a）：
从门 （驱动器） 的输入到门的输出， 以及从互连的近端到远端 （即接收器的输

入）。 这样信号时延被分解为门时延和互连时延。 首先分别分析每一部分， 然后

将结果合并在一起计算总的时序。 由于局部电路互连较短， 因此局部电路的性能

一般由门时延决定。 然而， 对于全局信号， 互连时延至少与门时延一样重要， 甚

至有时由于互连过长， 互连时延成为信号总时延的主要成分。 为了减轻这个效

应， 全局互连驱动器的尺寸， 包括逻辑门和插入的转发器都应该优化， 使总的路

径时延最小。 另外， 即使驱动器没有产生多余的噪声， 其尺寸也强烈影响着串扰

噪声的幅度： 处于静态时的大驱动器提供了更好的直流到地连接， 因此能够同时

较好地抑制容性和感性耦合噪声。 为此， 获得适当的驱动器和门负载模型对有效

分析和优化都非常重要。
一个开关驱动器可以建模为一个时变电压源[29]或电流源[30]， 分别如图 8-9b

和图 8-9e 所示 （注意接收器被简单地建模为在互连远端的负载电容器）。 由一
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个斜坡电压源和一个线性电阻 Rdr组成的 Thevenin 等效模型 （见图 8-9b） 描述了

门与互连负载之间的相互作用情况。 例如， 在典型的门时延分析中， 使用模型降

阶技术 （如基于矩匹配的渐进波形估计[31-33] ）， RC 或 RLC 互连一般被近似为一

个有效电容 Ceff或单 Π 型电路 （分别如图 8-9c 和图 8-9d 所示）。 在这一近似下，
计算 Rdr Ceff乘积可以很容易地求得门时延。 另一方面， 如果将开关门建模为单个

电阻器， 将很难准确地预测出门输出信号的实际压摆率， 特别是如果输入的压摆

率和负载电容的变化范围较大时更是如此。 为了克服这一缺点， 在实际的 RC 分

析中， Rdr和 Ceff值通过多次迭代匹配门输出波形上两点 （如 50% 和 90% ） 的方

法拟合确定。 例如， 在表征单元库元件时， 上述方法产生了一个作为负载电容和

输入压摆率函数的 Rdr值查找表。 除了可用于预测门时延之外， Thevenin 模型也

提供了优化驱动器尺寸以使路径时延最小化的基础。 在 RC 分析中采用上述做法

的经验法则是下述条件成立[34]：
门时延 =线时延 （8. 3. 1）

图 8-9　 计算门时延采用的各种驱动器 [b）、 e）] 和互连负载 [c）、 d）、 f）] 模型

a） 门时延和互连时延的定义　 b） Thevenin 模型　 c） 有效电容

d） 单 Π 型模型　 e） Norton 模型　 f） RLC 互连的双 Π 型模型

除了用于常规的 RC 时序分析之外， Thevenin 模型中的 Rdr值不适用于预测串

扰噪声， 因为静态门总是处于线性工作条件下， 而开关门则工作在线性区和饱和

区。 应该采用一个比 Rdr值小的电阻对静态驱动器建模， 进行信号完整性分析。
而且单个线性电阻太简单， 无法预测 RLC 分析中的全波特性； 也无法获知电压
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过冲和信号振铃等高阶现象。 采用时变电流源模型 （见图 8-9e） 可以进行更精

确的波形完整性分析， 时变电流源模型实际是描述了整个开关范围内的晶体管行

为[30]。 对 RLC 互连， 使用更复杂的等效负载模型也是必要的。 例如， 为了反映

互连近端和远端的波形反射[30]， 可以采用对称 2-Π 型 RLC 电路 （见图 8-9f）。
（注意， 在单 Π 型模型中， 由于电阻的屏蔽效应， C1 和 C2 不相等）

8. 3. 2　 RC 互连分析

通过互连性能分析得到的模型可能是一个由具有不同 RC （或 RLC） 元件值

的分支片段构成的互连树， 还有负载电容和相邻的耦合情况， 但是没有悬空电容

和电阻回路。 这种线性系统的一般求解方法源于多种适用于时域或频域的数值技

术。 例如， 有一种技术是将 RC （或 RLC） 矩阵 （分别是式 （8. 2. 7 ） 和式

（8. 2. 12）） 与基尔霍夫电压定律和电流定律 （例如式 （8. 2. 10）） 方程联立，
并使用矩阵逼近技术[27]求解输出电压。 另一种方法是利用从输入到输出的传递

函数并通过匹配多个矩的方法预测信号时延和输出波形[27，31]。 这些方法不仅可

以处理各种版图结构和信号开关样式， 而且也能给设计验证提供非常精确的时序

和噪声信息。 然而， 它们的作用在布局布线阶段则非常有限， 因为数值技术很难

将互连性能与物理版图直接相关联。 另外， 为了实现高精度， 这些数值技术一般

都要花费大量的计算时间， 这就限制了它们在全芯片分析中的应用。 与数值求解

方法不同， 解析型性能度量具有模型非常简单又可缩放的特点， 适合用于设计的

优化； 但必须在通用性和模型精度之间做出折衷选择。 为了透彻理解信号完整性

问题并进一步探讨电路和物理设计技术， 本节重点讨论解析模型。
在片上互连的局部层和中间层， 电阻性和电容性的影响在互连对电压开关的

响应中占主导地位， 虽然对一些全局互连还必须考虑电感效应。 在满足精度要求

的前提下， 由于短距离的容性耦合特性， 人们更愿意采用简单有效的 RC 分析而

非 RLC 分析。 因此， 在进行时序和信号完整性分析之前， 通常启动一个基于与

8. 2. 1 节描述相似的甄别程序， 判定是否限用 RLC 模型。 即使工艺尺寸缩小得很

快， RC 分析仍然具有优势， 因此在大多数互连时序和串扰噪声估计中被普遍

使用。
RC 互连时序分析　 人们已经做了大量的努力， 试图对 RC 互连采用解析型

时序度量， 因为解析型时序度量能方便地建立互连性能和物理版图尺寸 （如互

连宽度、 互连长度、 间距） 之间的关联。 最常用的度量当属描述脉冲响应一阶

矩的 Elmore 时延， 它适合于各个级别的 RC 树分析[35]。 如参考文献 [36] 中证

明的， 简单的 Elmore 时延给出实际斜坡输入时 RC 树 50% Vdd实际时延的上限，
因此作为 RC 时延的估计是比较安全的。 为了进一步改善 Elmore 时延度量的精

度， 并且进一步扩展到能给出对更多开关特性 （例如压摆率） 的预测， 可以通
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过渐进匹配传递函数中高阶矩的方法求出单根 RC 互连的全输出波形的解析

解[37]。 这些解析度量的精度与数值分析结果相比， 偏差一般在 10% 之内， 这对

设计的早期阶段而言已经是足够了。 但是， 上述度量只能处理单互连情况或互连

树情况， 而不能考虑邻近互连开关的影响。 然而， 随着工艺尺寸的不断缩小， 邻

近线的耦合已经是一个日益重要的问题。
由于存在邻近互连， 这些邻近互连的电气行为通过 Cc 耦合到目标互连上

（见图 8-10）， 这就使互连的时序分析变得复杂了。 为了简化这种耦合情况， 可

以首先将目标互连去耦为等效的单个互连， 然后采用解析度量 （例如 Elmore 时

延） 计算时序。 在这种方法中， 使用开关因子 （Switching Factors， SF） 的概念

将 Cc 转换为一个有效的互连到地电容， 然后与 Cg 合并以分解一对 RC 互连， 如

图 8-10 所示。 开关因子的概念是基于耦合电容 Cc 上的密勒效应。 这种效应可以

通过考察下面的场景加以理解。 如果邻近互连 （即图 8-10 中的互连 B） 处于静

态， Cc 上的电压摆幅是 Vdd； 然而， 当 Cc 的两个端点上的电压 （即 VA 和 VB） 瞬

时开关时， Cc 会经历不同的电压摆幅。 这种情况下， Cc 可以近似为只有一个开

关端点的到地电容， 有效的 Cc 可以通过下式计算：

Cc effective = SF·Cc 其中 SF = 1 -
ΔVB

ΔVA
（8. 3. 2）

式中， ΔV 为电压开关重叠期间内的电压变化量。 根据这一公式， 如果 VA 和 VB

都是阶跃输入， 当二者同相 （即 VA 和 VB 朝同一个方向开或关） 时， SF 等于 0；
当二者反相时， SF 等于 2。 然而， 在纳米领域， 实际的压摆率不能再被忽略， 信

号开关不能再建模为阶跃输入。 这样， SF 的取值区间将与 VA 和 VB 的压摆率

（ trA和 trB） 之比有关。 如果接收器的开关阈值为 50% Vdd， SF 的取值区间可以大

到 [ - 1， 3] [38，39]。 当 VA 和 VB 不同相而且 trB至少比 trA小两倍以上时， SF = 3
而不是 SF = 2， 出现 VA 的最差时延情况。 这时， 总的等效到地电容为 Cg + 3Cc，
大于阶跃输入时给出的 Cg + 2Cc。 随着工艺缩小， Cc 通常比 Cg 大 （见图 8-2b），
因此对 SF 的这一修正对正确估计时序的上下界非常重要。

图 8-10　 基于开关因子的 RC 互连去耦

容性耦合噪声　 在基于开关因子的时序分析中， 如果互连 B 上不存在开关

动作， SF 等于 0。 只有当非开关互连的耦合噪声可以被忽略， 可以将其作为地节

242 纳米 CMOS 电路和物理设计



点对待， 这时上述近似才是可行的。 然而， 在先进的工艺中， 由于 Cc / Cg 之比和

互连电阻都较大， 串扰噪声变得很显著， 使得这一假设不再成立。 图 8-11a 采用

两个耦合 RC 互连的集总电路模型来评估生成的噪声 （互连建模为 Π 型）。 有开

关动作并导致噪声产生的互连一般称为攻击线， 而受到噪声干扰的互连称为受害

线。 注意， 对容性耦合， 仅相邻的互连会影响受害线； 次相邻以及更远互连的影

响可以忽略。 当攻击线出现电压开关动作时， 容性噪声只是表现为同一方向。 受

害线上产生的较大噪声不仅会导致过大的时延不确定性， 而且会引入潜在的逻辑

误动作。 对低噪声容限的设计， 例如那些有更高时钟频率、 更低供电电压的电路

以及采用动态逻辑的电路， 逻辑误动作问题显得特别严重。 因为高速电路有许多

对噪声非常敏感的特性， 为了减小昂贵的迭代设计次数并最终确保设计成功， 几

乎在每个设计阶段都应该考虑串扰噪声的影响。

图 8-11　 RC 分析中的容性耦合噪声

a） 一对耦合 RC 互连的集总模型　 b） 主要的噪声表征

如图 8-11b 所示， 用于估计噪声影响的度量主要有两个： 噪声峰值 Vpeak和噪

声宽度。 Vpeak描述了两个网络之间串扰噪声的最大值， 其值取决于耦合电容、 其

他负载电容、 寄生电阻、 攻击线的开关压摆率、 以及受害线驱动器的强度。 使用

主极点法[40]， Vpeak可以近似为

Vpeak

Vdd
=
tx
trA

（1 - e - trA / tv） （8. 3. 3）

式中， tx和 tv分别为攻击线和受害线的趋稳时间， 它们的值可以从其他的 RC 寄

生参数求得解析解[41，42]。 类似的解析方案可以参见参考文献 [43] 和 [44]。
根据这些理论结果和实际电路的实验结果发现， Vpeak对 Cc / CgV之比的敏感程度明

显高于对其他参数的敏感度[42]。 实际上， 如果受害线是高度电阻性的且攻击线

开关非常快， Vpeak会逼近电荷分压的上限：
Vpeak

Vdd
=

Cc

Cc + CgV
（8. 3. 4）
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除了 Cc / CgV， 受害线驱动器的电阻 RdrV也在求解 Vpeak值中起重要的作用。 将这些

观察结果并入设计技术中， 有助于改善优化效果并抑制不期望的耦合。
噪声振幅峰值 Vpeak并不是用于表征噪声的唯一度量。 即使 Vpeak超过某一阈

值， 在某种情况下接收器仍然可能不受噪声影响。 例如， 当噪声宽度非常窄而接

收器电容又比较大 （即噪声太快不能触发低带宽的接收器） 时的情况就是如此。
因此， 描述大于给定阈值的噪声值持续时间长度， 即噪声宽度， 通常用来代表噪

声的速度。 实际设计中采用这一度量的优点就是它可以获得解析解， 并且很适用

于布线和筛选算法[41]。 为了更精确地预测噪声对时序的影响， 需要对整个噪声

波形加以表征。 容性串扰噪声， 例如图 8-11b 所示特征描述的容性串扰噪声， 可

以建模为到达 Vpeak值之前是线性上升边， 在到达峰值后以指数方式衰减[44]。 关

于这一模型的进一步讨论详见 8. 3. 4 节。

8. 3. 3　 RLC 互连分析

RC 分析最适合应用于局部层和中间层的电阻性网络， 电感效应经常表现在

较宽的全局互连中。 全局互连用于在功能块之间传输信号、 分布时钟参考、 为逻

辑门供电。 为了在高性能电路中能合理地设计这些互连， 需要采用表征信号传输

特性的 RLC 模型和技术。 然而， 由于以下两个原因， 电感效应增加了时序和噪

声分析的复杂度。 首先， 不像容性耦合那样只受最邻近互连的影响， 感性耦合的

影响会扩展到更远的范围。 与电场的行为不一样， 磁场在金属表面是非零的， 因

此互感随着距离衰减得非常慢。 其次， 因为片上互连结构没有提供意义明确的直

流路径以构成电路回路， 电路中感性电流返回路径存在不确定性。 因此， RLC 分

析不是局部问题， 这意味着必须在较大范围内考虑足够多的相邻互连才能得到正

确解。 另外， 对主要的性能度量， 获得简单的解析解也非常困难， 因为如式

（8. 2. 3） 所示， 电感引起的是非单调行为 （如振铃和过冲）， 所以需要匹配更多

的矩才能逼近输出特性。
RLC 互连时序分析　 与 RC 互连相比， RLC 互连在电压开关的传输过程中表

现完全不同， 具有更大的时延、 更快的压摆率、 有振铃也有过冲。 图 8-12a 是

180nm 工艺中电感对典型全局互连上斜坡响应波形的影响。 由于感性阻抗的作

用， 50% Vdd增加， 而对时钟边沿和串扰噪声特别重要的信号压摆率则减小了。
估计这个效应时， 必须考虑两个因素： 一方面， 一个更陡峭的信号边沿对数字设

计更有益， 因为状态跳变只需更短的时间； 另一方面， 信号开关越快， 串扰噪声

越大 （源自容性和感性耦合）。 因此， 一个最佳的设计应该在给定的噪声约束下

实现最小的压摆率。 在 RLC 中存在有电压振铃和过冲， 而在 RC 互连中则没有，
这是具有感性元件的传输线行为所造成的。 这些不期望的特性可能进一步引起不

期望的后果： 振铃影响时钟信号的稳定， 因为较大的振铃会被错误地当作是一次
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跳变， 从而引起逻辑错误； 而电压过冲可能增加功耗并使栅氧甚至整个器件的可

靠性退化。 除了在 RLC 互连的远端存在波形特性外， 在沿互连的其他各点上也

会出现不期望的行为。 例如， 图 8-12a 还给出了互连近端的情况， 如果驱动器和

互连的阻抗不匹配， 则电压波形在跳变边沿的中部会出现一个平台。 在阈值附近

出现这样的电压平台将可能加大驱动器时延， 但是这个效应可以通过驱动器尺寸

的调整得到优化。

图 8-12　 开关行为的比较

a） 输出波形比较　 b） 时延预测比较

与 RC 互连分析相似， RLC 时序分析可以使用一般的数值技术[27，45]或者解析

方法。 解析方法的高效率非常适合于全局的 RLC 互连布线和优化。 为了简化建

模时感性耦合的复杂度， 首先用等效回路电感 Lloop的概念对目标互连与其相邻互

连进行去耦。 对屏蔽良好的结构， 例如时钟线， Lloop 可以通过计算给出解析

解[25，26]。 而对于多位的数据总线结构， 很容易建立一个可供查阅的查找表， 其

中 Lloop的值是互连配置和输入开关模式的函数[24]。 计算获得 Lloop的值之后， 单个

RLC 互连的输出波形可以用矩匹配技术求解[30，46，47]， 并且时延度量可以近似为

delay = e - 2. 9ζ1. 35 + 1. 48ζ
ωn

（8. 3. 5）

式中， ζ 和 ωn是互连寄生参数的函数[46]。 类似的结果还可以参见参考文献 [47]
和 [48]。 注意， 当 4L / R2C > 1 时 （R、 L、 C 是整个互连长度上总的线寄生参

数）， 会发生信号的振铃和过冲。 基于解析时延度量， 图 8-12b 比较了由各种 RC
和 RLC 模型预测的互连时延。 总之， 考虑到电感影响， 信号时延增加了约 15% ，
并且在互连长度为 2 ～ 5mm 范围， RLC 模型与 SPICE 结果非常吻合[8]。

除了互连本身的特性外， 当邻近的互连都有开关动作时， 信号的时延还与多

位数据总线的输入向量有关。 为了设计一个能查找潜在的信号完整性问题的验证

工具， 了解攻击线在最坏情况下的开关方向是非常重要的。 如果采用简单的 RC
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模型， 业已明确， 当受害线开关模式的方向与其相邻互连完全相反时， 它将承受

最大的有效耦合电容， 从而产生最坏的时延情况。 考虑长距感性耦合时， 对最坏

情况估计必须给出全部输入开关模式。 如图 8-13 所示， 最坏输入向量的两种情

况都是对称的。 第一种情况 （见图 8-13b） 对应于所有的邻近邻线同向开关， 而

且与目标互连方向相反。 如果互连以 RC 为主， 则时延最大。 如果更远的互连与

目标互连同向开关， 因为同相开关产生了最大的回路电感， 则电感效应占主导地

位 （见图 8-13b） 对应于导致最坏时延的第二种输入模式。 在 180nm 节点， 第

二种输入模式代表了许多电路实例中的最坏情况[24]。 但是， 实际中最坏情况的

开关模式不仅与 RLC 参数有关， 还取决于工艺。

图 8-13　 最坏情况可能的输入向量 （箭头↑表示向上开关； 箭头↓表示向下开关）
a） 模式 1： 容性耦合为主　 b） 模式 2： 感性耦合为主

总之， 只要输入向量合适， RLC 模型会给出信号时延估计的一个上限， 而

RC 模型一般会给出压摆率计算的一个下限。
感性耦合噪声　 工作频率和全局互连长度的持续增加不仅会导致显著的电感

效应； 而且会加重纳米领域的串扰噪声。 在容性串扰和感性串扰之间， 存在两点

基本差异：
（1） 噪声的极性。 在容性耦合中， 串扰噪声（C（dV / dt））的方向总是与 “攻

击线” 开关的方向相同。 然而， 感性耦合通过返回电流产生的噪声（L（dI / dt）），
则与攻击线开关的方向相反， 并且发生的比 C（dV / dt）更及时。 因此， 对于给定

的攻击线开关动作， 感性噪声的极性一般与容性耦合的极性相反并且出现的时间

更早， 如图 8-14a 所示。 对第一阶和第二阶邻线， 正的 （即容性耦合） 和负的

（即感性耦合） 噪声峰值都与 RLC 预测结果比较吻合。 然而， 这些相反的因素抑

制着相邻互连间耦合噪声的幅度。
（2） 耦合范围。 因为感性耦合产生的返回电流延伸的距离和范围很广， 即使

更高阶的受害线也可能受到 RLC 串扰噪声的影响， 如图 8-14a 所示。 虽然容性

耦合随着距离的增加快速衰减， 而对于非相邻互连之间的感性耦合却不能忽略。
实际上， 由于第二阶互连上没有相反的容性耦合噪声， 使得第二阶互连的最大感

性噪声 （负的峰值） 会大于第一阶互连的感性噪声。
由于这些耦合机制的竞争特性， 没有电路仿真器的辅助很难精确预测总的

RLC 串扰噪声行为。 图 8-14b 显示了峰值噪声和互连长度之间的复杂关系。 较宽

互连的 Vpeak值更趋向于感性效应， 并且表现出非单调的相关性； 在 RC 占主导的
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较窄互连中， Vpeak值随着长度的增加而单调增加。 另外， 特别是在较长的平行数

据总线结构下， 感性耦合噪声比容性耦合噪声更严重且更难控制。 实际应用中，
为了限制返回电流， 在每两根或每四根信号线之间插入回路电源线和地线。 然

而， 即使采用这种预防性的方式， 感性噪声仍然会跨过屏蔽区对受害线产生影

响[49]。 因此， 应该在设计的早期阶段就采用版图 （比如参考文献[50]中的内

容） 或电路设计技术预防电感效应的影响， 而不是依靠在后期验证阶段的昂贵

分析工具。

图 8-14　 180nm 铜互连工艺 （互连长度 = 3mm； A 代表 “攻击线”；
V 代表受害线的串扰噪声比较

a） 噪声波形比较　 b） 不同宽度的峰值比较

8. 3. 4　 考虑噪声耦合效应的时序分析

如果设计中采用的金属节距更近、 纵横比更大和工作频率更高， 就更容易受

到互连耦合效应的影响。 过大的串扰噪声会引起受害线网络出现错误的开关动

作； 即使是较小的噪声也能极大地改变受害线的时延， 引起时延抖动。 当某一级

（包括门和互连） 的时序， 由于附近门的开关活动形成时延抖动， 就会导致这种

时序的不确定。 由于 CMOS 逻辑具有恢复特性， 只有大于接收器开关阈值的噪声

毛刺才会引起逻辑功能故障。 相比之下， 对于较短的互连 （小于 500μm）， 时延

抖动则更加普遍， 并且很容易大于标称时延的 20 ～ 30% [51]。 图 8-15a 所示为各

工艺级别中 3mm 全局互连时延不确定性的增加情况。 该例中， 最坏情况是， 纳

米领域归一化的时延抖动已经接近 80% （注意， 在从低到高的跳变中， 时延抖

动更严重， 因为此时受害的 PMOS 比攻击的 NMOS 更脆弱） [51]。 像这样巨大的时

延不确定性给具有更严格时序预算的高性能设计提出了严酷的挑战。
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图 8-15　 使用开关窗口法进行的考虑噪声耦合效应的时序分析

a） 噪声引起时延抖动的发展趋势　 b） 基于开关窗口的时序分析

（阴影区代表可能开关活动的时间窗口）

为了避免最坏耦合情况下的芯片时序故障， 最重要的是在进行静态时序分析

（Static Timing Analysis， STA） 时应考虑时延抖动， 并预留足够的容限以能够承

受时延的波动。 在 RC 分析中， 广泛采用的一种计算最早和最迟串扰时延的方法

是， 利用开关因子 （其取值区间为 [0， 2]， 或更精确的是 [ - 1， 3]）， 将各

个关键路径上的耦合电容折算为等效到地电容。 这一技术既稳妥又容易实现， 而

且不需要邻近网络的信息。 然而， 虽然这种简化降低了分析的复杂度， 但是它会

导致过分悲观的估计或过分严格的布线间距， 因为事实上串扰噪声只是当攻击线

和受害线同时开关时才会影响信号时延。 如果攻击线和受害线的开关没有重叠，
那么就不需要考虑时延抖动。 因此， 常规的方法往往过高地估计了时序的界限并

浪费了计算时间。
改善噪声敏感 STA 精度的关键是应该包括关于信号网络的时域和功能信息。

这可以通过引入开关窗口 （又称时序窗口） 的概念加以实现。 这一窗口是指节

点发生跳变的那段时间， 如图 8-15b[52，53]所示。 两个耦合节点的信号时延只有当

它们开关窗口重叠导致串扰噪声时才可能出现变动； 否则信号时延不受时延抖动

的影响 （见图 8-15b）。 剩下的问题就是如何确定每个节点的开关窗口。 为此，
虽然可以直接采用攻击线的时序信息， 但是攻击线的开关窗口又要受到受害线开

关窗口的影响， 这就是典型 “鸡和蛋” 的问题。 虽然有多种方法可以化解这个

循环， 一个比较普遍的方案就是反复的计算迭代[53，54]。 首先， 我们可以为网络

假定一个初始耦合情况 （例如最坏情况耦合）， 运行时延引擎以估计每个节点的

时延界限 （即开关窗口）， 再根据开关窗口之间的相互关系重新估计耦合情况。
重复这个过程直到时序窗口收敛[52]。

使用基于开关窗口的噪声敏感时序分析可以极大地减小时延界限估计的悲观

性。 在这一框架下， 根据对串扰和时延抖动基本关系的认识， 在改善时序窗口计
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算的效率和精度方面已经取得不少进展。 如图 8-16a 所示， 受害线时延在串扰噪

