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Chapter　１

I ntroduct ion

The　origin　of　solid-state　circuits　can　be　traced　to　the

transi stor invent ion　　　by　　　J.Bardeen,　　W.Brattain,　　and

W.Shockley　in　1948.　In　1959, R. Noyce　and　J. Kelby　changed

the　technological　and　economi c　profile　of　the　world, when

they　independently　invented　the　planer　integrated　circuits

（ＩＣ）．　Since　　1961　　the　number　of　transistors　that can　be

successfully　fabricated　on　ａ　single　chip　has　doubled　almost

every　year .　ICs　were　roughly　classified as　SSI　(Small　Scale

I ntegrat ion), MSI　　(Medium　　Scale　　Integration),　and　　LSI

(Large　　Scale　　I ntegrat ion) ,　　according　　to　　ａ　　number　　of

transistors　on　ａ　chip .　Nowadays,　in　order　to　ｅχpress　the

integrat ion　beyond　LSI ,　which　means　the　contents　of over

ten　　thousands　　of　　t rans i stors,　peop 1 e　　create　　new　words,

”VLSI" (Very　Large　Scale　Integration) and　"ULSI" (Ultra　。）。

　　　　SSI　　and　　MSI　　in　　1960s　　were　　mainly　　manufactured　　by

bipolar　transistors,　because　of　the　fabri cation　difficulty

of　MOSFET　(Metal　Oxide　Insulator　Field　Effect　Transistor) .

For　the　stable　digital　operat ion, ａ　logical　gate　progressed

in　　TTL　(Transisitor　　Transi stor　　Logic) .　TTL　　input/output

specifi cat ions were proposed and　　　establi shed.　　This

standardization　expanded　TTL　appli cat ion　to　almost　all　the

electric　equipment. Many　kinds　of　TTL　IC　were　manufactured

to　meet　the　market's　needs［1], forming　the　TTL　f ami ly ．

　　　　In　1970s,　MOS　began　to　be　practically　ut i1ized as　ａ

１－



basi c　IC　component　as　ａ　result　of　the　detailed　study　of

si 1i con　　di-oxide　（Ｓｉ０２）．　The　　technology　　for　　integrat ing

electric components on ａ chip has　　been　　drast ical ly

progressed　since　that　t ime. Most　of　the　bipolar　MSI　and　LSI

were　　rep 1aced　　and　　redesigned　　by　　MOS.　There　　were　　some

reasons　for　it .　First ,　an　MOS　gate　needs　less　operat ing

current

　　　　　●　　Ｉachi eving

than　　ａ　　bipolar　　gate,　which　　is　　necessary　　for

1 arger scale　　　integrat ion ・ Second, It 1 S

fabricated　by　　less　process　steps ,　whi ch　might　　reduce　　IC

cost. Moreover, the　scaling　law　predicts　that　ａ　smaller　MOS

would offer higher　　switching　　speed　　with　　lower　　power

diss ipation,　approximately　proport ional　　to　the　dimension.

It　　leads　　the　　technological　　enhancement　　of　　reducing　　the

minimum　feature　size　of　an　ＭＯＳ。

　　　　０ｎ　the　other　hand,LSI　consist　of　bipolar　transi stors

still　survives . I n　the　high　speed　application, such　as　main

frame　　computers,　ECL　(Emitter　　Couppled　　Logic)　has　　been

widely　　used .　Also ,　　the　　newly　　structured　　device ,　　IIL

(Integrated　　Inject ion　Logic) ,　proposed　in　1974,　is　found

suit able　for　an　LSI　component,　because　of　its　smal 1　power

dissipat ion.　Some　　investigations　　have　　been　　performed on

this　bipolar　device　［2.31 ,　and　it　has　been　appl ied　to　ｔ!le

analog　　and　　digital　　mixed　　IC,　for　　example,　TV　　and　　VTR

cont rol .　Besides　ECL　and　Ｉ IL ，　it　is　to　be　noted　that　most

of　the　elect ri c　equipment　still uses　ａ １０ｔ　of　TTL　SSI　and

MSI　in　order　to　”glue"　var ious　kinds　of　MOS　LSI ．　For　this

reason ,　almost　all　the　MOS　LSI are　taking　TTL　compat ible

input/output　specificat ions　even　now.

－２－



　　　　Before　　1980,　most　　of　　LSI　　were　des i gned　by　Nchanne 1

ＭＯＳＦＥＴ（ＮＭＯＳ）　as　it　could　be　made　by　ａ　simple　fabricat ion

process　and　could　have　higher　switching　speed　than　Pchanne1

MOSFET(PMOS) .　　However,　this　　tendency　　has　　been　　changing,

recently If　one　wants　to　ｉｎｔ､e g r a t e　mill ions　of　transistors

on　ａ　chip ,　he　would　find　that even　little　current　for　one

transistor　　causes　　to　　break　　the　　package　　power　　limit.　In

addit ion,　larger　design　margin　for　each　circuit　would　be

requi red　to　guarantee　the　whole　function. Saving　the　design

labor　becomes　ａ　key　issue , as　the　numbers　of　the　total

components increase, and　　the　　characteristics　　of　　each

component　made　by　more　sophist icated　devi ce　miniaturization

process　fluctuates .　From　the　point　of　view, VLSI　designed

by　CMOS　(Complementary　MOS,　composed　of　NMOS　and　ＰＭＯＳ）　has

been　gaining　ｔｈｅ･populality　for　VLSI　　and　ULSI .　CMOS　　is

requi ed　no　power　in　steady　state ,　and　is　less　affected　by

　　　ｔthe　transi stor　dimension,　although　it　is　still　slower　and

natural ly needs　　more　　process　　steps　　than　　only　　NMOS.