声出现时会发生变化， 因为噪声波形耦合到受害线后使得初始的电压传播发生失

真。 随着噪声注入位置的不同， 可以观察到时延的不同变化。 如果知道开关电压

和噪声毛刺的标称特性， 又知道攻击线和受害线的输入时序信息， 就可以采用波

形重叠方法预测这一级输出的时延抖动。 时延变化曲线 （Delay Change Curve，
DCC） 验证了这一想法。 DCC 表示的是时延与攻击线和受害线之间信号相对到

达时间的关系[51，55，56]。 图 8-16b 所示为 0. 35μm 工艺中长度为 6mm 的全局互连

的 DCC 测量结果[51]。 通过使用 DCC， 与传统的使用开关因子估计的时延区间相

比， 输出时序窗口已经准确地变小， 结果与 DCC 中的峰峰值比较吻合。 实际中，
可以从分析波形重叠中有效地获得 DCC[51]。

图 8-16　 用于时序窗口估计的 DCC
a） 波形重叠引起的时延变化　 b） 测量获得的时延变化曲线

8. 4　 信号完整性设计技术

时序很关键的互连， 如时钟和全局信号总线， 一般会针对时延、 上升边和

噪声进行优化设计。 优化过程包括在不同设计层次考虑信号完整性问题的预

防、 分析和修复。 在物理设计的前期阶段， 在可能的情况下会增加额外的布线

限制以避免过量的噪声。 像插入转发器这样的电路设计技术在改善信号质量和

互连性能方面是有效的。 在完成布线以后， 通常需要最终调整互连布线以解决

信号完整性问题。 每种这样的技术都有其优缺点。 通过增加额外的布线限制以

预防信号完整性问题的方法很容易实现， 但是由于芯片尺寸和功耗等问题， 成

本会变得很高。 由于在这一设计阶段估计的串扰噪声较粗略， 不仅不能修正所

有的错误， 并且还可能会带来一些不必要的改动。 在布线后再对互连进行调整

可以得到更精确的结果， 但对整个设计流程而言有点太晚而且可能会出现不收
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敛的问题。 总之， 如果既要将信号完整性维持在可控的范围内， 同时又对成本

和成品率的影响最小， 就必须在不同的设计阶段使用所有上述方法。 本节我们

将讨论版图设计前和版图设计后优化这种物理互连结构以及针对信号完整性敏

感的设计策略。

8. 4. 1　 物理设计技术

时延和上升边与物理互连结构 （即长度、 宽度、 间距、 驱动器尺寸等） 的

关系非常密切。 耦合噪声的幅度强烈依赖于互连布局的情况、 彼此之间的远近程

度以及邻近线的跳变活动， 而跳变活动又与驱动强度和负载电容相关。 设计者可

以使用不同技术优化其中每个特性， 例如， 采用噪声约束布线、 网络的重排序、
门尺寸的缩放、 互连结构的优化等。

噪声约束布线　 串扰大小明显取决于布线。 近几年， CAD 工具在布线阶段

已经包括了信号完整性的预防和校正技术， 称为噪声约束或噪声免疫 /回避布线。
这是一个 NP 难题并且不能精确求解， 因此需要采用启发式试探的方式。 首先，
基于常规的布线方案构建一个初始解， 然后估计每个网络中的串扰。 下面是一个

串扰噪声估计的实例： 用一个预先定义的边界 （如预先布好的电源 /地网格） 将

设计分为几个不同的区域， 且假定不同区域之间的耦合为零。 对容性耦合， 假设

版图设计只控制耦合电容 （间距）， 因为其他参数 （驱动器强度、 负载电容、 输

入波形等） 要么不能修改， 要么就是修改不好。 假定容性耦合噪声与耦合电容

成正比。 对区域内的每个网络， 计算网络对电容耦合噪声的敏感度， 采用容性串

扰系数加以衡量：

C i =∑
j≠i

C ij （8. 4. 1）

式中， C ij为网络 i 和 j 之间的耦合电容。 耦合电容在最近互连之外迅速减小， 因

此在上面的求和中一般只需包括第一阶邻线。 上面的度量忽略了这样一种情况，
即如果两个网络在不同时间开关， 它们的串扰噪声就不会影响电路性能。 但是，
表征所有可能的开关情况需要耗费大量的时序分析， 而时序分析又转而取决于串

扰。 因此， 在最坏情况时， 可以使用邻线所有耦合电容的总和来代表总的串扰噪

声。 一个变通方案就是简单地将串扰估计中的初步时序信息相加， 以尽量避免大

量的过份估计。 噪声约束可以设定为

C i < Cmax （8. 4. 2）
如果发生违例情况， 可采用增加间距、 插入屏蔽和网络重排序等补偿技术改善设

计。 如果采取这些措施之后某个区域还有违例的情况， 这个区域的一些网络可以

被移到其他区域重新布线。 因为这是粗略的串扰噪声估计， 噪声约束布线很容易

造成过分的或欠缺的设计。
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如 8. 3 节讨论的， 感性耦合随着时钟频率的升高和工艺的缩小变得更重要。
与上述模型相类似， 可以用感性串扰系数 K i估计网络对感性噪声的敏感度[57]：

K i =∑
j≠i

lki，j 　 并且 K i ≤ Kmax （8. 4. 3）

式中， ki，j是网络 i 和 j 之间的感性耦合系数； l 是区域长度。 感性噪声的耦合距离

远大于容性耦合， 因此相比容性耦合， 式 （8. 4. 3） 中需要包括更多的网络。 另

外， 需要有像电源 /地网格那样现有的边界给问题提供约束。 然而， 对感性耦合，
这种电压 /地屏蔽规则有时会低估实际的感性噪声。

减小邻线开关活动的另一项技术是故意让驱动器错位。 这个技术使总线内的

互连有正常的和偏移的两种时序。 这样就不会出现相邻互连会同时开关的情况，
不管正常的或被延迟的信号都将受到很小的邻线耦合影响。 互连时序的偏移可以

用反相器链或两相时钟方案实现。 虽然这种技术在有时间偏移的互连上引入了时

延， 但是因为占主导位置的串扰时延被抑制， 对于有偏移互连的总线， 总时延还

是减小了。
驱动器尺寸缩放　 现在从受害线和攻击线驱动器的角度分析驱动器尺寸对信

号完整性的影响。 从直觉上讲， 如果增大受害线驱动器尺寸， 将会增加其有效电

导， 这将使网络上的信号更稳定。 另一方面， 如果增大攻击线驱动器的尺寸， 它

在受害线线上造成噪声的量也会增加。 因此， 增加驱动器尺寸对串扰噪声有双

重影响。 大尺寸驱动器互连上出现的噪声减小了， 但是它在邻近互连上造成的

噪声将增加。 对于给定的设计， 图 8-17 中定量描述了驱动器尺寸和其他互连

参数 （Cc、 Ca1等） 是如何分别影响串扰噪声[58] 的。 图 8-17a 所示为耦合噪声

模型， 其中攻击线和受害线被分为三个区域： 耦合处之前的互连片段、 耦合处

和耦合处之后的片段。 实际电路中每个模型参数的噪声敏感度如图 8-17b
所示。

互连调节　 互连调节应该与晶体管尺寸的缩放同时进行。 对 RC 互连， 通

过调节减小互连时延最有效的方式是增加互连宽度。 当宽度增加时， 更宽互连

电阻的减小比总电容的增加更快 （当耦合电容占主导地位时）， 所以一般时延

会更小。 因为耦合串扰的两个主要原因是耦合电容和邻近开关情况， 减小噪声

最有效的方法是增加线间距并加大总线的阶数。 针对 RC 网络调节的简单经验

法则是

（1） 为了减小时延， 增加互连宽度 （比增加线间距更有效） 或插入转发器。
（2） 为了减小串扰， 增加线间距 （比增加互连宽度更有效）， 网络重排序，

或插入转发器。
对于感性网络， 互连调节变得更加棘手。 加宽互连会在主导互连上导致更大

的电感， 引入感性振铃和额外的时延。 另外， 互连间距增加引起的回路电感的增
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图 8-17 　 a） 耦合噪声模型　 b） 模型参数对峰值噪声

的敏感度 （来源于参考文献 [58]）

加将抵消一部分耦合电容减小的收益。 当需要较宽的互连驱动大负载时， 可能需

要将它们分成用 VDD / GND 屏蔽隔开的多个小 “指条”。 图 8-18 所示为一个全局

时钟结构的例子， 其中互连被分成三条互连并被完全屏蔽。 由图可见， 对相同的

布线面积， 通过优化互连结构可以获得很大的性能改善 （这里用时延和上升边

表示）。 互连的信号返回比定义为总的时钟互连宽度（TCLK = N·WCLK）与总的地

屏蔽互连宽度 （ TGND = （N + 1） WGND ） 之比， 在时钟频率为 2GHz、 噪声限制

为≤10%时， 对于全屏蔽时钟结构， 应遵循下列规则[26]

　 　 　 　 　 　 最佳时延：TCLk ∶ TGND≈0. 9 ～ 1　 　 S：WGND≈0. 4 ～ 0. 5 （8. 4. 4）
最佳功耗： TCLk ∶ TGND≈0. 8　 S：WGND≈0. 7 （8. 4. 5）

这些比率将随着频率的升高和互连分支数的增加而减小 （意味着 WGND 增

加）， 这是因为地线返回电阻的重要性增大了。 设计 RLC 互连的简单经验法

则是：
（1） 至少提供与信号尽量接近的返回路径 （TGND≥TCLK）。
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图 8-18　 通过互连结构的优化实现性能的改善

（2） 要采用比最小间距大的间距， 因为由此引起耦合电容的减小量大于回

路电感的增加量。
在高速总线内使用 VDD / GND 作为屏蔽互连是限制信号线耦合的最通用设计

技术， 但这是以布线面积的增加为代价。 它有效地减小了容性耦合以及相关的时

延不确定性。 对于 RLC 网络， 地线屏蔽提供了更近的电流返回路径并减小了回

路电感。 由于在这一对互连附近产生的磁场方向相反而相互抵消， 因此也就减小

了感性噪声的产生。 图 8-19 给出了屏蔽密度对信号噪声和时延的影响。 如图

8-19所示， 电感占主导地位互连中 （W = 2. 5μm， S = 1. 25μm）， 噪声与信号互

连数之间成线性关系， 因为在控制噪声效果方面， 屏蔽技术对感性耦合的控制不

如对容性耦合有效。 从时延优化的角度， 对 W = 0. 8μm 互连， 在每三条互连之

间放置一个屏蔽线以后， 时延基本保持不变。 对感性更强的 W = 2. 5μm 互连，
随着屏蔽线之间互连数目的增加， 时延持续变差。 一般情况下， 在每两条到四条

信号线之间放置屏蔽线会达到最好的面积利用率。 对未来更高工作频率下的工

艺， 可能需要专用的接地等位面以减小感性耦合。 这一技术经常被 PCB 和封装

设计者使用， 但是对当前工艺的集成电路芯片设计者而言， 它太昂贵了。 在实际

设计时， 诸如互连拥塞、 噪声和电源线上的 IR 压降等， 也是确定互连几何尺寸

时需要考虑的重要因素。
在一个高性能微处理器的设计实例中[58]， 对所有的受害线网络应用了各种

噪声回避技术， 给出了在 48000 条较长互互连上最终噪声减少的平均百分比。 从

这个实例中可以看出， 最有效的减小噪声技术是互连间距， 但是其成本也高。 另
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外， 受害线驱动器尺寸的缩放也有相当的效果， 而互连尺寸的缩放已经被证明效

果最差。 当然， 具体一项噪声减小技术的有效性还要取决于该网络特定的互连 /
驱动器特性。

图 8-19　 最佳屏蔽方案是在每 2 ～ 4 条信号线之间放置一条屏蔽线

8. 4. 2　 电路技术

插入转发器　 插入转发器 （缓冲器） 技术对减小长互连的长时延是很有效

的， 但是要付出的代价是芯片面积和功耗的增加。 该技术是将长互连分割， 并在

各个片段之间插入驱动器 （转发器） （见图 8-20）， 可以使互连长度与时延关系

从平方降为线性， 从而极大地缓解了长互连的时延问题。 因为 CMOS 驱动器的特

性， 插入转发器也极大地改善了远端驱动器的信号压摆率。 因为实际情况下， 驱

动器和接收器的尺寸与转发器的尺寸不同， 除了路径上第一个和最后一个片段

外， 转发器一般以均匀间隔插入。 另外， 在实际设计中， 转发器一般也是采用级

联反相器对实现， 以尽可能地减小时延。
对 RC 互连， 普遍采用的最优缓冲器尺寸表达式是 Bakoglu 方程[34]。 最优转
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图 8-20　 通过插入转发器减小 RC 互连时延

发器的个数是

kopt =
0. 4R intC int

0. 7C0R0
（8. 4. 6）

式中， R0和 C0分别是最小尺寸转发器的输出电阻和输入电容。 转发器的尺寸为

hopt =
R0C int

R intC0
（8. 4. 7）

然而， 由式 （8. 4. 7） 计算得到的结果经常太大以致于不太现实。 典型的标准单

元库中包括的是最小尺寸 50 ～ 100 倍的反相器或缓冲器， 而式 （8. 4. 7） 给出的

结果范围则高达最小尺寸的 400 ～ 700 倍。 实际上， 为了承受较大的时延， 一般

是插入适当的转发器而不是最优的转发器。 参考文献 [59] 中给出的表达式优化

的是加权时延-面积积， 而不是纯粹的时延度量。 其结果比式 （8. 4. 7） 给出的

小了 50% ～60%量级：

Woptarea =
0. 541
R intC int

- 0. 231RDC in - 0. 126R intC int

　 　 　 　 + 0. 053R2
DC2

in + 0. 058RDC intR2
intC2

int + 1. 708RDR intC int （8. 4. 8）
基于式 （8. 4. 8） 的时延较高， 但是面积和功耗的成本相对较小， 如果再优化能

量-时延积， 其值将会更小。
如果将一条互连分成更多的较短片段， 则网络具有更强的抗噪声能力。 转发

器的插入减小了互连的平行长度， 从而强烈地影响着串扰噪声。 图 8-21 表明了

采用和未采用转发器两种情况下噪声对受害线网络的影响。 上面的互连是攻击线

网络， 下面的互连是受害线。 如图所示， 插入缓冲器后在插入缓冲器的输入端出

现的噪声脉冲 （见图 8-21b） 比图 8-21a 中接收器输入端的噪声脉冲要小。 由于

缓冲器的特性， 这个较小的噪声很容易得到抑制。 对感性噪声耦合， 由于原先的

电流返回路径现在经由转发器返回， 这就缩短了电流返回路径长度， 使得电流回

路变小， 从而感性耦合也变小。 不过， 因为 LC 互连的时间常数 LC与互连长度

近似成线性关系， 而不是 RC 情况下的平方关系， 插入转发器对 RLC 互连时延的

减小基本没有作用。
在相邻互连上分别插入转发器时， 使插入的转发器相互错开可以使耦合

电容对时延和串扰噪声的影响最小 （见图 8-22） [8] 。 转发器的偏移错开放置
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要求是使每个门位于它邻近门互连负载的中间。 因为潜在的最坏邻近互连同

时开关情况针对的只是受害线长度的一半， 所以有效的开关因子被限制到 1
以内。 而由于对称的缘故， 受害线的另一半将经历属于最好情况的邻线开关

活动。 采用错开的转发器， 可以极大地减小由邻近互连开关活动引起的时延

不确定性。

图 8-21　 转发器有助于抑制受害线网络上的耦合噪声

a） 无转发器情况　 b） 有转发器情况 （来源于参考文献 [63]）

图 8-22　 错开转发器以减小开关模式引起的时延波动

最新研究表明， 转发器占用了越来越大的面积、 功耗和设计资源， 并且关

键在于它们对性能的改善是有限度的。 最近几年出现了一些关于更有效地驱动

长互连方面的创新设计， 包括可恢复的提升器[60，61] 。 与转发器不同， 提升器

是沿着互连加上去以局部地增强所传输的信号， 它并不改变互连布线。 提升器

能够即时感受到互连上电压的跳变， 提供一个额外的电流提升以加速跳变。 提

升器的电路原理图和时序图如图 8-23 所示。 该提升电路有两个错位的反相器，
用以在跳变尚未到达正常反相器之前检测到跳变。 由它们再驱动一条反馈路径

从而局部加速开关信号。 另外， 又引入一个 Muller-C 电容元件以防止在 VDD
和 GND 之间形成直接通路。 这个提升电路的一个优点是它的性能对布局的变

化不敏感， 并且几乎可以被放置在总线上的任何一点； 这样基本的信号布线约

束对它们的影响很小。 另外， 它不改变信号的极性， 支持双向传输和多驱动源
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配置。 一些实验已经表明， 使用恢复提升器技术能驱动更长的互连， 并且比转

发器方案节省面积和功耗。 然而， 设计提升器的主要难点是潜在的亚稳定性问

题， 这是具有正反馈的电路所固有的， 其禁止具有不同脉冲宽度的信号传输

通过。

图 8-23　 提升电路实例

保持器电路　 在微处理器的关键性能单元和其他高性能 VLSI 电路中经常采

用动态门。 与静态 CMOS 门不同， 在动态节点上由于噪声引起的电荷损失是不能

恢复的， 从而动态门比静态 CMOS 门更易受到噪声的伤害。 采用称作保持器的上

拉和 /或下拉器件形成静态通路， 可以避免动态门节点的浮空 （见图 8-24） [62]。
保持器电路可以恢复由耦合噪声、 电荷共享和亚阈值漏电流引起的电荷损失。 然

而， 随着噪声和漏电流的不断增加， 必须相应地加大保持器的尺寸， 这会使动态

电路的性能明显下降。

图 8-24　 保持器可以恢复动态电路损失的电荷

图 8-25　 差分信令

差分信号 　 与单端信号相

比， 差分信号自然就具有更鲁棒

的抗噪声能力。 差分信号的基本

概念如图 8-25 所示， 其中两条

紧耦合的互连以差分的方式传送
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数据。 在接收处， 将这两个信号加以比较以确定它们的逻辑极性。 差分信号可以

用电压模式和电流模式实现。
差分信号机制具有高抑制共模干扰能力， 这些干扰包括串扰噪声和电源轨波

动。 它也提供了一些单端信号所不具备的其他优点， 包括：
（1） 对每条信号线， 它有一条很邻近的内建返回路径， 因此几乎没有耦合

到其他网络的噪声；
（2） 因为具有的抗噪声能力高， 就可以采用较低的信号摆幅， 达到减小功

耗的目的———已经证明， 摆幅低至 200mV 的情况也能正常工作；
（3） 信号与电源轨及其相关噪声隔离， 使差分接收器受到的所有电源噪声

都是共模形式， 而差分接收器又都设计有非常好的共模抑制能力。 因此， 差分信

号可以工作在噪声更大的环境中， 并且可以工作的信号速率比单端电路更高。 然

而， 实现这个技术需要付出巨大的代价。 因为 N 个信号需要 2 × N 条布线通道。
发送器和接收器也要有大量的设计管理， 并且容易受到时钟错位和抖动变化的

危害。
将差分信号与电流模逻辑结合的技术已经广泛应用到片外互连中。 图 8-26

显示的是工作于 6. 4GHz 的电流模双向差分信号实例。 下一代的高性能电路， 当

芯片工作频率升高或电源噪声产生的错位太大， 导致感性噪声是片上的主要问题

时， 这一技术会成为片上互连一个很有前途的解决途径。

图 8-26　 双向差分信号实例

8. 5　 总结

信号完整性问题， 包括串扰噪声、 信号过冲和电源噪声， 已经成为当前设计

中的重要问题。 为了保证足够高的芯片成品率并且避免过高的设计成本， 应该在

设计流程中， 尽可能早地考虑信号完整性问题， 而不要再只是依赖于版图设计
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后昂贵的全芯片验证和纠正技术。 为此， 通常的时序驱动方法学已经进化到将

信号完整性约束加进每个设计阶段中。 这些约束可以采用解析模型表征， 从物

理上将设计空间和电路性能相关联。 本章给出的各种电路和物理设计技术为信

号质量的改善提供了多种进一步的选择。 对从事实际设计工作的设计者， 最重

要的是， 不断保持对可能的信号完整性问题的高度重视， 构建一个抑制潜在故

障的防火墙。
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第 9 章　 超低功耗电路设计

9. 1　 引言

过去的 30 年中， 促使器件尺寸持续缩小的技术进步使设计者可以不断采用

更快的器件、 更高的集成容量和更低的动态功耗。 所有这些提升使得这一期间微

处理器的性能提升了 5 个数量级。 然而， 随着未来应用对性能要求的持续增长，
小于 90nm 节点的工艺缩小变得更加困难。 这种发展趋势主要的障碍之一是由性

能驱动的尺寸缩小和集成度的提高使业已过大的芯片功耗问题更加严重。 在当前

的缩小趋势下， 每一代工艺进步带来每个节点电容减少 30% 、 电气节点集成度

增加两倍、 芯片尺寸增加 14% 、 电源电压减小 15% 、 并且频率提升两倍。 其结

果是， 根据工业界提供的数据， 每两年 CPU 动态功耗就增加近 2. 7 倍[1]。 在学

术领域， 图 9-1a 所示为 1980 ～ 2000 年期间在 ISSCC 上发表的关于前沿处理器的

调查， 数据表明， 每三年功耗增加 1. 4 倍[2]。 另外， 缩小过程中， 随着 Vth的减

小， 导致每代工艺的过泄漏电流增加了 3 ～ 5 倍[3]。 根据 ITRS 数据， 随着尺寸缩

小， 估计的泄漏功耗增加趋势如图 9-1b 所示。

图 9-1　 由于器件尺寸缩小引起的动态和泄漏功耗的增加

a） 1980—2000 年期间在 ISSCC 上发表的处理器功耗数据　 b） ITRS 预测的每

器件电压和功耗随着器件尺寸缩小的变化趋势 （来源于参考文献 [2]）



高功耗将导致台式计算机和服务器的性能与可靠性发生退化。 随着微结构的

复杂度日益增加， 时钟频率和晶片尺寸不断提升， 下一代多处理器服务器外壳将

可能需要液体冷却或制冷硬件。 这种转变可能会使不断上升的性价比上式曲线上

呈现一个开始下降的转折点[74]。 从性能角度考虑， 过多的泄漏功耗减小了如笔

记本电脑、 手机和 PDA （Personal Digital Assistant， 个人数字助理， 即掌上电脑）
等电池供电设备应用的工作时间。 功耗限制已成为 VLSI 发展的一个主要制约因

素。 因此低功耗设计变成了关键的挑战， 特别是对未来低于 90nm 的技术节点，
其有效氧化层厚度 （EOT） 被设定为 1 ～ 1. 6nm 范围[35]。 采用这种薄 EOT， 栅氧

隧穿泄漏和栅感应漏泄漏 （Gate-induced Drain Leakage， GIDL） 变得更加重要并

且达到了与亚阈区电流相当的水平。 当前， 130nm 工艺的待机泄漏一般小于总电

流 （即待机加动态） 的 10% 。 对 90nm 技术节点， 这个比例将增加到 30% 或更

大， 而到 65nm 时预计会更大。
面对工艺技术进步同时伴随有功率密度持续增大的发展趋势， 系统功耗最小

化的任务应该包括各个设计级别的优化。 从硬件结构、 软件操作系统到物理级电

路设计， 在设计的各个级别中都存在着大量的降低功耗的机会。 在采用电池供电

的超低功耗应用中， 不同设计级别之间针对功耗的各种设计技术的协同是使功耗

最小的关键。 其他对功耗预算不太严格的计算密集型设计也会从这些技术中部分

受益， 实现优化的工作效率。 因为功耗已成为纳米 CMOS 设计中性能提高的制约

因素， 采用低功耗技术也将促使很快推出更低功耗的处理器和服务器。
在应用这些功耗减小技术时， 从设计过程中的方方面面考虑， 可以将这些技

术分为两类， 设计阶段的技术和运行阶段的技术。 在设计阶段完成并确定设计阶

段技术的优化， 优化全局功耗， 运行阶段的技术针对不同阶段的工作负荷， 对设

计采用不同的实时控制。 泄漏抑制技术主要适用于运行阶段， 因为它们仅在系统

空闲时存在。 9. 2 节和 9. 3 节将概括介绍在系统设计的各个级别中目前运用的设

计阶段和运行阶段的功耗控制方法， 重点在于电路级的逻辑和存储器设计技术。
9. 4 节介绍低功耗设计的技术革新。 适用于 90nm 以后技术的未来超低功耗设计

技术展望将在 9. 5 节讨论。

9. 2　 设计阶段的低功耗技术

9. 2. 1　 系统级和结构级设计阶段的低功耗技术

在系统级， 功耗减小技术的目标是使不必要的动作最小化。 系统分割技术利

用局部性原理把系统或算法分割为局部的簇， 这样会使局部总线更短， 并且使高

容性全局总线的活动降低。 在芯片装配时， 需要进行优化以限制较宽总线的长

462 纳米 CMOS 电路和物理设计



度， 只考虑采用更窄的长总线。 必须调整布局计划采用信号位数较低的总线来减

小宽总线的长度。 其他技术包括事件驱动的设计方法、 最小化的数据传输、 考虑

功耗的介质访问协议和网络布线等[4，5]。
在结构级， 采用并行硬件实现的设计可以减小电源电压和时钟频率而不会影

响系统流量。 优化的分层存储器系统可以减小存储器读取次数并应用缓存方案从

存储器中存取数据的局部化受益。 对于考虑功耗的编译器在编码大小和速度之间

进行优化折衷可以减小功耗。 功耗经济的 I / O 互连设计减小了总线开关电容并采

用数据编码使总线状态切换最小[4]。

9. 2. 2　 电路级设计阶段的低功耗技术

在电路级， 有许多技术可以被用来建立功耗优化的电路。
1. 在设计阶段使用层叠效应

如果将两个关态晶体管层叠， 由于栅—源、 体偏置和漏源电压同时得到减

图 9-2　 采用层叠技术的双层叠 NMOS
（来源于参考文献 [27]）

小， 使亚阈泄漏电流比单个关态晶体管的小

得多。 这种层叠效应已经被广泛地应用到各

种泄漏减小技术中。 这些方法中， 大部分使

用复杂的低泄漏输入向量、 栅调整[45] 和插

入串联晶体管[44] 将待机电路转换为层叠结

构等方法， 实现运行阶段的待机控制。 详细

内容将在 9. 3. 2 节介绍。 在设计阶段， 基于

强制层叠技术[27]， 将一个非层叠器件变成

两个器件的层叠而不影响输入负载 （见图

9-2）。 采用这种方法， 以一定的延迟增加为

代价使层叠驱使逻辑门的泄漏减小了 9 倍， 其效果与双 Vth技术相似， 但不会像

采用第二种 Vth那样增加工艺复杂性。 可以在非关键路径应用层叠驱使技术， 能

够同时减小待机泄漏和有源状态下的泄漏， 而会对采用正常门设计的关键路径的

速度产生影响。 同样的工作结果表明， 这种用于减小泄漏的层叠技术将会随着工

艺技术的进步和器件尺寸的减小而得到改善， 使得在未来的技术发展中采用层叠

效应的泄漏控制技术更加有效[27]

2. 输入序列重排

输入序列重排是可以优化电路延迟和容性功耗的门级技术。 合适的输入序列

重排使内部节点的开关活动最小并减小了有源功耗。 人们基于电路结构、 内部节

点电容、 （逻辑 1） 信号概率和翻转概率的解析模型， 提出了不同的算法， 实现

优化的输入序列[47-49]， 总结了输入序列重排的一般规则。 这些规则中最得到普

遍认同的一点是将转换 （开关） 率最高的信号放置到最靠近输出端点的地
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方[48，50]， 这样可以使电源轨的连接活动最小， 同时导致性能的优化。 这一领域

的另一项研究进一步考虑了扇入、 扇出门和序列重排门总功耗的优化[51]。 所有

这些输入序列重排算法可以使平均功耗减小 3. 6% ～ 12% 。 与其他低功耗技术相

比， 输入序列重排技术节省的功耗有限； 然而， 它不要求额外的器件和结构调

整， 因此可以很容易与其他低功耗技术一起使用。 这一特点加速了它的应用。
3. 优化确定晶体管尺寸

在设计时为了得到期望的功耗、 时延和面积之间的折衷， 晶体管尺寸的确定

是一个重点。 使用 TILOS[38]和 EinsTuner[39]等优化工具， 可以广泛地实现尺寸优

化。 对于给定的时延约束， 采用这些工具可以得到使电路总功耗最小化的近似

解。 作为尺寸优化的第一个综合器， TILOS 在多项式设计优化中[38] 采用的是一

个简单的 RC 时延模型， 可以处理多达 25 万个晶体管的电路。 在各种高性能芯

片设计中使用 TILOS 可以减小 40% ～ 50% 的功耗[7]。 十几年后， IBM 研究开发

了 EinsTuner 工具， 对于与沟道相连的元器件进行精确的仿真， 改善了 TILOS 中

的时延模型， 并且实现了基于梯度的非线性优化。 其结果是 EinsTuner 以更高的

精度实现了更好的解决， 但是其付出的代价是降低了处理大规模集成电路的能力

（对于由 2796 个晶体管构成的加法器电路， 包含了超过 5600 个变量和超过 5600
个约束条件， 计算过程则花费了三天时间） [39]。 另外， 通过考虑短路功耗[40] 和

上升 /下降时间延迟单元[41]等， 许多其他工作也使尺寸优化得到进一步改善。
4. 应用多电源和多阈值电压

电源 VDD和阈值电压 Vth是使有源功耗、 泄漏功耗和电路性能之间平衡得到优

化的关键因素。 在运行阶段， 可以动态改变 VDD和 Vth， 以提高不同负载点的系统

功率效率， 详细内容在 9. 3. 1 节介绍。 在设计阶段则需要做大量的工作以解决高

速低功耗设计中的 VDD和 Vth优化问题。 目前已推导得到考虑短沟道效应和 Vth变

化的解析形式方程[58]。 以 VDD、 Vth和尺寸作为变量进行的灵敏度平衡分析结果

表明， 在延迟增大 20%的代价下， 可获得 40% ～70%的功耗节省[9]。 另一方面，
由于一个电路的全局性能一般只受到几条关键路径的制约， 而整个电路的路径时

延分布范围很广， 这也促使了多 VDD和多 Vth的使用[54]。 如图 9-3a 所示， 双 Vth技

术可以用低 Vth器件来对关键路径加速而在非关键路径采用高 Vth来抑制泄漏。 图

9-3b 显示了双 Vth优化对路径延迟分布的影响， 其目的是实现路径延迟之间的平

衡并加速关键路径。 该技术已在电路中得到广泛应用[55，56]， 通过在路径平衡中

结合多 VDD和晶体管尺寸缩放设计技术， 可以使优化空间得到进一步扩展。 通过

这种优化技术的研究， 目前已提出了几种算法， 可以在非关键路径上选择能够采

用高 Vth值而不影响系统整体性能的晶体管 （可以通过将一条非关键路径转换为

关键路径保证系统整体性能） [57]。 另一项工作结果表明， 对于有效的设计， VDD、
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Vth和尺寸的确定无需超过三个离散值[8]。

图 9-3　 采用双 Vth技术的高速低泄漏设计

a） 关键路径上的晶体管应用低 Vth值　 b） 双 Vth优化前后的路径延迟分布

5. 器件沟道长度采用非最小值

设计中通常都采用工艺允许的最小沟道长度。 到 130nm 技术节点， 这一直

　 　 图 9-4　 归一化 Ids泄漏与沟道

　 　 长度的关系

是传统的设计惯例， 但是现在由于泄漏电流的显著增加， 设计者不得不将器件分

成最小的和非最小的沟道长度以减小泄漏电流。 沟道长度的增加对设计电路的总

待机电流有很大的影响， 特别是如果它被广泛地应用到大量的器件中时。 图 9-4
所示为 100nm 工艺中源—漏泄漏电流与沟道长度的关系。 所有的泄漏电流值均

参照沟道长度为 15μm 的器件进行了归一化处

理。 将沟道长度从 100nm 增大到 150nm， 可以

实现约 60%的泄漏减小。 与双 Vth情况相似， 可

以在非关键速度路径上使用非最小化沟道长度

以平衡系统延迟分布。 采用非最小化沟道长度

的另一个优点是可以减小工艺波动对这些路径

的影响， 因为在更长沟道器件中， 沟道长度波

动的相对值减小了。 另外， 使用多阈值器件方

法将因为要包括附加的掩膜和更多的工艺步骤

而增大工艺费用， 而器件沟道长度采用非最小
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值的设计方法可以提供成本更低的方案。
6. 低功耗标准单元库和定制库产生

采用由功耗最小的元件形成的标准单元库极大地方便了低功耗系统的实现。
低功耗标准单元库中的单元采用能量高效的逻辑类型和定制尺寸形成， 并针对不

同的规范要求， 提供有适用于不同阈值电压的版本。 结果表明， 与采用通用标准

单元库得到的设计相比， 使用适当策略， 由逻辑综合器基于低功耗库产生的设计

具有更好的性能， 并使功耗得到改善[10]。 采用定制库的方式[52]则可以进一步克

服定制低功耗标准单元库尺寸固定的问题， 给设计提供了更大的灵活性。 基于按

需求产生的 ASIC 设计方法如图 9-5 所示。 其中根据性能评估的结果产生一个经

修正的单元库， 并将其用到基于单元的设计工具中。 该设计流程的特点是在版图

设计后再进一步确定晶体管尺寸， 即基于从初始版图中提取的信息来缩小单元尺

寸， 从而优化单元库。 采用这种方法， 可以消除采用通常固定库设计中存在的面

积和功耗冗余问题， 形成一个完全优化的物理设计。 据报道， 采用定制库的方

法， 可以使电路功耗的减小最大可达 77% ， 平均为 65% ， 并且不会增加

时延[53]。

图 9-5　 使用定制库的 ASIC 设计方法 （来源于参考文献 [52]）

7. 减小互连功耗

互连， 包括片上互连和封装引线， 已成为功耗的主要来源。 随着金属互连层

数的增加互连尺寸的缩小， 目前设计中金属互连电容已占据芯片总电容的

70% [2]。 另外， 由于动态功耗为 （C·V 2
dd × 频率）， 因此芯片工作频率的快速增

加进一步恶化了互连系统中的动态功耗。 注意， 互连感抗在电压翻转时并没有直

接消耗功率。 基于互连功能划分的下述三种互连是决定功耗的主要因素： 片上信

号线、 I / O 系统的互连和时钟分布网络。 为了减小他们的功耗， 业已从技术和设

计两方面提出了许多创新技术。 减小互连功耗的一种普遍方法是采用低电压摆幅。
这个技术被广泛应用到 I / O 系统中， 如低压差分信号 （Low-Voltage Differential
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Signaling， LVDS）。 LVDS 不仅节省功耗而且提高了 I / O 信号传输速度。 然而， 随

着纳米时代信号耦合噪声的急剧增加， 信号完整性考虑和设计开销制约了这一方

法在片上信号发送和时钟网络中的应用。 业已表明， 对全局信号互连， 通过改变

总线位置或者对翻转方式进行编码， 将使最坏情况下的耦合电容被最小化， 因此

采用总线改变和编码技术可以减小耦合电容上的功耗。 另一种考虑功耗影响的互

连设计方法是引入非正交的全局层， 减小总的信号互连长度。 例如， 在 X 结构

中[97]， 可以采用 45°的版图。 这种情况下， 可以节省约 20% 的总互连长度， 进

而可以减小相同比例的互连功耗[97]。

9. 2. 3　 设计阶段的存储器技术

单片随机存取存储器 （RAM） 和嵌入式 RAM 具有高密度、 低功耗和低成

本的特点， 为不同电子系统的改善起到重要作用。 现今， 微处理器设计中融合

了大量的存储器单元， 而存储器将消耗系统功耗预算的很大部分。 例如，
Alpha 21246 功耗预算的 30%和 StrongARM 功耗预算的 60%都用于缓存和存储

器结构[60] 。 对采用电池供电并且具有低占空比的设备， 存储器漏电流功耗甚

至可以占据系统总功耗的主要部分并且决定电池的寿命。 各种应用中对系统功

耗优化的需求， 使得低功耗存储器的设计成为一个发展迅速、 硕果显著的领

域。 9. 2. 3 和 9. 3. 3 节将分别介绍低功耗 SRAM 和 DRAM 的设计技术和运行

技术[6，31] 。
1. 低功耗 SRAM 设计

（1） 按块划分的字线和位线的局部激活。 局部激活是减小 SRAM 中大负载

的字线和位线充电电容的极为有效的方式。 只要将存储器阵列简单地分割为子模

块[14]， 就可以极大地减小字线和位线的负载。 然而， 由于需要附加的控制逻辑

和布线， 使得这个技术有极大的局限性。 其他技术则保持了存储器阵列的完整

性， 而重点在于译码逻辑的重构。 如图 9-6a 所示， 分割字线 （Divided-Word-
Line， DWL） 方式[15]采用两级分层行解码器结构。 在每次访问存储器期间， 只

有一条子字线被激活， 这样， 相比未分割的主字线模式， 一般只有 10% ～ 25%
的电容引入电路， 这就就相应地减小了功耗和字线时延。 DWL 方式在 1MB 以及

更高密度的 SRAM 中已被广泛地使用[14]。 为了进一步减小电容， 还可以采用将

DWL 和多行解码器及三级分层行解码方案结合起来的方法。 还有一种单个位线

交叉点单元激活 （Single- bit- line Cross- point cell Activation， SCPA） 结构[59] 的方

式， 即通过单个单元激活来实现位线电流最小化。 如图 9-6b 所示， 存储器存取

仅激活 X 和 Y 地址控制的交叉点上的那个 SRAM 单元。 据报道， 与传统的 DWL
结构相比， 采用 SCPA 实现的 16MB SRAM 可以减小 36% 的激活电流和 10%
的面积。
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图 9-6　 按块分割字线的局部激活方案

a） DWL 结构　 b） SCPA 结构使用的 SRAM 单元

（a 来源于参考文献 [15]； b 来源于参考文献 [59]）

（2） 脉冲操作。 脉冲字线 （Pulsed Word Line， PWL） 操作可以将工作时的

占空比降低到读和写操作所需的最小时间[61]， 因此就减小了存储器存取期间的

动态功耗。 图 9-7a 显示的是 PWL 的部分电路图和时序图。 该电路中的地址转换

检测 （Address Transition Detection， ATD） [6]单元用来检测地址和检测信号转换，
并产生脉冲信号。 电路图中所示的 XD 脉冲在 ATD 上升时形成， 并通过 X 解码

器和读出放大器控制字线操作。 ATD 脉冲产生电路如图 9-7b 所示。 这个脉冲电

路也可以用于高容性负载预解码线、 写总线、 位线和读出电路[16-20]。

图 9-7　 PWL 操作

a） 部分电路和时序图　 b） ATD 脉冲产生电路

（a 来源于参考文献 [61]； b 来源于参考文献 [6]）

（3） 降低 VDD时的单元驱动方案。 减小电源电压能够有效地抑制 SRAM 的动

态和静态功耗， 因此， 在过去的十年间， 出现了许多工作电压低于 1V 的低功耗

SRAM。 为了在电源电压为0. 5 ～ 0. 8V 时实现 100MHz 操作， 设计中采用了各种
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各样的单元驱动形式， 如驱动源极互连 （Driving Source Line， DSL） [11]， 负字线

驱动 （ Negative Word- line Driving， NWD） [12] 以 及 升 压 接 地 补 偿 数 据 存 储

（Boosted Offset- Grounded data Storage， BOGS） [13]。 图 9-8 显示的是 DSL 和 NWD

图 9-8　 DSL 和 NWD 方案

a） DSL 单元和读 / 写周期时序图　 b） NWD 单元和读 / 写周期时序图

（a 来源于参考文献 [11]； b 来源于参考文献 [12]）

的单元电路图以及工作波形。 DSL 方式是在读取操作期间， 将交叉耦合反相器的

源极互连连接到负电压 VBB上， 而在写操作期间源极互连悬空。 这样， 单元的读

取时间由于栅源电压增加和晶体管源———衬底结的正向偏置的提升而得到了改

善。 由于交叉耦合反相器对中的 NMOS 晶体管处于未激活态， 写周期也同样得

到了改善。 NWD 方式使用了截止栅压为负的低 Vth导通管 （Q1和 Q2）， 和提升了

栅压（VCH > VCC）的高 Vth交叉耦合反相器对来实现存取时间的改善和待机泄漏电

流的减小。 通过对栅源偏置和 Vth的控制， 与常规的单元相比， DSL 和 NWD 方式

在低于 1V 的电源电压下提高了存储器的工作速度， 并且抑制了静态待机泄漏电

流。 然而， 这些方案的应用中包括了几种系统开销， 如 DSL 方式下产生负电源

电压的电荷泵运行效率低和 NWD 方式下从提升电压增加的存储节点到位线的高
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泄漏流。 BOGS 就是为解决这些问题而提出的另外一种单元驱动电路。 其中将数

据存储节点对的电势从 0. 5V / 0V 变到 1. 3V / 0. 65V， 这样就消除了产生负的源极

互连电压的需求。 调整位线预充电和字线驱动之间提升的电势， 可以避免从电压

增加的存储节点到位线的泄漏。 该方法同样也使用了循环充电的方式以节省源线

电压控制电路的功耗。

图 9-9　 高速低功耗读出放大器设计

a） PMOS 交叉耦合放大器设计　 b） 电流读出放大器设计

（a 来源于参考文献 [62]； b 来源于参考文献 [63]）

（4） 低功耗读出放大器设计。 I / O 线上的读出放大器一般消耗 1 ～ 5mA 的直

流电流[6]。 为了获得更高的数据流量， 高速处理器会增加其 I / O 线的数目， 这

样读出放大器上的功耗将成为芯片总功耗中一个很大的组成部分。 如图 9-7 所

示， 通过仅在脉冲高电平期间使电路工作， 这种脉冲操作方案可以有效地减小读

出放大器的功耗。 图 9-9a 所示为一种 1989 年提出的锁存型 PMOS 交叉耦合读出

放大器设计[62]。 与通常的电流镜运放对相比， 这种设计使读出时延减小了

50% ， 并且使全输出摆幅时的电流减小了 80% 。 为了稳态工作， 需要精确的时

序来控制均衡器， 从而使该放大器输出达到平衡。 图 9-9b 所示为另一种高速读

出放大器的设计[63]。 该放大器读出的是位线电流差异而不是电压差。 采用这种

设计， 可检测的数据线电压摆幅降低到小于 30mV。 与常规的要求电压摆幅为

100 ～ 300mV 的电压型读出放大器相比， 在延迟时间固定为 1. 2ns 的情况下， 这

种电流型读出放大器设计节省了 60%的功耗[64]。 因为这种设计中的位线电压保
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持相等， 读出放大器本身拥有均衡的功能， 因此简化了工作的时序控制。
2. 低功耗 DRAM 设计

在过去的 10 年中， 电路技术的持续发展， 使 DRAM 在容量不变的前提下，
功耗减小了两到三个数量级。 与 SRAM 的情况相似， DRAM 中减小的动态电流有

助于实现低功耗、 低结温和低成本封装。 充电电容和工作电压的减小已成为控制

DRAM 动态功耗的主要技术。 同时， 亚阈区电流抑制措施， 如待机负栅源偏置

等， 将是未来电池供电的 DRAM 系统中必不可少的[6]方法。
作为 VLSI 存储器系统中的关键部件， DRAM 和 SRAM 在工作、 结构和功耗

产生原因等方面都是相似的。 因此， 它们可以共享许多相似的降低功耗技术。 因

为本章节已对低功耗 SRAM 设计进行了讨论， 因此， 下面只对 DRAM 设计阶段

和运行阶段的功耗控制进行简要叙述， 而着重于专门针对 DRAM 结构的设计

技术。
（1） 充电电容的减小和刷新时间的延长。 与 SRAM 中的 DWL[15] 和

SCPA[59] 相似， 分块的数据和字线的局部激活技术可以用来减小充电电容。
这就降低了动态功耗， 并提高了存储器访问时的信噪比。 图 9-10a 和图9-10b 分

别所示为采用 DRAM 数据线和字线局部激活的电路示意图[87，88]。 在这些方法中，
数据和字线被分割成多个部分。 这些子块由附加的控制逻辑激活， 例如部分数据

线激活中的 Y 解码器和部分字线激活中的行选择线 RX。 共享的 I / O、 读出放大

器和解码逻辑有助于减小控制电路的系统开销[87]。 配合部分激活方案一起使用

的另一种静态电流减小技术是刷新时间的延长[87]。 通过灵活地控制数据线的子

片段， 可以延长存储器刷新时间而不会影响正常的操作。 这是通过在刷新周期控

制数倍于普通周期中同时激活的阵列数实现的。 自刷新时间的延长使得刷新电流

和 DRAM 静态功耗均得到减小。
（2） 工作电压的减小。 受面积尺寸和低功耗需求的驱使， DRAM 电源电压

已经从 20 年前的 12V 减小到现在接近 1V 的水平。 然而， 进一步缩小到 sub-1V
范围则面临着巨大的挑战， 因为此时将会产生工作速度的衰退和 Vth的减小引起

泄漏功耗的恶化。 克服这些困难的关键在于高速读出放大器与存储器操作的设计

以及有效的亚阈区泄漏抑制策略， 这些内容将在后面的运行阶段的存储器低功耗

技术部分进行介绍。 另外， 对数据线采用 VDD / 2 预充电的方式[89]， 在减小电压

摆幅的情况下可将数据线功耗减小一半。 同时， 存储和预充电时引起的较大尖刺

电流也被减半， 从而可以实现低噪声操作。 最后， 在各种各样的存储器功耗控制

技术中必不可少的一项技术就是片上降压转换器， 可以产生所需的不同电压， 如

（VDD / 2） 数据线操作方案中的预充电电压。 这些转换器在负载电流快速变化的

情况下提供稳定且精确的输出电压[6]。
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图 9-10　 DRAM 功耗减小的部分激活方案

a） 多次分割数据线的部分激活　 b） 多次分割字线的部分激活

（a 来源于参考文献 [87]； b 来源于参考文献 [88]）

9. 3　 运行阶段的低功耗技术

9. 3. 1　 运行阶段的系统级和结构级低功耗技术

基于如工作负载这样的实时操作信息， 运行阶段的系统级低功耗技术主要用
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来优化系统管理策略。 这些技术包括与功耗相关的不同动态安排方案 （根据估

计的执行时间来安排任务[21] ）、 动态功耗管理 （ Dynamic Power Management，
DPM） （动态地重新配置一个电子系统， 以最小数量的有源元件提供要求的服

务[22]）、 以及通信网络应用中与功耗相关的布线[23]。
在结构级中， 如果是通过反馈环路控制 VDD和系统时钟频率来执行一个特定

的任务， 采用动态电压和频率缩小技术 （Dynamic Voltage and Frequency Scaling，
DVS， 也称为 DFS 和 DVFS） [24]是广为人知的功耗减小方法。 为了进一步减小空

闲期间的泄漏， 可以采用动态 Vth缩放 （Dynamic Vth Scaling， DVTS） [25] 方法， 通

过体偏置控制的方式实现阈值电压的自适应调整。 衬底正偏 （Forward Body Bias，
FBB） 和定向自适应衬底偏置 （Adaptive Body Bias， ABB） 已用作为通常衬底反偏

（Reverse Body Bias， RBB） 控制的增强技术。 FBB 具有我们期望的改善晶体管短

沟道效应的效果， 这样就减小了对特征尺寸变化的敏感度[85]。 为了补偿芯片范

围内的参数波动效应， 提出了芯片内 ABB （WID- ABB） 技术。 该技术集成有相

位检测器并且分别给每个电路模块提供合适的衬底偏置。 ABB 和 WID- ABB 的作

用效果如图 9-11 所示。 只采用 ABB 技术就可以使芯片范围频率分布的标准偏差

σ 减小 7 倍， 结合采用 WID- ABB 技术， 可以使 σ 再减小三倍， 从而在最高的频

率窗口下几乎 100%的芯片都满足要求[86]。 VDD和 Vth跳跃技术与 DVS 技术类似。
该技术将 VDD和 Vth调整为由软件反馈环控制的几种离散值[26]。

图 9-11　 ABB 和 WID- ABB 控制对泄漏与频率分布的影响 （来源于参考文献 [86]）

FBB 和 ABB 技术不是没有问题。 衬底噪声将对电路性能产生影响， 除非对

衬底偏置电源进行很好的去耦处理， 使其像一个独立的电源。 但是去耦需要占用

布线资源， 同时去耦电容还会增大芯片面积。 如果 FBB 将体电压抬升得太高，
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使晶体管的结正向偏置， 还会有发生闩锁的危险。 FBB 也会增加结电容并增加

芯片的动态功耗。 自适应衬底负偏置是低功耗设计愿意采用的方式。 衬底负偏置

减小了结电容和亚阈区泄漏， 因此能改善动态功耗和待机功耗。
为了使衬底偏置能起到作用， 必须使晶体管在较高的体效应下才会开启， 这

样负的衬底偏置将会提升 Vth， 从而减小泄漏电流。 栅感应漏泄漏 （GIDL） 在

90nm 节点和尺寸更小的工艺中影响将会明显。 GIDL 改变了器件的亚阈区曲线，
使得泄漏电流随着栅驱动的减小而增加。 衬底偏置加剧了这个效应， 使衬底偏置

起了负面作用 （见图 9-12）。

图 9-12　 为了使衬底偏置效应发挥作用， 晶体管必须进行调整

对于可靠性要求较高的服务器类高性能微处理器， 需要进行可靠性老炼。 许

多情况下， 由于电源功率有限， 为了防止老炼过程中只有一部分得到老炼， 就要

限制同时老炼的器件数。 这严重限制着老炼的产量， 迫使设计者通过牺牲性能的

途径来减小功耗， 使得同一个烘箱中， 器件中更多的部分可以同时得到老炼。 如

果采用衬底负偏置可以用来减小老炼中的亚阈功耗， 这样设计者就无需牺牲性能

来方便微处理器的老炼[104]。
时钟分布网络是另一个主要的功耗源， 特别是在高性能微处理器设计中。 在

72W 600MHz 的 Alpha 处理器中， 一半功率消耗在时钟网络上[93]。 在解决这个问

题的各种方法中， 时钟门控[75]是一项重要的针对运行阶段的结构级低功耗技术。
该技术通过阻止逻辑模块中的不必要活动以及消除时钟网络中不必要的功耗， 使
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得与时钟有关的有源功耗得到有效的最小化。 虽然只要在电路中插入开关就可以

很方便地实现时钟门控， 但是给结构级优化带来了许多问题， 包括采用最少总互

连长度的时钟树构建、 时钟的时序约束管理、 门控时钟网络不对称的最小化等。
除了时钟门控， 还提出了新的共振时钟结构， 使用耦合行波和驻波振荡器或者基

于螺旋电感的共振网格[94-96]。 在这些方法中， 电磁能量在 LC 系统中振荡而不是

像 RC 那样转化为热， 因此， 减少了功率损耗。 在谐振频率为 1. 1GHz 时， 可以

获得高达 80%的时钟功率节省[96]。

9. 3. 2　 针对运行阶段的电路级低功耗技术

1. 在运行阶段使用层叠效应

与设计时将单个器件变为层叠器件的强制层叠方法相似[27]， 针对运行阶段

的各种其他低功耗技术通过将待机模式下的电路转换为层叠结构也能从层叠效应

得到好处。 考虑到在不同的输入向量作用下电路的泄漏功耗在较大范围变化较宽

图 9-13　 应用输入向量控制电路内部节点的方法

a） 插入多路复用器 （简化为与门） 　 b） 门调整使输出控制成

为可能。 （来源于参考文献 [45]）

广[42]， 这些技术的目标是通过使待机状态的器件采用低泄漏输入向量的方法来

减小门泄漏。 为了获得与最小泄漏功耗相对应的输入向量， 业已提出了大量的算

法， 包括置信水平给定时的随机采样[42]、 原始估计[43]、 以及基于可观察性泄漏

测量[44]和布尔网络建模[45] 的启发式搜索。 对 32 位静态 CMOS Kogg- Stone 加法

器， 如果在输入端施加一个特定的输入向量， 可以实现高达 20% 的泄漏减

小[46]。 对于具有较大逻辑深度的电路， 已使用基于多路复用器插入和栅调整的

方法来对内部节点实施控制[45]。 如图 9-13a 所示， 多路复用器的插入可以实现

对内部节点 X 的存取。 图中采用一个与门作为多路复用器， 因为多路复用器的

一个输入电平是固定值。 图 9-13b 介绍了两种调整全互补 CMOS 门的方法， 使得
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在待机状态下， 器件输出端连接到 1 或 0。 采用这种方案， 层叠效应使调整后

的门和它的扇出门的泄漏得到减小。 采用这两种方案的应用输入向量控制的基

准电路以降低速度和增大面积为代价， 节省了 10% ～ 70% 的泄漏功耗[45] 。 除

了这些针对内部节点的方法， 另一种方式是在高泄漏状态下给这些内部门插入

一个串联的低 Vth开关[44]。 在待机期间， 这个串联泄漏控制开关切断了那些输入

向量控制不能控制的泄漏门。
2. 多阈值 CMOS （Multi- Threshold CMOS， MTCMOS）
在电路级， 有代表性的针对运行阶段低功耗技术是多阈值 CMOS （MTC-

MOS） [64]、 可变阈值 CMOS （Variable- Threshold CMOS， VTCMOS） [65]、 动态阈值

CMOS （Dynamic- Threshold CMOS， DTCMOS） [66]和其他的衍生技术。 这些技术通

过在待机模式下插入串联电阻或者增加器件阈值电压 Vth的方法来减小待机泄漏

电流。 如图 9-14a 所示， MTCMOS 通过串联高 Vth功率开关的方式关断了低 Vth逻

辑模块。 为了平衡工作时延和面积开销， 需要一个尺寸合适的高 Vth开关。 为此，
人们开发出了一种层次化的尺寸确定算法， 针对给定的时延约束， 使总的硅面积

最小[67]。 MTCMOS 技术已成为众多低功耗设计中的一项非常有效的技术。 然而，
当 VDD减小到 1V 以下时， 由于高 Vth器件的开启电压要求较高的电压， 将导致

MTCMOS 的效率不断降低， 并且最终会失去作用。 对未来的低压工作条件， 先

后提出了包括超级截止 CMOS （ Super Cutoff CMOS， SCCMOS） [68] 和栅压升高

MOS （Boosted- Gate MOS， BGMOS） [69]在内的改进结构， 使基于功率开关的泄漏

抑制方案可以继续发挥效用。 SCCMOS 方法是给待机模式下的低 Vth开关施加负

的栅源偏置电压， 而 BGMOS 方法则使用升高的栅源过驱动电压以加速高 Vth开关

的动作。 这两个方法都有效抑制了低 VDD时的泄漏电流， 但是以额外的电平设计

开销为代价。 另外， 曲折型超截止 CMOS （Zigzag Super Cutoff CMOS， ZSCMOS）
和曲折型栅压升高 CMOS （ Zigzag Boosted Gate CMOS， ZBGCMOS） 方法作为

SCCMOS和 BGCMOS 的衍生技术也被提出来以改善上电时间[76]。
3. VTCMOS
VTCMOS 技术如图 9-14b 所示， 针对不同的工作模式， 通过调整工作电路的

衬底偏置来得到期望的阈值电压。 与 MTCMOS 相比， VTCMOS 要求的面积开销

更小， 并且衬底中的瞬态电流远小于从电源中抽取的动态电流。 因为 VTCMOS
的动态工作不受泄漏控制的影响， 因此 VTCMOS 的应用不会受到电源电压缩小

的限制。 然而， 随着技术朝更小的沟道长度发展， 衬底偏置控制对 Vth的影响变

得更弱[70]。 衬底反偏置对短沟器件的影响， 增加了芯片内 Vth的分散性， 从而减

小了这一技术的有效性[71]。 其结果是， 使用正向偏置就成为未来实现 VTCMOS
的首选设计选择[6]。
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图 9-14　 针对运行阶段的电路级低功耗工作方法

a） MTCMOS　 b） VTCMOS　 c） DTMOS

4. DTCMOS
虽然像 MTCMOS 和 VTCMOS 这类常规低功耗电路技术一直在不断发展以满

足未来设计的要求， 但 DTCMOS 技术则是在搁置了十年后才获得了电压低于 1V
电路设计的青睐。 如图 9-14c 所示， 1994 年提出的 DTCMOS 技术采用的是将栅

和衬底相连这样一种新颖的 MOSFET 工作方式[72]。 这种连接方式使器件的 Vth与

栅压密切相关。 在动态工作期间， Vgs增加时， Vth会降低， 从而能够提供比采用

低 VDD的标准 MOSFET 更大的电流驱动能力。 另一方面， 空闲时的零 Vgs会使 Vth

升高， 可以有效地抑制泄漏电流。 但是， 为了防止过大的衬底电容和衬底电流，
DTMOS 的栅压必须小于约一个二极管正向电压 （在室温下为 0. 7 V）， 这就限制

了这一技术在采用较高 VDD的设计中的应用。 采用 SOI 有助于减小结横截面积，
缓解正向偏置的危害。 已经提出了几种方法来消除低电压工作的限制， 包括使用

辅助的 MOSFET 或二极管将衬底-源钳位为正向偏置、 或限制它的瞬态效应 [73]。
当未来的低功耗设计要求低电压工作时， DTCMOS 将成为一项有竞争力的技术。

9. 3. 3　 针对运行阶段的存储器低功耗技术

1. 运行阶段的低功耗 SRAM
（1） 通过 SSI 抑制外围电路泄漏。 存储器外围电路是由多个相同的电路模块

组成的， 在待机期间， 由于总沟道宽度很大， 这些模块将成为多条很严重的泄漏

路径。 即使在动态工作模式下， 除了一小部分被选的模块， 这些电路中的其他大

部分都处于非激活态。 这些特点使采用简单而有效的亚阈区电流控制成为可能。
许多降低逻辑电路泄漏电流的技术， 如栅———源背偏、 衬底———源背偏、 多 Vth

和功率开关技术都已在存储器外围电路泄漏抑制中得到了广泛使用[91]。 作为这

些技术应用的一个实例， 图 9-15 所示为源极开关阻抗 （Switched- Source Imped-
ance， SSI） 方案[77]， 它关断了空闲期间的控制电路泄漏路径。 图 9-13b 中采用
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电平固定的输入缓冲器将内部节点驱动到预定的电平。 图中的 MC、 MS和标为阴

影的反相器都是高 Vth开关。

图 9-15　 SSI 方案和它在存储器中的应用

a） SSI 电路结构　 b） 应用到存储器外围电路泄漏抑制

中的 SSI （来源于参考文献 [77]）

（2） 可变阈值的泄漏抑制方案。 在电路级泄漏抑制措施中， 可调节的体偏

置控制具有保持存储在锁存电路中数据的特性， 因此被应用在存储器阵列中以

减少亚阈区泄漏电流。 与 VTCMOS 技术相似， 未被选中的存储器单元的衬底电

压被反向偏置以获得待机时的高 Vth。 图 9-16a 所示为是动态泄漏关断 （Dynamic
Leakage Cutoff， DLC） 方案的电路图和时序图[78]。 DLC 使未被选中的 SRAM 单

元的衬底施加偏置， 对 VNWELL大约为 2VDD， 对 VPWELL约为 - VDD。 图 9-16b 所示为

自 动 背 栅 控 制 MT- CMOS （ Auto- Backgate- Controlled MT- CMOS， ABC-MT-
CMOS） 技术的配置[79]。 在 Q1、 Q2 和 Q3 开启而 Q4 关断时， 动态工作电压为

1V。 在待机模式下， Q4 开启而其他管子关断。 ABC-MT- CMOS 的 VDD轨和地轨

被二极管 D1 和 D2 钳位。 在反向偏置电压 VD1 = VD2 = 1. 15V 时， 泄漏电流被减小

到 20pA / cell。
（3） 门控电源和超低待机电源电压方案。 在结构级， 降低 SRAM 运行期间

泄漏电流的技术包括门控关断闲置部分存储器的电源电压或者使得使用频率很低

的部分进入睡眠待机模式。 这些方法使泄漏功耗的降低与 VDD成二次方关系， 并

且在编译器级的缓存活跃率分析的帮助下实现了优化的功耗———性能折衷。 缓存

延迟技术在缓存互连门控中应用了适当的时序策略， 以适当的性能损失节省

70%的泄漏[28]功耗。 如图 9-17a 所示， 为进一步开发利用控制缓存泄漏电流技

术， 可以采用将未激活的缓存单元分配到低功耗模状态下， 使 Vdd得到降低， 但

是仍然可以保持存储器中的数据[29]。 图 9-17b 所示的双轨待机方案是为超低功
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图 9-16　 动态泄漏关断和自动背栅控制 MT- CMOS
a） DLC 方案的电路图和时序图　 b） ABC-MT- CMOS 电路的配置

（a 来源于参考文献 [78] 　 b 来源于参考文献 [79]）

耗应用提出的， 在待机期间， 整个 SRAM 模块被推入到待机电源电压为 300mV
的深度睡眠。 在这种超低的数据保持电压下可以减小超过 90% 的泄漏功耗[30]，
同时也说明了 0. 13μm 工艺中 300mV 电压就可以实现稳定的数据保持， 而数据

保持电压 （Data Retention Voltage， DRV） 与阈值电压和沟道长度的工艺波动之

间近似呈现出线性增加的关系。
2. 运行阶段的低功耗 DRAM
（1） 外围电路功耗的减小。 正如前面提到的， 逻辑电路泄漏电流降低技术，

如栅———源背偏、 衬底———源背偏、 多 Vth和功率开关方式等， 对存储器外围电
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图 9-17　 采用超低待机电源电压的 SRAM 泄漏抑制方案

a） 处于睡眠的存储器电路　 b） 双轨 SRAM 待机方案和工艺对 DRV 的影响

（a 来源于参考文献 [29]； b 来源于参考文献 [30]）

路泄漏抑制来说是很有效的方法。 另外， 提高片上电压转换器的转换效率并且使

它们的待机电流最小对低功耗 DRAM 设计非常重要。 这是因为高速低压 DRAM
设计严重依赖于提升各种电流驱动和抑制亚阈区电流的方法。 这些方法一般要求

多个电平， 例如背偏置、 基准和预充电电压[6，90，91]。
（2） 刷新时间延长和循环充电。 如 9. 2. 3 节提到的， 延长刷新时间间隔可

减小刷新电流。 该方法通过部分数据线激活技术来实现， 可为阵列操作提供灵活

的控制[87]。 循环充电是在刷新期间减小容性数据线功耗的另一种方法。 其中，
在一个阵列中使用并且在传统情况下每个周期泄放的电荷被转移到另一阵列得到

再利用[90]。
（3） DRAM 单元的栅———源补偿驱动方案。 提升的读出地 （Boosted Sense

Ground， BSG） 和负字线 （Negative Word- Line， NWL） 技术作为 DRAM 单元中

应用的栅———源补偿驱动方案已广为人知。 这两种技术都通过动态的改变 DRAM
单元中晶体管的 Vth来得到期望的动态驱动电流和较小的亚阈区电流。 如图 9-18
所示， 在待机期间， BSG 将未选中单元的数据线电压抬高了 ΔVDL， 而 NWL 将栅

电压减小了 ΔVWL。 在待机状态下增加的 Vth可以抑制单元的泄漏电流并使 DRAM
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单元中低 Vth晶体管的使用成为可能。 在上述对比中， 常规方案的 Vth取为 1V 而

BSG 和 NWL 则为 0. 5V。 NWL 中 ΔVWL的产生相对容易些， 因为与 BSG 中数据线

电流沉相比， NWL 中有字线放电电流。 但是， 这两种方法都增加了未选中单元

的栅氧应力[92]。

图 9-18　 DRAM 单元驱动方案的对比 （假定 Vth0 = 1V，

并且存储电压为 1V） （来源于参考文献 [92]）

9. 4　 低功耗设计的技术革新

对未来的设计来说， 技术进步导致的尺寸缩小加剧了功率泄漏问题， 但

是改进的 CMOS 技术也给设计者提供了实现低功耗的工艺途径， 包括高 V th

的选择、 厚栅氧和多阱的选用， 这也方便了具有自适应性特点的衬底偏置方

法的使用。 随着对传统 CMOS 的突破， 技术革新带来了许多新颖的器件和制

造工艺， 包括 SOI、 双栅器件和应变 Si。 新的组装技术， 如系统级封装

（ System- in- a- Package， SiP） ， 有助于减小封装和板级电容并实现低功耗系统

集成。

9. 4. 1 　 新颖的器件技术

晶体管尺寸缩小的主要困难在于关态泄漏的控制。 为了解决这个问题，
人们提出了多种先进的器件结构， 例如全耗尽 SOI （例如超薄衬底器件 [100] ）
和双栅结构 （例如 FinFET[101] ） 。 其中， FinFET 的工艺流程和版图结构与常

规 MOSFET 相似， 同时具有优良的可缩放性， 因此被认为是 ～ 10nm 栅长器

件技术的最佳选择。 FinFET 的结构如图 9-19a 所示。 它一般使用 SOI 结构的

衬底制造， 栅跨在一个鱼鳍状的衬底上， 在鳍的两侧形成两个自对准沟道。
鳍的顶部一般覆盖着硬掩膜并且不是沟道的部分。 鳍的高度 （H in） 确定了

器件的宽度。 采用多个鳍的组合就可以实现不同宽度的器件。 由于使用双栅
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控制很薄的沟道， 从而有效地抑制了器件的短沟道效应。 FinFET 器件的其

他优点包括： 由于本征掺杂沟道中的载流子迁移率更高， 因此电流更大； 另

外由于同时消除了耗尽电容和结电容， 因此电容更小。 这样， 由于双栅特性

抑制了亚阈区泄漏， FinFET 的待机功耗减小。 而且， 因为 FinFET 的驱动电流

比常规体硅器件更高， 就可以减小电源电压， 与体硅 CMOS 的同一性能匹配，
这样也可以极大地减小了电路的有源功耗。 图9-19b所示结果表明， 与经典的

体硅工艺相比， 使用 FinFET 和 UTB 器件的 FO4 反相器的功耗得到明显减小。
使用 FinFET 减小的能量损耗可以高达 60% 。 由于 FinFET 结构具有优良的可缩

放性和重要的电路性能优势， 在 65nm 技术节点 （约 25nm 的物理栅长） 的 IC
制造中就会采用[102] 。

图 9-19　 FinFET 结构和潜在的节省有源功率的优点

a） FinFET 三维示意图　 b） 几种技术之间的性能比较 （来源于参考文献 [102]）

除了 SOI 和双栅器件， 其他的技术革新包括低 k 介质 （气隙 Cu 技术） 和为

90nm 以及更小工艺新开发的有氮化硅 “帽” 的应变硅技术。

9. 4. 2　 组装技术革新

由于本身存在较大的电容， 所以 I / O 系统消耗了大量的功率。 封装衬底和

印制电路板中的互连比芯片上的互互连长得多， 与它们相关的电容达到芯片上

电容的两倍。 新型的组装技术和接口信号设计技术， 例如系统级封装 （ SiP）、
三维集成、 RF 无线连接和光学互连[98] ， 给低功耗系统集成提供了希望。 在这

些开发的技术中， SiP 方法可以将多个不同种类的芯片和 RF 无源元件集成在

同一个封装结构中[99] ， 极大地减小了 I / O 功耗而实际上不要求开发新的设计

原理。
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9. 5　 未来超低功耗设计的展望

随着具有优越便携性能和智能化特点的计算 /通信设备的不断广泛使用和持

续发展， 这一趋势将继续推动系统设计进入更低功耗的阶段。 除了前面介绍的技

术进步可以进一步适应器件尺寸的缩小以满足下一代应用的需要， 本节介绍对未

来超低功耗设计影响最重要的几种可能领域和技术。

9. 5. 1　 亚阈区电路工作

由于亚阈区电路工作的功耗远小于通常的强反型电路， 对未来采用非电

源供电的设计来说是一个强有力的待选对象。 与常规的 CMOS 逻辑相比， 亚

阈区电路还具有跨导增益大以及近似理想的静态噪声容限的优势。 然而， 由

于没有反型导电沟道， 如果不能采取适当的控制措施， 亚阈区电路对电源电

压、 温度和工艺波动的敏感度将高得令人却步， 这就限制了这一技术的近期

使用。 在克服这些困难的努力中， 人们提出了一些亚阈区逻辑， 包括可变

V th亚阈区 CMOS （VT- sub- CMOS） 和亚阈区动态 V th MOS （ sub- DTMOS） 逻

辑。 如图 9-20 所示， VT- sub- CMOS 逻辑采用了一个附加的稳定性设计方

案， 用一个稳定电路来监测因温度和工艺波动引起的晶体管电流的任何变化，
并且给衬底施加一个合适的偏置。 VT- sub- CMOS 的逻辑电路和稳定电路都工

作在亚阈区。 9. 3. 2 节中引入的 DTMOS 逻辑对低电压工作来说是一个引人注

目的待选者。 与亚阈区 CMOS 逻辑相比， sub- DTMOS 的栅电容较大， 但是它

提供有高得多的动态电流。 这两个亚阈区逻辑系列的功率延迟积 （ PDP） 相

似， 但是在维持相同的能量 /翻转比的情况下， sub- DTMOS 可以工作在较高的

开关频率下。 VT- sub- CMOS 和 sub- DTMOS 对工艺和温度的波动都可以实现期

望的鲁棒性和容限， 但是付出的代价是要采用额外的稳定电路， 并增加了工艺

的复杂度[32] 。

图 9-20　 采用了稳定方案的 VT- sub- CMOS 逻辑 （来源于参考文献 [32]）
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9. 5. 2　 容错设计

随着器件尺寸的缩小和电源电压的降低， 未来的器件和互连将存在会遭遇更

大的工艺波动以及更容易遭受到如自然辐射和电噪声等外部干扰攻击的弱点。 将

工作中要求 100%的正确率放宽到允许适当的错误率， 可以极大的减小设计费

用， 但是同时要求具有一定容错能力的可靠的超低功耗设计。 迄今为止， 不同设

计级别和应用领域中已采用了许多容错方案， 例如， DRAM 设计和通信过程中的

纠错码 （Error Correction Code， ECC）、 采用硬件 （三重表决方案 （TMR）、 看门

狗处理器设计、 和动态执行验证结构 （Dynamic Implementation Verification Archi-
tecture， DIVA） [33]） 和软件方式 （同步冗余线程处理器 （SRT） [34]） 冗余方法的

计算机结构验证方案等。 未来的鲁棒性超低功耗系统将如目前的系统低功耗设计

方式那样， 将综合使用各种容错方案。

9. 5. 3　 异步设计与同步设计

过去的 20 年中， 同步时序方法已经成功实现了 VLSI 设计的规模按照指数规

律持续增长， 并取得了现代处理器设计、 构建完善的设计方法学、 以及解决和优

化同步问题的先进计算机辅助设计工具等方面的杰出成就。 然而， 当设计者的目

标进一步迈向几 GHz 的高工作频率和复杂度增加的更大系统， 而同时允许的功

耗却受到制约， 常规的同步方法不可避免地遇到了严重的问题。 时钟控制不确定

性和时钟分布网络的功耗是减小系统设计费用的主要阻碍。 工艺波动的增加也损

害着同步系统的性能， 更严重的是在所有的其他环境中必须执行最坏情况时序。
由于在提高功率的利用效率方面异步设计具有相当的潜力， 最近几年异步设计方

法又重新引起人们注意， 得到了广泛的研究[80-83]。 与同步方法相比， 异步设计

的特点是仅在有效工作的情况消耗功率、 针对典型情况而不是最坏情况优化子组

元件、 更低的噪声和电磁辐射、 以及全局时序协调的困难较小[80，81]。 异步设计

特别适合于计算负载波动具有不确定性以及最坏情况与典型条件下性能有巨大差

别的应用[80]。 目前从完全的异步电路到全局异步和局部同步 （Globally Asyn-
chronous and Locally Synchronous， GALS） [84] 系统， 都存在着可能的解决方法。
GALS 源于同步结构的改进。 作为一个中间级， GALS 减小了设计方法转换的困

难， 占用更小的面积， 但是要比全异步方式消耗更多的功率[82]。

9. 5. 4　 栅感应泄漏抑制方法

在 130nm 技术中， 栅泄漏电流仍然不是主要的泄漏部分。 但是随着薄氧化

层厚度 tOX不断快速缩小的趋势， 栅氧隧穿泄漏和栅感应漏泄漏 （GIDL） 很快就

会达到与亚阈区电流相比拟的程度。 为了将其置于可控状态， 需要采用有效的技
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术。 传统的泄漏减小技术， 例如减小电源电压和关断未使用的部分， 仍然是应对

新泄漏成分的有效手段。 栅泄漏抑制的现有其他方法包括引脚重排[36] 和电场弛

豫 （Electrical Field Relaxation， EFR） [37]方法。 引脚重排技术利用了栅泄漏与非

传导层叠中 “关断” 器件位置的依赖关系。 引脚重排优化结果表明， 待机栅泄

漏得到 22% ～82%的减小， 并且运行器件的栅泄漏也得到高达 25% 的减小[36]。
通过使 SRAM 单元晶体管的栅漏电压从 1. 5V 减小到 1V[37]， EFR 方法使 GIDL
电流减小了 90% 。 应用双 tOX是在未来高速、 低功耗 DRAM 设计中建议采用的一

项技术， 其中外围电路中采用薄 tOX有助于实现更快的操作， 而核心单元采用厚

tOX确保了稳定的工作并抑制栅隧穿泄漏电流。 同样， 采用双 Vth和双 VDD可以满

足 RAM 单元和外围电路的不同要求， 实现对存储器性能和功耗的优化设计。 除

了电路改善， 未来在技术层次的创新， 例如新的有低泄漏和高介质常数特点的栅

介质材料的开发， 可能是最期望的方法[103]。
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第 10 章　 可制造性设计

10. 1　 引言

随着纳米 CMOS 技术特征尺寸的缩小， 工艺可制造性已经跟不上缩小的要

求。 进入亚波长阶段， 这种差距变得更大， 使得它很难实现大多数图形结构的

光刻[4] 。 一些图形结构甚至更难实现完美光刻， 这会导致光学失真， 而这些

失真在某些情况下会引起成品率下降和性能退化[2] 。 业界迄今依然依赖于光

学邻近修正 （OPC） 和其他分辨率扩展技术 （RET） 来解决亚波长阶段的这种

差距 （见第 3 章中 OPC 和 RET 的内容）。 然而， OPC 的修正能力是有限的，
这就将芯片开发过程中提高设计成品率这一重要任务留给了设计者。 设计者必

须充分了解光刻步骤， 以生成失真最少的版图， 并且将这些知识应用到设

计中。
互连制造问题是纳米 CMOS 工艺中对成品率影响最大的因素。 一个没有考

虑可制造性的设计会导致铜的腐蚀和凹陷， 从而改变影响电迁移和时序的设计

特性。 这将使速度下降并且因此导致产品的平均售价降低。 有些互连图形会因

短路而导致成品率下降。 通孔开路是铜工艺中的另一种成品率破坏因素。 互连

密度的变化引起了层间介质 （ ILD） 厚度的变化 （请参见图 11-15）， 由于抛

光不足导致的金属短路以及容性寄生变化引起的不期望的时序[2]， 将导致成品

率损失。
多晶特征尺寸 （ poly- CD） 受多晶密度和节距的影响， 会导致无法预知

的时序 [1，3] 。 由较长 poly- CD 引起的传输时延超过最大允许时间会导致速度

下降。 在最小时延路径上， 窄 poly- CD 引起的最小时延时间会导致元器件失

去功能， 在设计中必须认真对待。 因为这种 poly- CD 的差异是系统级的， 在

一定程度上可以在光刻中采用光学方法修正 （详细情况见第 3 章） 。 这个修

正将要求进行图形密度分析和掩膜的变化。 如果设计中晶体管都按照同一方

向排列， 这种修正会相对容易。 否则， 制造工程师可能需要重复进行多次试

验， 以确定对两个方向晶体管的最优修正。 这种制造过程中的修正可能会推迟产

品推出的时间。
由于栅损伤， 天线效应可能会导致成品率损失， 并且某种情况下， 由于更早

地出现负偏压温度不稳定性 （NBTI） 引起的 Vth漂移， 会使晶体管性能衰退。 因



此， 纳米 CMOS 工艺需要改变设计方法以提高电路制造的成品率， 同时在设计中

尽量少地引入分散性和寄生参数。 下面三节中我们将通过分析几个设计案例阐明

这种需求。

10. 2　 最优和亚最优版图对比

下面的案例研究分别说明好的和差的版图实践。 在第 11 章中我们将探究版

图对器件参数分散性的影响以及如何避免这些问题。
图 10-1a 所示为是一个库中门电路的两种不同版图。 位于版图中的不同的

区域使这个门变得不可缩小并且增加了它对工艺变化和晶体管末端泄漏的敏感

性。 最小扩散窗口的工艺变形导致端帽覆盖的损失。 这又将导致严重的晶体管

泄漏。

图 10-1　 a） 一个库中的门电路的版图　 b） 改进的版图

与反 U 型多晶硅之间的最小扩散间距导致了晶体管平均长度更长， 并且因

此使驱动电流更小。 在理想对准情况下， 扩散拐角到多晶硅的最小间距刚刚能使

端帽覆盖， 但是如果不能完美对准， 出现偏移， 即使这种情况下扩散拐角是小的

急弯， 也不能保证端帽覆盖。 如果这个急弯的内拐角较长， 情况将更加严重。 这

个单元是为 130nm 节点设计的。 缩小到 90nm 时， 光刻的单元最终虚像如图 10-2
所示。 同一单元的改进版图如图 10-1b 所示， 其中对原来单元中所有很差的且会

引起失效的区域进行了改进。
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图 10-2　 a） 图 10-1 中单元的光刻最终虚像　 b） 改进版图的效果

接触孔和通孔开口是另一种影响成品率的因素。 因此应该谨慎使用两个中间

有间距的接触孔。 图 10-3 显示的是一个版图实例以及改进方法。 图 10-4 是使用

单个通孔的单元； 重画了金属 1 与通孔相连的接触区， 使其大于通孔面积， 将能

够改善产品的成品率。

图 10-3　 a） 采用两个接触孔的版图　 b） 改进的版图

对纳米 CMOS 技术， 如果设计中所有晶体管都朝一个方向的话， 控制 poly-
CD 应该更容易。 如果需要偏置来修正光学和刻蚀变形， 只要使晶体管多晶同向
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图 10-4　 采用单个通孔的版图

排列， 在设计中就能够比较容易地实现上述修正要求。 这点对模拟电路、 存储器

位单元、 读出放大器和其他关键电路来说特别重要。 图 10-5a 是晶体管垂直排向

和水平排向的版图。 图 10-5b 是将所有晶体管同一排向的版图。 这个版图还包括

了前面我们讨论的其他改善。

图 10-5　 a） 包括垂直和水平方向晶体管的版图　 b） 改进的版图

792第 10 章　 可制造性设计



图 10-6 所示为由于未对准和扩散图形光刻后直角弧化导致短路的版图。 图

中节点 X 处是扩散图形光刻后直角弧化， 如果存在未对准情况使得多晶 Y 与节

点 X 处的扩散交迭， 就会引起节点 A 和节点 B 短路。 这个版图上有两个地方会

发生这种情况， 如图 10-6 中圆圈所示的范围。

图 10-6　 导致短路的版图

图 10-7a 所示为一个设计得很差的触发器的光刻仿真虚像。 这个触发器的版

图如图 10-8 所示。 图 10-8 中所示的采用最小扩散间距的 C 型扩散会因为扩散图

形光刻后直角弧化而发生扩散短路。 这个短路在图 10-7a 所示的虚像中非常明

显。 改进后没有 C 型扩散区的版图则不会引起短路 （见图 10-7b）。
图 10-9 所示为另一种对光刻工程师来说具有挑战性的版图。 最小的 U 型扩

散槽不仅很难被光刻出来， 而且也很难被缩小到下一个工艺节点中。 由于扩散图

形光刻后直角弧化， 像触发器例子中的 C 型扩散区那样 （见图 10-8）， 它也易于

形成短路。
图 10-10 所示为一个接触孔太靠近扩散区边界的情况， 这里扩散与 T 型多晶

之间采用的是最小间距。 多晶图形光刻后直角弧化加之未对准就会导致多晶与接

触孔短路。 这些问题的解决方法是增大多晶到扩散边界的间距， 从而多晶图形光

刻后直角弧化不会扩展到扩散上。
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图 10-7　 a） 一个设计得很差的触发器的光刻仿真虚像　 b） 改进的版图

图 10-8　 图 10-7 中触发器版图
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图 10-9　 形状较差的扩散槽

　 　 　

图 10-10　 接触太靠近扩散边界的版图

在纳米 CMOS 技术中， 即使对版图———光学相互影响方面经验非常丰富的设

计者而言， 光学仿真也是必需的。 这将有助于关键层的版图设计以及接触孔、 多

晶、 扩散和通孔的合适布局。
在一些敏感的情况下， 甚至接触孔和通孔的金属化覆盖都会成为问题， 因为

金属最小宽度和间距变得更小了， 因此在 90nm 节点中要求采用 OPC 和相移掩膜

版 （PSM） 技术。 基本原则是保持多边图形简单， 不要采用复杂的急弯， 并且在

不增大单元面积的情况下使多晶转弯尽可能远离扩散边界。

10. 3　 全局布线 DFM

在第 11 章中， 我们将研究采用在制造中易于实现的构造时钟布线技术来减

少波动以及实施修正。 本节我们将介绍能改善其他全局布线特性的技术以及它们

对成品率的影响。
即使不使用低 k 介质， 铜互连工艺仍然是纳米 CMOS 芯片制造中的主要难

点。 首要的也是最重要的是芯片上的互连密度。 理想的方法是布线器能在整个

芯片上实现均匀的互连密度。 实际工作中， 布线器仍然不具备这种能力。 目前

已出现了一些工具有助于实现这样的密度要求。 虽然尚不完美， 至少正在向均

匀性目标这一正确方向前进。 结合金属填充和开槽等工作， 可以实现金属密度
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的高度一致。
由最窄互连组成的较长平行走线是导致成品率损失的另一种机制。 这种成品

率损失的原因是由于漂洗期间光致抗蚀剂侧墙上的毛细现象导致光致抗蚀剂的分

解。 这种毛细力将光致抗蚀剂的侧墙拉到一起， 特别是当一个槽被表面活化物质

完全填满而邻近的槽为部分填满时。 这种对侧墙作用力的差异引起了光致抗蚀剂

侧墙的崩塌。
如果布线器能根据空间情况将互连之间的间距扩展开， 将减小引起短路和

开路的外部微观材料对成品率的影响， 也能减少光致抗蚀剂分解产生的缺陷对

成品率的影响。 即使是几微米的互连扩展也能对成品率产生重要的影响。 扩展

互连的另一个优点是能改善性能和信号完整性。 图 10-11 是互连扩展布线的一

个实例。

图 10-11　 a） 传统的布线　 b） 互连扩展布线

10. 4　 模拟电路的 DFM

纳米 CMOS 工艺中以数字为中心的优化， 给模拟电路设计带来很大的困难。
为了确保能成功制造模拟电路， 必须考虑相关的关键问题。 必须尽早考虑的一个

问题是， 是否要针对模拟电路开发特殊的设计规则来检查， 以保证在存在波动的

情况下可实现模拟电路的重复生产。 一些应该被考虑的规则实例如图 10-12 所
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示。 该图总结了数字和模拟器件之间的版图差异。 模拟器件很少有过于严格的设

计规则， 这会使器件芯片面积更大。 这些过于严格的规则具有的优点是模拟器件

比数字单元对工艺波动的敏感性更小。 掩膜对准程度会严重影响模拟单元的性

能。 使套刻误差对模拟电路的影响最小化的技术将在第 11 章深入讨论。 增加间

距和覆盖要求可以减小有效栅长的分散性， 这是由于多晶图形光刻后直角弧化能

减少因为多晶掩膜未对准所产生的变化， 如图 10-12 所示。 相似地， 增加接触孔

与栅以及接触孔到扩散区的间距， 在接触孔掩膜出现偏移时， 也能减小电阻的分

散性以及接触孔与栅之间电容的分散性。 避免使用最小栅长也将减小模拟器件的

分散性。 选择栅长时必须多加小心， 因为大多数的工艺都是按照数字电路的要求

进行调整。 为了达到数字电路的高密度， 一般基于最小沟道长度确定节距。 由此

确定的节距， 对模拟电路模块来说， 很可能波动性较大。 如果没有正确地应用

OPC 算法， 也可以完成版图设计， 但是却会产生成品率问题。 强烈建议模拟电

路设计人员与集成电路制造方或生产线协商， 以确定作为长度函数的波动性， 从

而能避免使用节距和沟道长度落入 “禁区”。 为了更好控制 poly- CD， 在设计中

添加亚分辨率辅助图形 （SRAF 或散射条）， 形成节距 “禁区”。 纳米 CMOS 技术

光学方面的内容和这些效应的详细解释可参见第 3 章。 为了更好地实现poly- CD
控制以及使 Vth的波动最小， 使所有的模拟晶体管同向排列非常重要， 详细内容

见第 11 章。

图 10-12　 模拟精度规则

有些模拟电路， 特别是锁相环 （PLL）， 使用大量的电容作为去耦电容和环

形滤波器电容。 这些密集的电容阵列增加了扩散区密度， 使得浅槽隔离 （STI）
刻蚀后很难清理扩散区上的氮化层。 因此必须将这些阵列分开， 以保持扩散区密

度低于制造方设定的工艺阈值之下。
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10. 5　 一些基本规则

（1） 只要可能， 要避免采用最小间距和最小宽度的互连， 以使信号互连的

腐蚀变形最小， 这些变形会增加电阻并使时序退化， 而这是通常工具分析不

了的。
（2） 宽的互连要求更宽的间距， 因为宽线侧面更容易塌陷， 从而引起短路。

同时宽线侧墙斜坡也更大， 会导致与邻近互连的短路。
（3） 扩散图形光刻后直角弧化会引起宽度较窄的器件的尺寸变化， 变化程

度与版图设计情况密切相关。 如果需要采用较小尺寸晶体管， 应该采用不包括

“哑铃” 形的扩散图形 （请参见图 11-17）。 多边形形状越简单， 工艺处理越容

易， 并且 OPC 也更简单。
（4） STI 应力将引起迁移率退化， SPICE 仿真中必须包括这一问题。 一个更

好的解决方法是在设计时尽可能排除应力。 第 11 章中将讨论使这些效应远离版

图的一些策略。
（5） Nwell邻近效应会引起 NMOS 发生 50mV 的 Vth 漂移， 对 PMOS 会引起

20mV 的 Vth漂移 （请参见图 11-23a）。 必须注意匹配晶体管的放置， 应该使它们

与阱的方向及间距一致。
（6） 限制版图设计中的自由度。 例如， 使所有的晶体管以同样的方式排列

可以极大地改善工艺控制和优化。 即使逻辑晶体管不能完全采用相同的方向， 应

该明确， 对所有的关键多晶和存储器器件来说， 多晶方向对准非常重要。
（7） 设计一致性和使用平铺的器件保证器件的一致性， 有助于器件匹配。
（8） 约束多晶节距并且使用 “哑元” 器件以保证期望的邻近， 将使光刻步

骤更容易并且可以获得更好的 poly- CD 控制。 使用 SRAF 要求多晶节距约束。 另

一个优点是注入多晶的邻近效应更均匀， 这会使波动更小。
（9） 关键版图的对称和精度规则的使用将有助于确保端帽有足够的交叠

（详细讨论见第 11 章）。
（10） 多接触孔和通孔的使用对成品率有重大的影响。
（11） 使用更加结构化的设计方法， 禁止使用随机性的版图图形。 10. 2 节已

介绍了几个实例， 说明随机性版图图形是如何引起严重的成品率问题。
（12） 应该尽可能维持整个芯片上多边形密度的均匀性， 需要时可以使用工

具提供帮助。 需要时填充金属和开槽； 应该尽量采用互连扩展这一密度归一化技

术。 分割电容阵列以减小扩散区密度。
（13） 对模拟单元应使用精度或模拟设计规则。
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10. 6　 总结

为了可制造性和更好的成品率， 本章讨论了物理设计方面的因素。 第 11 章

将讨论电路设计方面的问题， 包括一些会加剧工艺波动的物理设计风格及其对

DFM 和电路性能的影响。 生产成品率对产品和公司的成功非常重要， 而不应该

认为只是制造工程师的责任。 应用好的设计实践， 特别是在纳米 CMOS 技术中，
将可以通过减少寄生来改善成品率和芯片性能。 正如我们在案例研究中看到的，
设计对纳米 CMOS 芯片可制造性和成品率的影响极大[5]。 以制造和成品率为对

象， 针对波动性的鲁棒性电路和物理设计也能间接地导致工艺开销大幅降低并获

得更好的性能。
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第 11 章　 针对波动性的设计

11. 1　 波动性对未来设计的影响

在过去的几十年中， 硅工艺尺寸的快速缩小使集成电路 （IC） 设计的巨大

成功成为可能， 并且使得单个芯片中能够集成超过百万个晶体管。 然而， 当工艺

尺寸持续缩小时， 芯片制造的精确控制使纳米时代的制造变得日益困难与昂贵。
当工艺尺寸继续缩小时， 硅工艺， 如光刻、 氧化、 离子注入和化学机械抛光

（CMP） 等承受着更严酷的波动性影响。 另外， 工作期间环境的起伏 （例如 Vdd中

的 L （di / dt） 噪声和温度变化） 的影响也随着芯片工作频率和功耗的迅速增加

而更加严重[1-3]， 最终使得电路性能出现了更大范围的波动， 导致下一代工艺成

品率的衰退增加。 在先进的 IC 设计中， 电路的鲁棒性成为障碍， 并且要求工艺

工程师和设计工程师努力合作以减轻这种影响。 本章将介绍一些用来缓解波动性

对设计影响的设计技术。

11. 1. 1　 电路设计中的参数波动

电路参数的波动涉及硅工艺 （如有效沟道长度 Leff、 阈值电压 Vth、 金属宽

度） 或电路工作参数 （如信号串扰、 电源噪声和温度） 与设计标称值的偏离。
这些偏离来自芯片制造或运行阶段的电路工作。 假定这些偏离服从正态分布， 图

11-1a 总结了 130nm 技术节点主要波动源的相对偏差 （3σ /均值 （μ））。 这些数

据引自 2002 国际半导体技术路线图 （ ITRS） [1] 以及一些从科研预测中得到的数

据[4-6]。 根据 ITRS， 在 90nm 或者更小的工艺中会有相似的或者更严重的波动，
而工业界预测计的偏差还要大[7]。 在这些波动源中， 电路时延波动对 Leff、 Vth、
金属尺寸、 信号耦合、 Vdd噪声和温度等最敏感[6]。 在当前的工艺中， 其他一些

参数可能对性能的影响很小 （如寄生的源漏电阻 Rds） 或它们甚至可以从先进的

波动性控制中受益 （如介质常数）， 因此， 在变化分析中可以忽略它们的影响。
而且， 即使是一阶变化， 对波动性的影响也会随着工艺的缩小而改变。 例如， 图

11-1b 所示为 Leff和 Vdd控制 （即将参数变化减小到 σ / 2 或使它放宽到 2σ） 对规

范的关键路径结构性能的影响[6]。 关键路径结构是基于 ITRS， 并且这些预测是

通过使用 BPTM 器件和互连模型经过 SPICE 仿真获得的[4，5]。 由于速度饱和， Leff

对更短沟道的晶体管的影响很小， 而 Vdd的重要性随着沟道长度的减小而增加[6]。



注意， 在前几代工艺中， 电路性能的波动性中， 晶体管和栅级的波动占主导地

位， 但是最近的工艺尺寸缩小已经导致片上互连参数产生了更大的波动， 包括互

连尺寸、 电阻率 （ρ）、 介电常数 （ε） 和通孔电阻 （Rvia） [8]。 这些互连波动与

晶体管的波动无关， 并且不同层次互连之间也基本相互无关， 导致基于工艺角模

型对所有波动性的分析变得极其复杂。

图 11-1　 电路参数的波动情况及其对时延分散性的影响

a） 130nm 技术节点主要波动源的 3σ / μ 比值　 b） Leff和 Vdd对时延的影响

参数波动具有空间分布的特性， 因此通常采用芯片内 （即 intradie） 或芯片

间 （即 interdie） 来表征。 芯片间的波动是指在同一个芯片内波动相同， 因此对

同一个芯片内的每个元件具有同样的影响， 而在整个晶圆范围呈现随机分布。 这

种波动决定了芯片上每个参数的标称值， 并且使得这些标称值在晶圆上各芯片之

间以及在不同晶圆之间互不相同。 目前的工艺中， 特征尺寸总的波动中， 芯片间

的波动大约占特征尺寸总波动的 50% [9]。 芯片间的波动基本与设计无关， 而与

设备的特性、 晶圆的放置、 工艺温度等因素有关[9]。
芯片内的波动表现在沿着芯片长度方向参数的波动。 在以前的工艺中，

它的影响可以忽略， 但是在纳米时代， 它达到与芯片间的波动可比拟的程

度， 并且在某些情况下甚至远大于芯片间的波动 [7] 。 对关键路径时延的波动

性来说， 芯片内的波动直接影响着时延均值， 而芯片间的波动决定了时延分

散性的方差 [9] 。 芯片内的波动可以进一步分为两部分： 系统的和随机的。 系

统波动可以在制造前进行预测， 例如版图对沟道长度分散性的影响。 成功的工

艺缩小依赖于工艺和设计阶段对系统波动因素的有效补偿。 相反， 随机波动是

由于半导体工艺本身的不可预测性引起的。 随机波动的例子包括沟道掺杂、 栅

氧厚度和介电常数等的波动。 运行阶段的一些参数波动， 如 Vdd噪声， 也被认

为是随机波动， 由于精确预测它们的影响极端困难， 因为我们不能对随机现象

进行补偿， 这种波动可能最终对具有满意成品率的纳米 CMOS 电路设计提出巨
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大的挑战。
对给定的工作温度， Leff、 Vth和 Vdd的随机波动是逻辑门中参数分散性的最主

要来源。 Leff和 Vdd的波动彼此相对独立， 而 Vth值同时与 Leff、 Vdd值以及晶体管尺

寸有很强的关系。 这是因为短沟 MOSFET 的 Vth标称值直接受 DIBL 效应的影响，
而 DIBL 效应是 Leff和 Vdd的函数， 描述 Vth分散性程度的参数 σVth则依赖于晶体管

尺寸， 并且主要受到沟道掺杂波动的影响。 下式表示的 Vth分散性和晶体管尺寸

之间的关系适用于纳米时代[10，11] （同时请参考 11. 3 节）：
σVth∝（WeffLeff） - 1 / 2 （11. 1）

为了针对波动性进行正确的设计和优化， 必须考虑这些关系； 在电路级， 可以利

用它们之间的关系， 通过调整 Vdd、 Vth和晶体管尺寸， 获得性能、 功耗和分散性

之间的折衷[11]。

11. 1. 2　 对电路性能的影响

研究发现， 电路参数波动性的增加引起电路性能参数呈现更大的分散性[6]，
进而导致芯片的成品率退化。 成品率是指所有电路中传输时延满足关键时延要求

的那一部分所占的比例。 图 11-2a 所示为 130nm 工艺的 4 位加法器采用 Monte
Carlo 仿真得到的时延特性参数数据分布直方图。 使用图 11-1a 中给出的分散性

数据， 在标称偏置条件下 （Vdd = 1. 2V）， 描述性能分散性的 3σ / μ 高达 15% 。 另

外， 如图所示， 为了减小功耗而使 Vdd减小到 0. 5V 时， 分散性变差， 3σ / μ 达到

45% （见图 11-2a）。 注意， 在低 Vdd 时， 性能分布变得不对称了， 这是由于

CMOS 电路对偏置条件的非线性响应[10]。 这种情况下， 采用对数分布模型来描

述其统计特性， 因为它可以获得比普遍使用的正态分布模型有更好数据拟合效

果， 特别是平均值的提取[12]。 除了对分散性产生不好的负面影响， 参数波动也

使功耗问题更加突出， 特别是泄漏功耗方面。 图 11-2b 汇总了 4KB SRAM 芯片的

实验结果。 与没有考虑波动时仿真得到的泄漏值相比， 测量得到的泄漏电流

（ Ileak） 在较大的 Vdd范围内成指数上升， 进一步威胁着 SRAM 的正常功能， 并且

增加了图形对波动的敏感性所引起的失效。 泄漏的剧烈增加是由于晶体管 Leff更

短和 Vth更低引起的： 由于漏感应势垒降低 （DIBL） 效应， 使得那些 Leff值更小

的晶体管的 Vth退化更加严重， 导致 Ileak与 Vth之间成指数关系。 因此， 它们对波

动非常敏感[13，14]。 不幸的是， 功耗已经成为当前高性能设计的主要障碍之一；
波动的增加进一步引起了功耗问题， 并且因此增强了这种障碍。 因此实现鲁棒性

设计的技术就成为未来 IC 成功的关键要求。
如图 11-2a 所示， 分散性随着 Vdd的降低而进一步严重， 这意味着电路成品

率随着功耗的减小而衰退。 然而， 这种现象并不是只在调整 Vdd时发生； 当对 Vdd
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图 11-2　 130nm 技术中波动对时延参数分散性和泄漏功耗的影响

a） 4 位加法器的 Monte Carlo 仿真结果　 b） 测量得到的 4KB SRAM 泄漏

和晶体管尺寸进行调整时， 它也会发生。 业已表明， 为了平衡功耗减小和性能退

化之间关系， 最有效的技术之一是实现 Vdd、 Vth和晶体管尺寸之间的协调， 并且

在这三个参数之间进行折衷。 然而， 在节省功耗的优化期间， 时延分散性的增加

速度与标称时延相似， 因此优化时导致成品率会减小[10，12，15]。 对通过时延优化

而确定的具有一定大小的 130nm 工艺反相器链， 图 11-3 所示的转换能量和成品

率与 Vdd和 Vth之间的函数关系证明了这一结论[12]。 如实验和仿真所示， 只要能

量和时延不超过它们各自的约束， 为了改善成品率， 希望使用更高的 Vdd和更低

的 Vth
[10，12]。 而且， 图 11-3 还表明， 随着 Vdd的减小， 转换能量急剧减小， 而成

品率却以相对较低的速率衰退。 这种关系意味着电路级的能量———成品率折衷对

低功耗设计来说作用是明显的： 在可接受范围内的成品率牺牲可以实现明显的能

耗减小。

图 11-3　 功耗减小引起的成品率衰退
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11. 2　 减轻波动影响的策略

11. 2. 1　 使偏斜最小化的时钟分布策略

当微处理器时钟频率增加到 3GHz 以上时， 时钟偏斜逐渐成为决定时钟周期

的重要因素， 因此需要使时钟偏斜最小化， 才能进一步提高工作频率。 而工艺波

动已成为影响时钟偏斜的重要因素[16]。 这种影响不仅体现在锁相环 （PLL） 设

计中， 而且体现在时钟网络设计中。 在时钟分布网络设计中， 一种减小偏斜的非

常有效的方法是使用时钟网格， 如 AlphaEV6 （21264） 微处理器中就采用这一技

术[17]。 不过， 当芯片规模太大时， 这种方法就失效了。 当缩短的网格的 RC 时

延等于或大于期望的时钟偏斜时， 采用网格将不能改善偏斜； 而其寄生电容将增

加时钟网络的动态功耗。
随着工艺尺寸的缩小， 每个芯片具有的功能也在不断增加， 因此性能最高的

处理器芯片的尺寸并没有随着工艺尺寸的缩小而减小； 在某些情况下芯片尺寸反

而增大了。 虽然随着工艺尺寸的缩小， 门时延在不断减小 （见第 1 章）， 而互连

时延却仍在增加。 如果互连尺寸不随之缩小， 则时延更长 （见第 1 章， 图 1-7 和

图 1-8[19]）。 因此， 为了使 RC 时延与门时延相当， 互连的长度必须越来越短

（参见图 1-8c）。 这迫使设计者使用更密的网格以改善偏斜， 获得比非网格化的

时钟分布网络更好的偏斜。 这最终会导致更高的时钟动态功耗。 EV6 处理器上

的网格占用了相当多的功耗， 其中时钟分布网络的总功耗约占芯片总功耗的

40% 。 全局网格电容是 2. 5nF， 而在包括锁存器的局部分布中， 主要的网格电容

是 3nF 和 6nF[22]。 而网格本身消耗了大约芯片总功耗的 19% [17]。 网格越密， 功

耗越高。 在低功耗设计中， 更倾向于采用无网格的时钟树， 而不是网格化的时钟

分布网络。 这是因为网格化的时钟分布系统需要相对大的功耗实现较小的

偏斜[18]。
平衡 H 型树分布的使用正变得更加普遍， 它不仅可以获得更好的功耗性能，

而且可以减小网格化时钟分布的增益。 正如我们看到的， 在纳米 CMOS 时代， 为

了使 RC 时延等于门时延， 要求互连的长度不断缩小。 然而， H 型树分布系统也

受工艺波动偏斜的影响， 这就要求实现负载平衡以获得小偏斜。 这是因为 H 型

树的负载电容与互连电容近乎相等。 因此， H 型树情况下的负载电容比时钟总电

容更大。 网格时钟系统中， 互连电容占主导地位， 因此对负载的不平衡很宽容，
不要求负载平衡来保证低偏斜。

为了使工艺波动引起的偏斜最小， 需要使用非最小沟长器件作为时钟驱动。
这必须在面积、 功耗和偏斜之间进行折衷。 为此， 需要理解增加 halo 注入晶体

管沟道长度的影响， 以及确定按照什么沟道长度来设置工艺才能使多晶层的特征
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尺寸 （CD） 控制最佳。 所有的制造商都愿意优化最小的多晶尺寸来实现最好的

CD 控制。 他们可能不总是成功； 因此我们需要获得那些来自制造商的数据， 在

最低的 CD 变化点设定沟道长度或能提供最低 CD 变化的最小沟道长度。 如前面

描述的， 尽管沟道较长的器件中绝对变化可能更大， 但是以百分比表示的 CD 相

对变化甚至比最好点更低。 使用较长沟道长度的问题是增加了面积、 功耗以及锁

相环 （PLL） 所需的缓冲级数。 由于电源电压和器件的变化， PLL 要求的缓冲级

数越多， 引入的偏斜越大。
在时钟缓冲器中使用去耦电容， 可以很好地抑制由翻转活动引起的电源电压

降低。 另外， 当时钟缓冲器使用集成去耦电容时， 通常围绕在缓冲器周围的， 是

一个由非翻转器件形成的 “环形低功率区”， 因此减小了时钟缓冲器周围的功率

密度。 这就减小了对功率分布的需求， 并且当时钟缓冲器位于高功耗电路 （例
如执行单元） 附近时， 可以提供与热源之间的隔离。 由于电源电压下降的幅度

减小， 位于芯片上 “较冷” 与 “较热” 区域的时钟缓冲器之间的温度差降低，
最终的时钟设计将具有更低的偏斜。 为了改善性能而将芯片上温度高的区域最小

化的做法也是很好的设计方式。 高功耗模块需要通过电源供电来维持边缘变化

率； 否则将会限制模块本身和整个芯片的性能。 因此， 插入去耦电容将高功耗模

块分割开， 不仅可以保持电源电压的完整度， 而且可以减小此模块所在区域的功

率密度。 由于温度较高区域的缓冲器与温度较低区域的缓冲器之间的温差， 当时

钟缓冲器被放在温度高的区域时， 会增加时钟偏斜， 因此插入去耦电容将高功耗

模块分割开就更加重要。
时钟缓冲器的版图需要像模拟版图一样认真对待。 由于水平和垂直 CD 的差异，

必须在芯片上以同一方向放置时钟缓冲器的版图。 130nm 节点中， 除了掩膜本身的误

差， 水平和垂直方向多边形之间会有 2nm 的变化， 并且如果有的话， 对 90nm 节点这

个值不会有明显减少。 水平和垂直方向的变化是由于在水平方向边缘打开和关闭写入

电子束与垂直方向存在差异。 刻蚀后最终像的 CD 变化将进一步变差约二到三倍。 不

同时间在器件中进行 halo 注入也在水平和垂直方向引入了 Vth变化。
时钟缓冲器一般非常巨大， 因此将它们划分成较小的晶体管是很重要的， 这

样就可以减小长而窄的多晶互连电阻的波动。 器件应该总是被分割为偶数个数。
当晶体管被拆分时， 对未对准情况就不很敏感了 （见图 11-4）。 其他的未对准效

应将在本章后面部分进行讨论。
对所有的时钟缓冲器， 应该仅使用一种版图， 并且应该尽可能遵守模拟版图规

则 （见11. 2. 3 节中针对模拟电路波动性的策略）。 可以通过使NMOS 浅槽隔离 （STI）
应力下的迁移率衰退最小来使得器件的驱动强度最大化 （见图 4-4）。 采用哑元晶体

管可以实现这一目标， 并且可以改善由多晶刻蚀器件的微负载效应、 光刻效应以及多

晶栅侧墙 （见图 11-23b） 上的注入散射引起的邻近效应等带来的 CD 波动。
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图 11-4　 未对准对寄生 R 和 C 的影响 （解决方法是拆分晶体管）

GHz 级的芯片中， 对时钟互连的屏蔽是必须的。 除了提供容性屏蔽， 它们

也通过对时钟和其他攻击信号提供信号回路而起着感性屏蔽的作用。 因为屏蔽是

采用手动方式放置的， 可以在掩膜数据预准备阶段采取更准确的提取， 所以可以

在版图数据被送到掩膜写入之前， 保证结构设计的正确性。 在掩膜数据预准备阶

段， 在金属密度低于约 20% 的区域进行金属填充。 在增加金属填充以使时钟和

屏蔽周围以及时钟布线层之上或之下的金属密度正常化后， 屏蔽就将边缘电容波

动的影响最小化了。 遵守宽互连的间距和宽度规则， 以使成品率损失以及由化学

机械抛光 （CMP） 效应如腐蚀和凹陷 （参见第 2 章， 图 2-26） 等引起的电阻波

动最小。 此外， 放置屏蔽有助于减轻由 CMP 效应带来的电阻波动。 确保时钟线

之上和之下的互连密度均匀非常重要[21]。 非均匀互连密度会导致层间介质

（ILD） 厚度变化， 从而引起线时延变化和时钟脉冲偏斜 （见图 11-15） [20]。 互连

密集区域的 ILD （ t1） 较厚而互连稀疏区域的 ILD （ t2） 较薄。 CMP 将会消除一

部分但不能完全消除严重的 ILD 厚度变化。 一些工具可以通过填充和开槽来帮助

实现图形密度的规范化。 还有一些工具是与布线器一起联合工作， 通过改变互连

的疏密来改善图形密度， 但是它们不能完全解决密度问题。 它们需要与金属填充
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一起使用来使密度规范化[21]。
在时钟树中， 铜互连会受制于由亚波长光刻、 腐蚀和凹陷引起的变形， 而这

些改变了互连的宽度和厚度， 因此改变了 RC 时延， 引起较高的偏斜[25]。 对电

路设计者而言， 理解其版图设计对这些效应的影响并且与工艺工程师一起工作来

确保这些新的恶化的物理效应不会严重影响各种时钟树分支的时钟分布网络互连

时延， 是非常重要的。 对腐蚀和凹陷， 使用一些较窄的互连会更有效， 其效果与

制造密切相关。 对于其他效应， 在较宽的时钟分布互连上开槽会更好。 使用几条

较窄互连的优点是具有更大的表面积， 有利于获得更好的高频电阻率。 改善程度

的高低取决于频率和趋肤深度。 对大多数生产线， 使用几条互连形成较宽的互连

还可以更好地解决腐蚀和凹陷的问题， 因为互连之间介质的宽度大于槽的宽度，
因此可以更好地抗腐蚀。 这是结构校正方法的一部分， 并且将是未来纳米 CMOS
时代设计的规范。

如果没有考虑由扩散和多晶图形的直角外扩效应引起的尺寸变化， 就会影响

时钟偏斜[23]。 如果时钟互连必须驱动更大数量的这种晶体管， 特别在阵列设计

中， 问题将更加严重。 在采用时钟控制的灵敏放大器中也会存在这一问题， 其中

同一条时钟线被连接到大量的相似器件上， 而这可能是 128 个甚至是 256 个例化

元件。 画出的器件版图可能很小， 但是由于扩散的图形的直角外扩效应， 加工出

的器件宽度会增加多达 25% （增加程度与版图有关）， 导致从驱动器看进去的负

载就随之增加 （见图 11-18）。 为了使这个效应最小， 在器件中必须尽可能不采

用 “哑铃” 形状的扩散。 较好的设计准则是器件使用最小宽度而不采用 “哑铃”
形状的扩散， 并且对负载进行精心设计以避免工艺加工后因负载增大带来的

“意外”。 当我们深入到亚波长光刻时， 这个问题会变得更加严重。 如果使用允

许的最小尺寸的晶体管的目的是缩小版图面积， 无 “哑铃” 形状扩散的晶体管

可能会占用相同或更小的版图面积， 并且在波动性和驱动方面性能更好。
波动的另一个来源是晶体管被连接到时钟的方式。 由于晶体管连接到时钟的

方式不同， 对时钟呈现的电容也就不同[22]。 通过传输管来馈送时钟 （见图11-5）
是一种较差的结构。 而这种结构是一些高速缓冲存储器设计中普遍使用的， 其目

的是减小解码器 NMOS 堆栈的堆栈高度从而改善速度。 然而， 它会给时钟引入

一个依赖于寻址模式的负载。 如果寻址模式打开传输管 M1 到 Mn 中的任何一个，
时钟将会看到一个比传输门关闭时更高的负载。 时钟负载还进一步依赖于解码器

N 型树上的数据模式。 这就产生了一个依赖于寻址模式的时钟脉冲偏斜， 因此应

该避免这样的设计。

11. 2. 2　 针对波动性的 SRAM 技术

位单元和读出放大器是 SRAM 中最重要的两个部分， 也是对工艺波动最敏
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图 11-5　 时钟作为解码器的逻辑输入

感的部分。 对位单元， 其尺寸较小是它易受工艺波动、 特别是 Vth波动影响的主要

原因。 离子注入的统计波动、 穿过栅进入沟道的掺杂通道 （见图 11-6）、 多晶和扩

散的 CD 波动以及通过隔离氧化层的掺杂损失是 Vth波动的主要诱因[25，26]。 由于影

响 Vth的尺寸波动， 以及阈值电压的滚降特性和反向短沟 （Reverse Short- Chan-
nel， RSC） 效应， 包括窄沟效应， 使得面积小于 3μm2的位单元对 Vth的波动特别

敏感。 尺寸波动是工艺波动以及工艺与版图相互作用的结果。 位单元版图对这些

效应有极大的影响， 将在后面分析说明。 随着技术的进一步发展， 特征尺寸缩小

到 100nm 以下时， 这些效应将进一步加剧。 同时， 为了达到高速度及高密度的

目的， 大多数存储器都采用人工布线， 因此了解在设计中如何将这些效应的影响

减小到最小至关重要。 另一方面， 由于依靠人工设计， 一个很重要的问题是确保

这样的设计也能适合于未来技术节点中的尺寸缩小， 从而使修改费用降到最低。

图 11-6　 掺杂沟道

位单元设计中的设计问题　 多晶与扩散 CD 以及注入波动是导致两个交叉耦

合驱动器之间驱动失配的主要原因。 图 11-7 中， M1 和 M3 构成了其中一个驱动

器， 而 M4 和 M6 组成了另一个驱动器。 六管位单元中的匹配晶体管对是 M1 / M4，
M3 / M6 和 M2 / M5。 为确保单端口位单元出现侵入式读取 （读取 /干扰） 时单元的

稳定性， 传输 （M2 或 M5） 与下拉 （M1 或 M4） NMOS 之比必须满足一定的值
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（1. 8 ～ 2. 2）。 增大比率会带来更大的代价———单元尺寸的增大。 位单元设计要

折衷考虑多方面因素， 必须在最高成品率、 最小单元尺寸之间实现最佳性能平

衡。 工艺波动以及版图与工艺之间的相互作用会影响器件的匹配以及关键的比率

关系， 如上所述， 会进而导致工艺偏移窗口的裕量和容限的减小。 如果在设计和

版图阶段没有考虑本节描述的问题， 那么设计将会存在成品率降低和性能变差的

风险。

图 11-7　 位单元电路图

当位单元的节点电容随着工艺缩小而减小时， 在存取期间激活的字线

（WL） 会导致位单元中由M1 和M3 的漏或M4 与M6 的漏形成的存储节点上严重

的差分噪声耦合。 这个噪声的起因是由于存取期间 WL 冲向高电平。 由于位单元

中的一个节点是高电平而另一个节点是低电平， 并且位线 （BL） 被预充电到高

电平， 因此其中一个传输晶体管处于饱和模式而另一个处于关态。 处于饱和的晶

体管会将其栅电容的 2 / 3 耦合到源节点上， 在这种情况下源节点是位单元的

“低” 存储节点。 与位单元高节点连接的传输晶体管源和漏处于 Vdd电平。 由于

WL 在存取期间从低变到高， 因此， 对于连接到单元中高节点的传输门， 栅源电

压 （Vgs） 的初始值为负值。 当 WL 为高电平时， 这个传输晶体管的 Vgs为零， 这

意味着晶体管仍然处于截止态。 当 WL 由低变到高时， 对截止的传输晶体管， 仅

有交叠电容 （Cgd） 耦合到其高电平节点上。 因为 Cgd约是 2 / 3 的栅电容的 1 / 5，
因此， 低存储节点接收的耦合脉冲将比高存储节点的强。 这样， 由于 WL 耦合到

低存储节点和高存储节点的耦合电容的失配， 在存储节点产生了耦合差分噪声。
除此之外， 单元电流流入单元的低节点， 也会引起低节点电位的升高。 因此， 只
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考虑静态噪声容限无法保证设计出性能稳定的单元， 除非设计者可以考虑所有的

动态条件， 上面已经讨论了其中的一个。
与硅局部氧化隔离 （LOCOS） 情况相比， 采用 STI 的晶体管， ΔW 值得到了

极大的改善。 然而， 由于位单元中使用的晶体管的宽度非常小 （0. 1 ～ 0. 25μm），
因此， 即使相对较小的 ΔW 值在一些位单元中仍然显得很重要 （10% ～ 20% ），
需要予以重视， 并在对位单元晶体管进行建模时需要考虑 ΔW。

图 11-8a 所示为一个采用了基于模型的光学邻近效应修正 （MOPC） 后的位

单元版图， 而图 11-8b 是加工后晶圆上的位单元实际图形。 如图 11-8a 所示， 绘

制的位单元版图的多边形拐角是 90°的直角。 然而， 经过硅工艺处理后， 得到的

图形与版图图形不太相同。 由于亚波长光刻和等离子刻蚀 （RIE） 造成的失真，
拐角变成了圆形， 如图 11-8b 所示。 工艺处理后的失真可以通过采用适当的

MOPC 技术降低到最小。 然而， 单采用 OPC 并不能补偿所有的失真， 特别是当

光刻的发展趋势显示亚波长光学光刻误差随着工艺向下一个节点的发展而逐渐变

大 （见图 1-5）。 我们将针对不同的位单元版图， 分析版图对失真水平的影响以

及对设计裕量和性能的影响。 通过分析可以清楚地看到， 设计者们必须越来越多

地通过改进版图设计将光刻和刻蚀造成失真的影响降低到最小。

图 11-8　 a） 采用 MOPC 交叠绘制的位单元版图　 b） 刻蚀后的位单元图形

由于多晶与扩散未对准， 图形失真是导致位单元波动性的另一个原因。 一些

位单元设计中多晶与扩散区的交叠情况如图 11-9a 所示的那样。 这种位单元设计

中， 考虑到金属 1 形成交叉耦合互连以及多晶栅上接触点的位置， 设计中采用了

多晶与扩散区不对称的放置方式。 由于多晶没有位于扩散区曲线的中间部位， 因

此对光刻中的套刻未对准非常敏感。 接触孔采用如图 11-9c 所示的位置放置是为
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了使单元宽度最小。 这个设计中的接触点与图 11-8 相比进行了翻转， 在图 11-8
中多晶位于扩散曲线的中间部位。 实际上， 图 11-9c 中为了节省少量的面积而导

致扩散曲线上方多晶栅的不对称放置是得不偿失的， 因为这使得最终的设计对多

晶与扩散之间的套刻未对准非常敏感。 如果多晶上的接触点位置与单元中心相距

较远， 多晶接触将阻碍金属 1 交叉耦合互连， 因此必须向位单元的中心移动， 以

避免短接到交叉耦合金属 1。 为此要求将多晶栅移向单元的中部， 从而导致扩散

区上的多晶位置不对称， 如图 11-9a 所示。

图 11-9　 位单元的未对准问题

当存在套刻未对准时， 例如在本例中， 多晶位置相对扩散区发生右移， 导致

下拉 NMOS 管 M1 沟道宽度增加而晶体管 M4 沟道宽度则减小。 对这种位单元，
较好的版图设计如图 11-8 所示， 其中多晶位于扩散区曲线的中部， 可以使水平

方向未对准引起的器件尺寸变化最小甚至消除。 唯一的差别是多晶栅上的接触点

方位被翻转了， 目的是为了增大与交叉耦合 M1 之间的距离， 这样就可以使多晶

位于扩散曲线上方的对称位置。 对这种设计， 水平方向的未对准不会引起由扩散

上方多晶不对称放置导致的严重失配问题。 采用这样的设计， 在完全对准的情况

下， 下拉晶体管可以做到沟道宽度最窄。 在出现水平方向套刻未对准时， 只是增

加了下拉晶体管的沟道宽度从而导致单元比的增加。 这也是将多晶与扩散曲线相

对对称放置带来的又一个优点。 与图 11-9 所示的扩散曲线上方多晶放置不对称

的情况不同， 在水平方向出现套刻未对准的情况下， 这种设计实际上能改善单元

的稳定性， 而对于多晶与扩散曲线不对称放置的情况， 单元稳定性则变差。
另一个位单元版图设计如图 11-10 所示， 多晶栅上的接触点在垂直方向上不

对称。 经过工艺流程后硅片上的位单元图形如图 11-10b 所示， 在多晶栅接触点处

形成一个喇叭形状区域。 由于它们与扩散边界之间的间距不对称， 多晶和扩散之间
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垂直方向的未对准将导致器件尺寸的变化。 如果多晶未对准方向是向下的， 由于受

多晶上喇叭形状的影响， M1 管的有效沟道长度会增加， 与 M4 相比， 其驱动能力

变差。 与此同时， 由于受接触孔四周喇叭形扩散区的影响， M2 沟道宽度增加。 因

为M2 和M4 的扩散接触点不同， 在发生多晶向下方未对准时， M2 管扩散图形光刻

后直角弧化区域更靠近多晶边界， 因此导致 M2 和 M4 之间尺寸变化的不对称。 这

导致了双重的不良后果， 即 M2 驱动能力增大而 M1 驱动能力减小。 这进一步有效

地减小了单元比并且引起了前面描述的匹配晶体管之间驱动能力的失配。

图 11-10　 不对称导致的工艺敏感性

图 11-11　 a） 光刻和刻蚀后形成的位单元中多晶和扩散图形　 b） 位单元版图
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如果水平方向未对准的情况是相对扩散图形出现多晶向右偏移， 由于多晶上

的喇叭形状接触点进入到 M2 管的扩散图形， 导致 M2 管有效沟道长度增加， 使

M2 驱动能力变得比 M5 弱。 因此这个设计中的晶体管的匹配对套刻未对准也是

敏感的。 采用相同的分析方法， 可以推断， 图 11-11 所示的设计对套刻未对准具

有相似的敏感性， 这是由于两条多晶栅图形光刻后直角弧化区域以及扩散图形光

刻后直角弧化之间存在位置的差异。 因此， 这个设计对水平和垂直方向的套刻未

对准都很敏感。
从工艺加工之前的版图上看不出上面分析的这些影响。 但是对于位单元

设计者来说， 一个非常重要的问题是应该明确， 在制造过程中设计将经历哪

些类型的失真。 只有与制造和工艺工程师的合作， 物理设计者才能认识这些效

应， 从而对版图进行校正以避免这些效应带来的问题。 我们将介绍一个位单元

设计的例子， 说明如何采用相关技术消除前面描述的由工艺失真引起的大部分

问题。
纳米 CMOS 领域中将会得到更广泛发展应用的位单元设计如图 11-12a

所示。 显影和刻蚀后硅片上的单元如图 11-12c 所示。 在该设计中， 所有的

多晶均同向放置， 这样更便于实现多晶 CD 控制、 更易于进行光刻及相移掩

膜 （ Phase- Shift Masking， PSM）、 以及更好地实现工艺控制[24]。 当排列好单元

后， 所有的晶体管都具有相同的多晶图形， 因此多晶邻近问题将被最小化。 多

晶邻近效应是一种新提出的由于多晶邻近的差异导致注入发生波动而引起性能

退化的效应， （见图 11-23b）。 这个效应主要是由于邻近区域的其他晶体管的

多晶栅对注入杂质的散射引起的。 当晶体管的邻近情况变化时， 这个效应也会

变化。 如图11-12a中版图所示， 这个设计保证了存储器阵列中的邻近是一

致的。
由于该单元不需弯曲形状的扩散图形以及由于接触点和版图对称引起的多晶

图形光刻后直角弧化现象最少， 因此与图 11-9、 图 11-10 和图 11-11 所示的设计

相比， 对套刻未对准将更不敏感。 图 11-12d 显示的是一个相似的单元设计， 但

是其中扩散区图形还存在少量弯曲。 因此， 这个单元对套刻未对准引起的尺寸变

化就有一些敏感性。 改进的单元如图 11-12a 和图 11-12c 所示， 其中所有的扩散

边界都是直线。 只要将传输 NMOS 的长度调整到一个合适的尺寸， 就可以实现

这一设计。 实际上， 为了控制纳米 CMOS 电路中单元的泄漏电流， 也必须增加传

输晶体管的长度。 为了同时满足单元驱动能力的需求， 可以通过增加晶体管宽度

的方式来补偿长度的增加。 通过适当调整传输晶体管的宽度， 可以使传输晶体管

与下拉晶体管 NMOS 宽度比是 1∶ 1， 而两个晶体管的有效 β 比是 1. 8∶ 1 到 2. 2∶ 1
之间的一个合适值， 以保证单接口侵入式读出单元的稳定性。 这个设计中的扩散

区图形不存在弯曲的边缘， 因此它是一个对光刻要求不高的设计。 另外， 由于扩
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图 11-12　 对工艺偏移有最大容限的结构化设计

a） 版图　 b） 单元金属化　 c） 多晶和扩散　 d） 多晶和扩散的早期版本

（SEM 和版图由 Treceti / Hitachi 提供）

散区的端头在阵列的末端， 就不存在 STI 应力效应。 然而， 一个重要的问题是要

认真处理阵列的末端以减轻阵列末端单元与包括哑元晶体管在内的阵列中心单元

之间的差异。
这种位单元设计中多晶的放置方式很好地遵循了纳米 CMOS 设计方法中关键

多晶的摆放原则， 使得片间多晶 CD 变化最小。 注意， 无论是多晶、 扩散或金属

层， 其多边形特性的边缘应该尽可能的画为直线。 每个层次采用规则的多边形图

形都使其更容易进行光刻和工艺控制。 保持结构内的图形密度均匀， 将使晶体管

的邻近效应也是均匀的。 其他的工艺控制， 如 CMP， 也会从均匀的图形密度中

受益。 未来肯定可以看到更多这样的设计。
这种单元设计还有许多其他的优点， 但是它们超出了本书的范围。 关于这种

单元设计其他优点的详细讨论可参看参考文献 [28] 和 [29]。
设计中光学邻近修正的表征　 大多数位单元版图设计在交付掩膜制造之前，

都要进行人工光学邻近修正 （OPC）。 这也是一次修正光学失真的机会。 必须合

理设置扫描器和光源波长， 使修正达到最优， 否则将因为过调或者调整不够造成

失真。 例如， 对于图 11-13 所示的实例， 多晶条端头的 “榔头形” 图形太大，
使光刻后硅片上多晶互连呈现喇叭状。 再加上接触点的喇叭状， 使得多晶栅看起

来像一个可乐瓶。 最终使设计的单元又会对另一个方向 （对于本例， 是垂直方
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向） 的光刻未对准很敏感。 M1 和 M4 的有效沟道长度与多晶到扩散的光刻对准

情况密切相关。 如果多晶相对于扩散上移， 扩散边界进入到多晶的喇叭状端头，
就会导致晶体管有效沟道长度的增加。 这就减小了下拉晶体管 M1 和 M4 的驱动

能力， 因而减小了单元比及其静态噪声容限， 导致单元的稳定性变差。 因此必须

给位单元进行适当的 OPC， 以避免对光学邻近效应修正过度或者修正不足。 这

可能会要求几次重复操作以达到最优补偿， 做到不会因为修正过度导致端头呈现

喇叭形， 也不会因为修正不足导致多晶条端头过分回收。 修正过度或者修正不足

还会带来其他影响。 对 OPC 的详细讨论见第 3 章。 如果多晶互连端头回收比较

厉害， 由于端头覆盖不足， 会引起晶体管泄漏。 这种欠补偿同时引起单元的稳定

性问题以及较高的待机功耗。 因为 OPC 对位单元的性能和成品率有重要影响，
通常采用人工方式并通过投片进行反复多次的精确调整。

图 11-13　 OPC 的过度修正问题

图 11-14b 是一个使用了 OPC 的 90nm 位单元。 在 90nm， 不能再简单地仅采

用榔头形状进行 OPC。 应该关注那些复杂的可以用来适当修正光刻和刻蚀失真

的 OPC 图形。 为了使光刻和刻蚀后的晶体管有适当的沟道长度， 可以适当的调

整多晶线宽。 为了达到适当的校准， 需要反复进行并且要同时保证单元的电学参

数。 关键是对光刻和刻蚀进行正确的修正。 可以看到沿着单元的两侧， 在多晶层

中有亚分辨率辅助图形 （SRAF）。 因为它们是亚分辨率， 所以在光刻中它们不

会在硅片上生成图形， 但是， 当多晶图形非均匀时， 特别是在阵列中衬底和阱的

接触点出现中断的地方， 可以辅助维持光刻的均匀性。 一些设计中 WL 条上存在

间隙。 这样的设计避免了大量前面所描述的缺点， 特别是与多晶相对于扩散的位
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置关系以及不对称放置接触孔情况下带来的问题。 另外， 对与多晶上衬线和反衬

线相连的互连端头也进行了优化， 使扩散区上的多晶尽可能是直线， 从而避免对

套刻未对准的敏感性。 为了与采用 MOPC 修正过的单元进行对比， 所绘的单元

版图如图 11-14a 所示。

图 11-14　 采用已得到良好表征的 MOPC 设计的位单元

a） 采用 90nm 规则绘制的位单元　 b） 采用 MOPC 和 SRAF 的位单元

在纳米 CMOS 时代， 位单元尺寸变得足够小， 使得节点电容数值已降低到传

统的快速提取方法本身的误差容限范围内[23]。 如果使用传统方法通过快速提取

得到的网表来建立一个仿真平台进行模拟分析， 则各种误差叠加在一起。 因此当

加工好的硅芯片从制造厂返回到我们手上进行测试时， 通常会惊奇的发现当初的

建模是错误的。 从 90nm 节点开始， 为了实现位单元寄生的提取， 开始使用场求

解工具是明智的。

11. 2. 3　 应对波动性的模拟电路策略

必须应对波动性对模拟设计者来说不是一个新概念。 一方面， 工艺尺寸缩小

使一块芯片上数字电路的性能和功能得到指数性的改善和提高成为可能， 但是另

一方面， 在许多前沿性方面， 模拟设计者面临着更多的挑战。 本章我们讨论了模

拟设计者面临的波动性问题。 虽然应对波动性问题不是新课题， 但是有些问题变

得更加严峻， 同时又新出现了更多的问题。 对这些效应进行精确的建模对模拟设

计者来说非常重要， 但是这也是一个主要的挑战。 表 1-1 总结了可能影响模拟设

计者的建模挑战。
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许多模拟电路要求良好的器件匹配。 我们将讨论一部分匹配问题和可以缓解

或使它们对模拟电路影响最小的可能的方法。 下面列举了影响匹配的主要来源。
与设计相关的来源：
（1） 不对称性 （导致对未对准的敏感性）；
（2） 小几何尺寸 （窄宽度效应； 短沟道效应； 较大的 Vth波动）；
（3） 邻近效应 [阱邻近、 多晶邻近 （线性邻近效应）、 微负载刻蚀效应]；
（4） 阱和地接触点的位置 （体效应差异）；
（5） 水平和垂直效应；
（6） 温度差异；
（7） STI 应力效应；
（8） 扩散和多晶图形光刻后直角弧化 （在纳米 CMOS 电路中对设计有很强

的影响）；
（9） 镜像版图效应 （电容、 Rsd、 未对准）。
与工艺、 器件和电应力有关的来源：
（1） 随机掺杂波动；
（2） 穿过栅的杂质通道；
（3） 多晶 L 波动、 Leff波动；
（4） 由于天线效应引起的衰退；
（5） 负偏压温度不稳定性 （NBTI）；
（6） 热载流子注入 （HCI）；
（7） OPC （修正过度或者不足、 多晶互连末端回缩、 多晶缩颈和图形光刻

后； 直角弧化、 扩散图形光刻后直角弧化）；
（8） 金属密度波动 [ILD 厚度波动 （见图 11-15）、 电容波动]；

图 11-15　 互连密度波动导致 ILD 厚度的波动

改善匹配的技术：
（1） 增加输入信号摆幅。 只要可能， 增加输入信号的摆幅。 例如， 与需要检

测低摆幅信号的读出放大器相比， 读出放大器触发器对器件匹配更加不敏感。 显

然， 我们不能增加读出放大器的输入摆幅， 除非我们愿意牺牲速度或使用非常大

的位单元。 读出放大器必须依赖其他匹配技术。
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（2） 创造一个器件版图库。 这可以确保使用尺寸相同的器件。 如果需要一

个较大尺寸的器件， 可以将几个器件并列组合使用。 图 11-16 所示的运算放大器

的版图说明了这种并列组合器件的运用。

图 11-16　 使用器件并列组合的版图

（3） 使用哑元晶体管。 这可以使由刻蚀微负载效应和多晶邻近注入散射引

起的邻近效应的差异最小化。 哑元晶体管的使用也可以减轻 STI 应力效应 （见图

4-20c）。
（4） 所有晶体管同向排列。 如前所述， 正交排列的晶体管会导致较高的 CD

波动和邻近效应波动。 因此使所有的晶体管同向排列很重要， 与其他关键电路

（如时钟缓冲器、 读出放大器和位单元） 中的晶体管一起， 很难使被减缓的 CD
波动达到最小。

应该避免的版图：
（1） 避免镜像； 而是采用步进结构， 并且可能的话， 采用共质心布局 （见

图 11-17）。 一个镜像的晶体管版图与光刻套刻误差相结合， 将会由于寄生电容

和晶体管漏和源电阻的波动， 导致失配。
（2） 避免采用最小器件尺寸宽度或长度。 因为杂质注入是一个统计事件，

在较小区域上发生的较大注入波动， 将使最小宽度器件呈现较大的阈值电压

（Vth） 波动。 由于扩散图形光刻后直角弧化， 作为 “哑铃” 形状版图的结果， 采

用最小宽度的晶体管也会发生形状失真 （见图 11-18）。 由于纳米 CMOS 时代短

沟晶体管 Vth陡峭的滚降， 采用最小沟道长度的晶体管会导致更大的 Vth变化。 多

晶 CD 的很小变化将会导致 Vth发生较大的变化 （见图 11-19）。 因此， 采用最小

沟道长度的晶体管的 Vth匹配性能很差。
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图 11-17　 可以实现更好匹配的共质心版图； 一些可能的布局

图 11-18　 扩散图形光刻后直角弧化

（3） 由当前的掩膜制造方式， 栅弯曲的晶体管会导致尺寸的变化。 对栅弯

曲的晶体管， 确定其宽度和长度也很困难， 因此应该尽量避免在模拟设计中使

用， 特别是当匹配很重要时。 栅弯曲晶体管对光刻套刻误差也极度敏感。
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图 11-19　 sub-100nm 晶体管典型的 Vth滚降特性

（4） 应该避免在扩散边界或拐角处放置接触。 因为拐角的光刻失真和光刻套

图 11-20　 电流开关

刻误差会导致接触电阻的波动。
（5） 在任何存在直流电流

的连接中， 特别是对差分对，
应该禁止使用多晶跨接。 较高

的方阻 （即使是硅化物多晶，
其方阻也比金属高两个数量级

相对的） 会产生较大 IR 压降，
导致失调 （见图 11-20）。 另外，
对多晶和硅化物多晶来说， 电

阻的波动性也比金属的大。
版图的重点： 好的版图实践

（1） 尽可能在所有的模拟晶体管版图中， 特别是对匹配晶体管， 使用大于

最小尺寸要求的扩散多晶末端交叠。 有些生产线规定有特殊的设计规则， 仅允许

使用几种规定尺寸的交叠； 版图中所有的实际交叠尺寸将被转化为与设计规则中

允许尺寸最靠近的一个多晶末端交叠尺寸。 在版图设计中必须考虑到这种设计规

则的规定。 否则， 即使在版图设计中已经在扩散区使用了大于最小值的多晶覆

盖， 但是在制备的实际光刻版上并没有得到扩展交叠的好处。
（2） 增加多晶图形中转角处与扩散边界之间的间距， 避免由光刻套刻误差

通过多晶图形光刻后直角弧化效应引起的尺寸波动 （见图 11-30 和图 11-10b）。
（3） 仅使用矩形或正方形扩散区特性而不使用 “哑铃” 形的扩散， 在靠近
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多晶边界的地方也不要使用 90°的拐角 （见图 11-18 和图 11-31）。
（4） 在那些匹配很重要的低摆幅电路使用共质心版图 （参见图 11-17， 为了

清楚起见， 省略了围绕有源晶体管的哑元晶体管）。
（5） 使用更宽的晶体管， 并且将巨大的晶体管拆分， 使得光刻套刻误差不

会影响寄生电阻和电容的匹配 （见图 11-4）。 较宽晶体管的使用还能缓解注入统

计波动引起的器件参数波动。
（6） 为了得到更好的输出阻抗 （ Ids sat对 Vds的变化率更低） 和减小 CD 波动

的影响， 使用沟道长度更长的晶体管 （约为最小规则的 5 倍）。
（7） 使用完全接触的扩散， 这将减小接触电阻波动。 考虑到同样的原因，

至少使用两个或更多 （如果间距和版图允许） 的通孔。
（8） 使互连寄生匹配， 包括 Miller 电容。 还应该使输入以及输出互连长度匹

配。 每一层次使用的输入互连必须匹配， 这样在等离子刻蚀期间， 作为天线应力

效应的结果， 匹配晶体管会受到相同的应力。
缓解波动性影响的电路技术

（1） 在余度的限制范围内保持电流源的栅驱动尽可能的高， 使电源波动的影响

和电流源栅上的噪声耦合最小。 在源节点与电源或地相连接的电流源中， 一种较好的

处理方法是， 将栅参考节点旁路到电源或地， 可以改善电源和地的噪声抵抗能力。
（2） 在电荷泄漏会引起失效的地方， 使用厚氧化层晶体管作为电容。 例如，

PLL 中的环形滤波电容就应该使用厚氧化层晶体管， 因为环形滤波器上的电荷决

定了压控振荡器 （VCO） 的频率。 环形滤波电容上的电荷泄漏会导致静态相位

偏差， 并且如果泄漏超过电荷泵的电流还会引起失效。 在高倍数 PLL 中， 环形

滤波电容泄漏将引起 VCO 的频率漂移并且导致更高的抖动。 例如， 一个 × 20 的

PLL 每 20 个时钟周期才接收电荷泵的电荷。 多路复用器的复用越高， 在电荷泵

更新期间， VCO 输出不接受电荷泵电荷的周期数就越大。 对 PLL 环形滤波器，
因为面积问题， 并且容量不易控制， 因此不推荐使用金属电容。 当工艺升级到低

k 介质时， 这将改变 PLL 的带宽。 金属电容应该用于轨到轨之间需要线性电容的

应用中。 电荷泵晶体管亚阈区泄漏也会引起相似的问题。 然而， 栅泄漏随着温度

增加的变化不大， 而亚阈泄漏与温度的关系非常密切。
影响模拟电路性能的新物理效应

RSC 效应引起长沟道的 Vth低于短沟器件。 如图 11-19 所示， 当 L 增加时，
Vth增加到峰值后接着下降。 当沟道长度大于 1μm 时， Vth将低于例子中工艺的工

艺目标。 为了实现最小的 Vth波动， 必须将沟道长度设定在曲线的峰值处， 采用

这个沟道长度可以使 Vth波动最小。
作为 Vth变化的结果， 另一个重要的效应是驱动电流在特定的偏置条件下随

着温度增加， 而在其他偏置条件下却随着温度下降。 如图 11-21 所示， 当晶体管
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的 Vgs值小于约 630mV （低于交叉点） 时， 其驱动电流随着温度增加， 但是当其

Vgs值大于约 630mV 时， 驱动电流随着温度减小。 这对运算放大器的开环增益有

极大的影响。 它也使得读出放大器的增益、 电流开关或差分对、 以及比较器随着

偏置发生变化。 这些电路总会有一部分晶体管被偏置到图 11-21 所示曲线的交叉

点下方， 而其他晶体管则被偏置到交叉点上方。

图 11-21　 温度对 sub-100nm 晶体管 Ids的影响

图 11-22　 漏感应阈值电压漂移

如图 11-22 所示， 直到沟道长度为 10μm 范围， halo 注入晶体管的 DIBL 随着

沟道长度持续下降 （漏感应阈值电压漂移， DITS）。 除非这个效应被很好地建模，
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否则在为了提升逻辑性能而进行工艺缩小时给器件产品特性带来出乎意料的变化。
图 11-23 所示为阱和多晶邻近对器件 Vth的影响。 考虑到这种带来新的负面

影响的邻近效应， 放置匹配晶体管时必须非常小心。

图 11-23　 a） 阱邻近效应　 b） 多晶邻近效应

电源纹波抑制比 （PSRR）
逻辑晶体管的缩小已经导致了电源电压的减小， 这限制了特定电路技术的使

用， 例如能提供更好 PSRR 的折叠式共源共栅电路。 新出现的电路仍然可以提供

适合电源余度的更好的 PSRR （细节请参看第 4 章）。 其他的电源问题包括通过

外延生长的电阻衬底产生的噪声耦合。 在混合信号设计中， 将最终需要采用三阱

工艺将数字噪声与敏感的模拟电路隔开。 为了减小容性耦合噪声， 保持较小三阱

的面积非常重要[27]。 保护环的使用以及更策略的放置衬底和阱接触使衬底噪声

变成共模噪声， 这在差分电路中可以被排除。
电源阻抗的封装和系统建模非常重要， 特别是对高性能芯片设计。 在这样的
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设计中， L（di / dt）是最重要的电压降， 并且电源阻抗必须被设计为可以将 L（di /
dt）与 IR 降之和保持在设计预算内。 对高性能处理器来说， 这个预算通常是电源

电压的 10% 。 这将需要使用片上解耦电容、 封装电容和系统板上电容。 最小值

的片上耦合电容应该是芯片等效开关电容 Ceqv的 10 倍， 其中：

Ceqv =
芯片功率
V2

dd ×频率

芯片功耗使用最坏情况矢量决定， 这意味着 Ceqv值将更大并且可以更好地维

持峰值功率需求期间的芯片功耗。 因此， 由于电源具有良好的解耦， 峰值功率需

求期间， 由电源电压降引起的性能衰退将被保持在最小值。 为了满足高性能系统

和电源阻抗的目标， 封装和系统板级建模也是设计中非常重要的部分， 而这超出

了本书的范围。
在采用外延工艺的混合信号设计中， 共用 VSS但是分别使用不同的 Vdd电源将

在数字部分形成最低的噪声耦合[12]。 为了给一些设计提供必须的余度， 就可以

使用高于数字电路的电源电压。 共用 VSS也简化了静电放电 （ESD） 保护 （在纳

米 CMOS 时代， 关于 ESD 保护的详细讨论参看第 5 章）。

11. 2. 4　 应对波动的数字电路策略

数字电路一般对工艺波动有更好的适应性。 然而， 有一些数字电路， 包括自

计时电路和匹配时延的电路， 都对工艺波动极为敏感。 自计时主要用于像缓存这

样的嵌入式存储器中。 在时钟频率较低时， 其应用非常广泛。 为了减小存储器的

存取时间， 自计时技术用于产生边沿， 从而为读出放大器 （ Sense Amplifier，
SA） 提供 （内部） 时钟， 这样在时钟周期的开始阶段， 就可以准备好存储器数

据， 从而能够实现一个周期完成读取， 包括对存储器数据的逻辑操作， 进而实现

更好的性能。 随着 （内部） 时钟频率的升高， 嵌入式 SRAM 的存取时间小于时

钟周期， 这样可以有大量的边沿用来对 SA 实现钟控。 因此， 在这种情况下， 不

需要强制自计时产生大量边沿。 其他唯一需要自计时的情况是， 通过地址改变之

前不对 SA 提供时钟的方式节省功耗， 而时钟设计也要求通过钟控门以减小时钟

功耗。 对 SA 进行钟控仍然比自计时更简单且更具鲁棒性。 人们设计了许多的方

案， 可以在必须采用自计时的情况下， 能够缓解波动对设计鲁棒性的影响。 下面

讨论一种用于 SRAM 的自计时方案。
自计时策略　 传统的自计时存储器依赖于单个 SRAM 单元来驱动伪位线，

然后转变为完全的 CMOS 电平及扇出以驱动 SA 的时钟线[28]。 如图 11-24 所示，
单个单元的自计时方法对工艺波动非常敏感， 这些工艺波动引起单元驱动波动，
导致更高的自计时时延波动。 为了避免由于更高的自计时路径的时延波动引起的

失效， 就需要更大的裕量———这需要以性能为代价。
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图 11-24　 单元数量对自计时时延波动的影响

如图 11-24 所示， 如果使用不止一个单元， 可以实现较低的自计时路径时延波

动[13]。 使用几个单元可以使单元电流波动得到平均。 图 11-25 是一个多单元自计

时方案。 为了使单元驱动波动最小， 在阵列的边界、 伪自计时列旁用另一列填充单

元作为伪自计时列是很重要的。 在存储器列中， 金属密度非常一致， 使控制 ILD 波

动变得容易。 由于金属互连的规律性， 由化学机械抛光 （CMP） 引起的电阻波动

保持为最小， 如在存储器阵列中看到的， 制造商为了金属密度而优化 CMP。 大多

数制造商都认识到必须减小存储器阵列电阻的波动， 并且会优化存储器阵列的工

艺。 即使如此， 仍然存在由于屏蔽层金属厚度和互连宽度波动而引起的电阻波动。

图 11-25　 多单元自计时方案

自计时裕量 　 图 11-26 所示为一个典型的自计时设计中的竞态条件。 图中

Out1 上的时延必须小于 Out2 上的时延； 否则， 将会发生功能失效。 由于工艺、
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电压和温度 （PVT） 的波动以及版图的差异， 在实际生产出的电路中， 由于一些

局部效应在设计阶段并未被完全正确地建模或预见， 可能会导致时延 2 小于时

延 1。当自计时设计中出现这种情况时， 会导致在一些频率下不能工作， 包括非

常低的频率， 这时会要求设计返工以恢复基本功能。 这是非常严重的并且代价昂

贵的设计缺陷。 为了预防这种情况， 我们增加了仿真模型的余量以覆盖一些未能

预见的影响， 以减小这种功能失效的概率。

图 11-26　 设计自计时路径

如前面描述的， 由于一些未知的影响或电路没有得到充分优化， 时延 2 的速

度可能与时延 1 不匹配。 下面的分析将 “余量” 转化为那些能被用来验证自计

时电路余量的具有物理意义的参数。 图 11-26 所示的处于失效边缘的自计时电路

可以表示为： 时延 2 × （1 -M） =时延 1 × （1 + M）其中 M 是自计时裕量。 将其简

化， 可以得到：
M × （时延 1 +时延 2） =时延 2 -时延 1

因此有：

M = 时延 2 -时延 1
时延 1 +时延 2

一般在所有实际工艺角下进行仿真时， 将预布局布线时的 M 设定为 0. 25，
而将版图后仿真时的 M 设定为 0. 15。 对更实际工艺角覆盖， 推荐使用统计模型。
关于统计模型的详细介绍见 11-3 节。 对于给定的自计时裕量， 每个自计时路径

必须采用金属编程选项， 以保证在所有实际工艺角下使裕量至少再增加 30% 。
如前面提到的， 自计时竞态失效对芯片来说是灾难性的； 金属编程选项的增加会

导致快速的环锁定。 金属选项必须被设计为可以影响一层并不超过两层中的裕量

波动。 这非常重要， 因为掩膜的成本在不断增加， 特别是对于纳米 CMOS 工艺节

点。 如果可能， 在尽可能高的金属层中设计编程方式， 可以在需要改变自计时裕

量的情况下， 加快产品的制造周转时间。
慢节点导致的时延波动　 慢节点包括高扇出节点、 不重复的长互连以及通过

传输门和级联传输门的信号。 正像不重复的长互连那样， 传输门对信号来说相当
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于是一个大的电阻。 如果一条信号路径上超过两个传输门 （未采取缓存）， 就相

当于是一个必须被处理的非常慢的节点。 就像信号穿过级联传输门和不重复的长

信号线的情况那样， 慢节点也可以是驱动很弱的节点。 被弱信号驱动的节点易受

接收器所在的远端节点中的噪声耦合的影响。 还有另一个障碍影响所有慢节点，
包括高扇出节点。 如图 11-27 所示， 由于慢节点上输入信号的缓慢上升， 接收机

输入跳变点的波动被转换为较大的输入时延波动。 由于工艺加工会引起 P 管 N
管之间的差异， 进而会影响门输入阈值或跳变点， 维持输入边缘的转换斜率则可

以使设计能够更好地容忍 P 管与 N 管之间的差异。

图 11-27　 跳变点变化与时延波动比对

在一些电路中， 例如算术模块， 如果使用传输门加法器， 在数据路径上就会

有传输门。 在某些情况下， 数据路径上会有几个传输门串联， 除非设计者在级联

的全加器之间增加缓存器。 这将增加了关键路径上的时延。 通过改用差分级联电

压开关 （DCVS） 逻辑可以缓解这个问题[31，32]。
脉冲寄存器时钟发生器设计策略

跳变点匹配： 脉冲寄存器工作过程和设计不是本书要介绍的内容； 对其详细

的讨论请参看其他电路设计文章。 但是， 想要能够理解下面关于工艺波动对脉冲

发生器和脉寄存器工作过程的影响的讨论， 则需要对脉冲寄存器工作过程有全面

理解。 图 11-28 中是一个用于脉冲寄存器的脉冲发生器典型电路。 Inv1 到 Inv3
形成了一个确定脉冲发生器脉宽的时延链。 脉冲发生器的脉宽波动对脉冲寄存器

的保持时间有严重的影响。 Nand1 和 Inv1 的输入跳变点必须匹配； 否则， 脉冲

宽度会随着全局时钟边缘斜率的波动而改变。 更长的脉冲输出宽度将会要求更长

的保持时间， 同时导致更长的透明时间。 如果输入到脉冲寄存器中的短脉冲没有

及时得到适当的平衡， 即使对这个短脉冲存在最大时间路径， 由于更宽的脉冲宽

度引起的更长透明期也会引起保持时间的问题。
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图 11-28　 典型的脉冲寄存时钟发生器

我们从图 11-28 所示的 Inv1 开始， 考虑 Nand1 的跳变点比反相器链更高的

情况。 当全局时钟上升时， Inv1 首先动作并启动时延链， 而 Nand1 尚未对全局

时钟输入做出反应。 这将实际上缩短了脉冲发生器输出脉冲的宽度， 因为反相器

时延链跳变更早地触发了脉冲发生器输出的上升沿。 从 Inv1 开始动作到 Nand1
触发之间的时延等于脉冲发生器输出脉冲宽度减小的量。 如图 11-27 所示， 时钟

上升时间波动会改变这个时延， 从而改变脉冲宽度。 有多种原因会导致时钟上升

时间的变化， 而该变化会影响芯片的保持时间并引起灾难性的失效。 Nand1 跳变

点低于 Inv1 的触发条件会增加脉冲宽度和脉冲寄存器要求的保持时间。 在基于

单元的设计中， 脉冲寄存器表征条件是假定 Inv1 和 Nand1 的跳变点完全匹配。
如果 Inv1 和 Nand1 的跳变点不匹配， 将引起脉冲寄存器实际要求的保持时间改

变， 从而可能产生保持时间失效。
设定输入跳变点稍稍低于 Vdd / 2 （低于中点的 1 / 3）， 但不要太低； 否则， 会

受到地电位反弹影响。 这是因为在时钟上升沿的较低位置， 边缘误差较低。 由于

脉冲发生器仅参考时钟上升沿， 因此这一技术可以确保实现更精确的时钟参考和

更低的时钟边沿时延。
脉冲发生器输出波形峰值： 脉冲宽度必须足够宽， 以确保在各种的实际情况

下， 对所有负载条件， 脉冲都能到达 Vdd。 这保证了脉冲宽度是确定的。 如果在

所有的负载条件下脉冲宽度都能够到达 Vdd， 脉冲将总是在相同的 PVT 条件下从

相同的电压释放电荷， 因此脉冲宽度将是确定的。 这就消除了脉冲宽度的波动

（不包括 PVT 条件引起的波动）。 使时钟脉冲达到 Vdd的其他原因是确保总是在寄

存器的时钟输入端有相同驱动电平， 从而避免由于门驱动的波动导致的建立时间

和保持时间的波动。
脉冲发生器时延与数据路径时延密切相关： 为了保持低功耗， 由 Inv1 和 Inv2

形成的时延链必须采用最小尺寸晶体管构成。 这里我们不得不以功耗为代价来减缓

工艺对数据时延的影响。 所选器件必须足够大， 从而使得时延不会主要取决于寄生

参数。 就像以提高速度为目标而优化的数据路径上那样， 沿着时延链的寄生必须被
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最小化。 在各种实际可能发生的极端情况下， 时延链提速的速率必须与数据路径的

相匹配， 避免出现保持时间冲突。 如果数据路径提速快于时延链， 特别是对动态脉

冲寄存器， 就能够避免动态寄存器的输入数据在脉冲复位前发生变化。
时延链上的最后一个单元 （Inv3） 必须与脉冲发生器驱动的逻辑寄存器有相

同的堆栈高度。 脉冲发生器产生时钟脉冲， 如果接收时钟脉冲的寄存器不是简单

的寄存器而是动态逻辑寄存器， 时延链上的 Inv3 必须与寄存器前面的动态逻辑

有同样的堆栈高度 （参见图 11-29）。 这使得时延链可以在各个工艺角上都能够

满足逻辑时延。 图 11-30 与图 11-31 是两个实例， 说明需要放宽间距规则以及多

晶端头覆盖， 以减小由于光刻引起的多边形图形失真导致的器件波动。

图 11-29　 脉冲发生器的时延追踪技术

图 11-30　 光刻引起的多晶图形

直角弧化

　

图 11-31　 扩散图形拐角处的多晶端头

覆盖不良
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11. 3　 纳米 CMOS 工艺角建模方法

SPICE 建模已经成为使设计者可以确定必要的设计裕量以满足现代 IC 电路

严苛要求的最关键部分。 随着不断增加的速度要求， 裕量在持续减小， 这迫使设

计者更加依赖模型以精确反映工艺状态， 包括预期的分散性。 传统的模型开发方

法一直是建立与受控生产线工艺标称值一致的标称值模型， 然后再针对数字逻辑

中的最坏情况开发拐角模型。 表征工艺分散性的方差并不随着特征尺寸的缩小而

同等的缩小， 由此引入的误差越来越大， 特别是对深亚微米工艺。 为了更精确地

表征工艺， 就对统计模型有一个实际需求。 图 11-32 所示为不同级别的工艺波

动。 工艺流程中的每个级别都会给器件性能增加附加的分散。 理解每级的影响对

开发精确统计模型非常重要。

图 11-32　 各种级别的工艺波动

11. 3. 1　 统计模型的需求

采用工艺角模型方法考虑的工艺组合与实际情况不相符合， 会导致 “过于

保守的设计”， 特别是当设计裕量变得更小时。 这一点可以参见图 11-33， 图

11-33所示为从多个晶园批得到的 NMOS 和 PMOS 的 ID sat测量数据的散点图。 其中，
快———慢和慢———快 （FS 和 SF） 拐点很少出现。 这从工艺的角度看是可以理解

的， 因为 PMOS 与 NMOS 器件仅局部相关。 例如， 如果我们考虑具有波动性的各

种参数， 像氧化层厚度、 栅长度、 栅宽度、 沟道掺杂和 halo 注入等， 它们中间

一些参数 （如氧化层厚度和沟道长度） 的波动对 PMOS 和 NMOS 器件是相似的，
而其他参数并不相关并且会独立的波动。 另外， 工艺的波动包括局部范围波动和

533第 11 章　 针对波动性的设计



全局范围波动两个成分， 而工艺角并不能区分这两个分量， 因此基于拐角模型不

可能确定器件之间局部范围波动性的影响。

图 11-33　 PMOS 和 NMOS 器件的工艺波动图

对模拟电路而言， 很难确定最坏情况的拐角。 快 /慢的概念不一定适用。 对

运算放大器， 高增益 /低增益可能很有意义， 但是很难确定哪个数字工艺拐角对

应于放大器的高增益情况， 因为它依赖于放大器的结构特点。 当子模块被组合成

像数据转换器那样更复杂的系统时， 确定哪个工艺拐角代表最坏拐角变得更加困

难。 如果模拟电路仿真中， 特别是已经给定了有限的模拟电路设计空间的情况

下， 采用数字工艺拐角将导致模拟电路的 “过设计”。 电路的过设计会导致复杂

度增加、 晶片尺寸更大、 并且可能会失去市场窗口， 因此如果有可能的话应该尽

量避免。 如果我们考虑工艺中几种可变参数的波动性， 总的方差可以表示为

σtotal = σ2
tox + σ2

L + σ2
W + σ2

Np
+ σ2

Nn
+ σ2

μp + σ2
μn +… > >3σ

如果必须满足这些极端情况下的性能要求， 采用上式表示的总方差会导致电路严

重 “过设计”。
采用统计建模可以使设计者在制造前就能估计给定设计的功能成品率。 这个

信息对于在设计阶段而不是在制造后进行的参数权衡设计非常重要。 设计者可以分

析设计中的子模块以确定每个部分对整个系统成品率的贡献， 从而使设计重点可以

被放在设计最关键的部分。 设计者也可以评估器件尺寸对功能性成品率的影响。

11. 3. 2　 统计模型的使用

统计模型是基于实践， 测量波动源并且将这些波动转化为 SPICE 模型参数

633 纳米 CMOS 电路和物理设计



的波动。 第一步是识别独立的波动因素并确定它们的长期波动。 图 11-34 是一个

具体实例， 图中显示了一段时期以氧化层厚度表示的电容等效厚度的波动。 这些

数据信息被转化为直方图， 可以进一步提取得到表征波动特征的均值和标准偏差

值。 这些特征值然后被结合进模型， 将独立的模型参数建模为其标称值加标准偏

差变量。 可以按照这种方法处理的物理参数包括掺杂浓度、 氧化层厚度、 迁移

率、 栅宽和栅长等。 重要的是这些选择的参数可以被正确的加到 SPICE 模型中

以确保它们的影响可以被正确的仿真。 例如， 普遍使用的简单办法是改变器件的

阈值电压以观察工艺波动的影响， 但是这并不能正确的获得背栅偏置的情况， 因

而会产生不正确的结果。 因为 SPICE 模型并非都具有完整的物理含义， 这使得

这个任务变得很困难。

图 11-34　 给定工艺的氧化层厚度随时间的波动

下一步是模型关联。 通常像阈值电压 Vth0这样的参数被设定为固定值， 例如

取 Vth0 = 0. 4， 考虑到波动的影响， 现在就成为 Vth0 = 0. 4 + VTH_PVAR， 其中

VTH_PVAR 定义为 AGAUSS （M， σ， N）， 这里M代表均值， σ 是标准偏差， N
代表 N 倍标准偏差 σ。 采用这种方式并不能获得阈值电压对氧化层厚度的依赖，
因此最好表示为[36]：

Vth0 = VFB + 2 ϕF +
qNSxt1 + qNP（Xdep - xt1）

COX

式中， COX = εOX / tOX， tOX = tOX + σtOX
， NS = NS + σNS

， NP = NP + σNP
， VFB = VFB +

σFB。 相关参数的含义为： NS是 0 ～ xt1之间的掺杂浓度， 而 NP是 xt1与耗尽层深度

xdep之间的掺杂浓度。 其他符号的含义与普遍采用的含义相同。 使用这种阈值

电压的表达式可以同时考虑像平带电压和沟道掺杂这样的多个工艺参数。 这也

可以获得衬底偏置的影响， 使整个仿真更加精确。 一旦获得合适的参数值， 进

行多次仿真就可以获得能够在晶圆上测量得到的像阈值电压和 ID sat这样的参数

的分布。 对比实际的测量结果与仿真得到的分布， 就可以验证模型产生的分布的
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正确性。
对两种类型的器件， 每个参数的标准偏差一般不同。 同样每个参数的标准偏

差与器件尺寸也有很强的相关性， 对沟道长度依赖性更强， 特别是在沟道长度很

小的情况更加明显。 图 11-35 所示为深亚微米工艺下两个并排放置以提供最大程

度匹配的相同 NMOS 器件之间阈值电压差别 （这种差别只反映局部范围内参数

的分散性） 随器件尺寸波动的情况。 这些数据没有包括能进一步增加参数分散

性的器件不同放置位置的影响。 局部范围内参数的分散性可能对数字电路来说不

太重要， 因为数字电路特性主要取决于参数平均结果， 特别是对较深的逻辑级

别。 但是对模拟设计它变得很重要。 这种局部范围内参数分散性可以被用来确定

像差分放大器这样的关键单元中器件的最优尺寸。 能反映参数分散性的合适模型

应该同时考虑局部范围 （晶片内） 和全局范围 （晶片间） 的参数分散性。 工艺

分散性可以用下式表示[34]：

σ2（ΔP） =
A2

ΔP

WL + S2
ΔPD2

式中， σ（ΔP）为工艺参数 ΔP 的标准偏差； W 和 L 分别为器件沟道宽度和长度。
器件之间放置位置差别用 D 表示， 而参数 AΔP和 SΔP是必须由测量确定的与工艺

相关的常数。 上式右边第一项代表局部范围参数的分散性， 而第二项则代表了与

器件放置位置密切相关的全局范围参数分散性。 某些情况下， 这个模型可能不能

提供对工艺波动必要的洞察[35]。 因此， 最好是采用更多的分量构成方差， 从而

可以对可能引起分散性的各种位置进行深入的分析进而得到整个影响结果。 可以

进一步了解图 11-32 的细节， 其中对每一级别均赋予一个方差分量。 采用这种方

式可以更深入的了解对产品成品率的影响， 但是要针对各个级别获得关于分散性

图 11-35　 作为器件尺寸函数的阈值电压的波动

的有意义的信息会变得困难。

833 纳米 CMOS 电路和物理设计



这种方法已用于估计锁相环的电荷泵中可以预期的电流失配程度。 仿真结果

如图 11-36 所示。 这里假定设计可以处理 ± 6%的电流失配， 而这些电流失配会

导致 15 片芯片超出规范范围， 或成品率约为 97% 。 如果认为这种成品率是足够

的， 那么就无需进一步改进设计。 如果要求更高的成品率， 电路就必须重新设

计。 这种重新设计可能要采用完全不同的电荷泵结构， 或只要简单的重新确定关

键器件的尺寸以降低参数分散性的影响。 图 11-37 说明了阈值电压的分散程度是

如何随着器件尺寸的增加而减少。 图中 y 轴表示阈值电压的偏移， 而 x 轴是归一

化的器件尺寸 （面积）。 归一化是指对 100nm 工艺中的最小尺寸的器件进行归一

化处理。 通过有选择地放大关键器件的尺寸来减小整个系统的参数分散性是可

能的。

图 11-36　 由局部范围和全局范围阈值电压

分散性导致的电荷泵电流失配

图 11-37　 作为器件尺寸函数的阈值电压的分散性
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11. 4　 BSIM4 模型的新特点

对深亚微米工艺， 采用 BSIM4 模型使仿真的精度获得了很大的改善。 BSIM4
模型包含了几个以前 BSIM3 模型忽略的重要特性， 包括 halo 注入建模、 栅感应

漏泄漏 （GIDL）、 栅直接隧穿、 和沟槽隔离应力效应。 其中沟槽隔离应力效应已

经在第 4 章详细讨论过了。

图 11-38　 a） 深亚微米工艺中使用的 halo / pocket 注入　 b） 100nm 工艺 DITS 模拟结果

11. 4. 1　 halo / packet 注入

采用 halo / pocket 注入的作用是减小沟道非常短的器件中出现的阈值电压滚

降， 但是对较长沟道的器件， 这种注入会导致明显的 DITS。 halo / pocket 注入增

加了长沟器件的 gds值， 而对作为较长沟道器件主要应用领域的模拟应用， 这是

不希望的。 图 11-38a 所示为 halo / pocket 注入的位置， 而图 11-38b 所示为 100nm
工艺中产生的 DITS 效应。 BSIM3 版不能完全描述这种输出阻抗的退化， 因为
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BSIM3 版本中 DITS 未考虑 halo / pocket 注入的作用。 不再将衬底视为均匀掺杂，
模型中就能考虑 halo / pocket 注入的作用。 因为 DITS 输出阻抗模型没有考虑体偏

置效应， 所以仍然存在限制。

11. 4. 2　 栅感应漏极泄漏和栅直接隧穿

截止状态下泄漏电流中的各分量如图 11-39 所示， 图中还给出了几代工艺中

各分量影响程度的相对大小。 在 90nm 和更小技术节点中， 栅泄漏变得突出而成

为越来越重要的因素， 但是源漏泄漏仍然是最主要的问题。 BSIM4 包含了栅泄漏

模型。 由于栅泄漏与栅上的电势有关， 因此必须对每个栅偏置点的栅泄漏进行评

估， 这就导致需要更长的仿真时间。 图 11-40 所示为不同栅长情况下总的归一化

栅泄漏电流与器件宽度的关系， 其中栅长范围为 0. 2 ～ 15μm。 图 11-41 所示为

100nm 工艺中薄栅器件的 GIDL 效应。 GIDL 电流是毫微安量级。 可以观察到其

与体偏置之间存在微弱的依赖关系。

图 11-39　 晶体管截止状态泄漏电流组成及不同分量相对大小随工艺的波动

图 11-40　 作为器件长度和宽度函数的总归一化栅泄漏
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图 11-41　 a） 在较大范围内 GIDL 的模拟结果　 b） 局部范围模拟结果

的放大， 显示衬底偏置的影响

11. 4. 3　 建模的挑战

虽然 BSIM4 是在 BSIM3 模型基础上有了重大改善， 但是它仍然没有能考虑

对器件性能有重大影响的所有因素。 许多这些因素关系到如何放置器件以及相邻

器件的物理位置：
（1） 实现窄宽度的 “哑铃” 形状的器件；
（2） 阱邻近效应；
（3） 浅槽隔离应力效应 （可以在版图设计后建立这些效应的模型）。
建议使用的方式是只要可能就应该避免出现会加剧这些效应的版图设计， 因

为它们很难被建模。 这种方法会导致对物理实现的严重约束， 增加整个芯片的尺

寸。 第二种方法是开发能考虑到这些效应的宏模型。 应该对一个设计中最关键电

路 （例如 SRAM 单元） 生成这些模型， 以确保获得最高级别的精确度。 这些宏

模型应该采用参数化表示方式， 以达到最大的灵活性。 需要确定模型和先前测试

芯片结果之间的相关关系， 以确保模型的精确度。
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11. 4. 4　 与建模相关的问题

BSIM4 模型使用了非物理参数来实现短 /窄器件的高精确度。 非物理参数的使用

使模型参数的提取过程更加复杂， 因为短沟和长沟器件之间的关系比较复杂。 如果模

型不能充分描述这些物理效应， 例如使用 Halo / pocket 注入技术时与掺杂密切相关的

迁移率模型， 如果模型不够精细， 将导致模型所描述的器件与实际器件之间的一些差

异。 为了进一步改善模型的精确度， 还需要建立反向短沟道效应 （RSCE） 模型。
BSIM 模型的每一次进步带来了参数数量的大量增加， 导致仿真时间和存储器要求的

增加。 这样， 一个关键问题是平衡模型参数的数量和合理的仿真时间。

11. 4. 5　 模型总结

BSIM4 模型极大地改善了 Halo / pocket 注入器件的建模， 并且包含了在 90nm
和更小工艺电路设计中大量需求的栅直接隧穿模型。 参数提取方式变得更加复

杂， 并且参数的数量也急剧增加。 宏模型可以被用来对与版图相关的一些特定问

题进行建模， 但是必须建立其结果与实际硅器件测量结果之间的相关关系， 以保

证它们的精确性。 迄今仍然存在几个应该被结合进模型中的很重要的效应， 但是

建立的模型不应该过于复杂， 也不应该明显增加仿真运行时间。

11. 5　 总结

本章提出的一些原则可以被应用到许多其他电路和版图类型中以使波动对电

路功能和可制造性的影响最小。 当我们成功地将工艺尺寸缩小进入纳米 CMOS 时，
应对这些波动问题将是所有设计方法 （包括 ASIC 设计） 的一部分或几部分。 一些

设计对波动比较敏感， 应该在设计阶段特别小心， 以预见可能的陷阱， 从而可以采

取针对性的设计策略和特殊预防措施， 使波动不致对电路功能和可制造性产生负面

影响。 如果设计者希望得到满足设计目标要求并且成品率高的产品， 必须学会创造

对波动不敏感的电路。 传统的波动概念已经从数字电路的工艺角方法进化到了要同

时考虑芯片内和芯片间基本物理参数的统计波动。 第 10 章我们更着重于关注电路设

计中的可制造性设计问题， 其中多数情况下也有助于减小由于波动性带来的影响。
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