Therefore, many　circuit　and　device　technologies　to　overcome

the　problems　have　been　proposed　and　applied　to　the　CMOS

ＬＳＩ。

　　　　One　　of　　the　　most　　important　　LSIs　　which　　lead　　the

technological　development　of　both　fabri cation　process　and

circuits　　is　　ａ　memory.　The　demand　for　higher　performance

memor i es,　　in　　other　　words ,　memori es　　having　　larger　　bit

density,　faster　access　time,　lower　power　di ssipat ion　and

higher　　re 1i ab i1ity　　has　　still　　been　　increas ing　　widely .

Memories　are　classified as　RAM　(Random　Access　Memory) ,　and

：● ３－
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ROM　(Read　Only　Memory)　by　the　data　non-volatility.　RAM　i s

divided　　into　　ＳＲΛＭ　(Static　RAM) ,　operating　asynchronous ly

without ref 1 esh and　　　DRAM (Dynami c　　　RAM)　　operat ing

synchronously　with　periodical　reflesh. ROM　is　divided　into

Mask　ROM. UV-EPROM　(Ultra　Violet　Erasable　Programmable　ＲＯＭ）

and　　EEPROM　　(Electrically　　Erasable　　PROM) .　　They　　offer

di fferent　bit　　cost ,　and　turn-around　time　（ＴＡＴ）　whi ch　is

defined　as　the　time　from　programming　data　to　read ing　data.

Bit-cost･　i s　decreasing　year　by　year　　in　　each　memory, as

shown　in　Fig.　1.1.　１ｔ　i s　mainly　caused　by　the　ceil　size

reduct ion,　whi ch　i s　enabl ed　by　technologi ca1　　improvement.

Figure　1.2　shows　the　cell　size　as　ａ　funct ion　of　the　desi gn

rule. Dashed　　circles　　indicate　　the　　currently　　developing

devi ces.
~

　　　　Among　various　kinds　of　RAMs, bipolar　JiAW‘"*(not　shown　in

either　Fig.　１．１　０ｒ　1.2)　has　been　very　high-speed, while　it

has　　relat ively　　smaller　　bit　　density,　and　　consumes　　more

current. The　market　is　relatively　sraal 1　and　is　limited　to　ａ

special　use　such as　the　cache　in　the　main　frame　computer .

static MOS　　RAM　　has　　aimed　　low　　power　　dissipation　　and

ease-of-use　　with　　medium　　speed　　and　　medium　　density　　for

portabie　electrical　equipment. Dynamic　RAM　has　achieved　the

hi ghest bit　density　and　the　lowest　bit-cost, whi ch　has　been

used　for　main　memory　of　computers.　However,　nowadays,　the

applicat ion　of　RAM　reveal s　ａ　lot　of　divers i ti es　and　the

borders　become　ambi guous.　In　other　words ,　there　is　ａ　great

demand　for　CMOS　SRAM　with　high　speed　as　wel 1 as　the　bipolar

and　with　high　density　and　low　cost　as　MOS　DRAM, keeping　its
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low　power　attribut ion.　The　appli cat ion　is　spreading　into

the　cache　around　the　micro　processors.　Similarly, many　DRAM

applicat ion　methods　have　been　proposed　to　make　it　fast　and

ease of　　use　　virtually, resulting　　in　　the　　invasion　　to

previous　SRAM　market .　Consequently,　especially　for　SRAM,

the　c ircui t　and　device　innovat ion　is　required　to　sat isfy

the　market 's　needs, taking　advantage　of　its　propert ies。

　　　　０ｎ　the　　other　　hand,　among　the　non-volat ile　memori es,

EEPROM　has　seemed　to　be　an　ult imate　memory, as　it　can　be

read　and　written　electrically on　the　board.　Every　market

research　has　indicated　that　the　amount　of　the　world-wide

product ion　would　become　the　1 argest　in　some　day .　　But，　it

has　　not .　Actually,　the　　bit-cost　　is　　the　　hi ghest　　among

memories ．and　the　development　of　higher　density　EEPROM　i s

the　slowest as　indi cated　i n　Figs.　1.1, and　1.2. Of　course ,

it　owes　to　technological　difficulties　such as　a thin　oxide

format ion,　and　high　voltage　transi stor　structure.　But ,　an

idea　may　break　through　the　hedge。

　　　　Besides　the　trend　of　standard　memori es　having　rather

simple　architecture,　there　will　be　proposed　several　ASMIC

(App1icat ion　Speci fie　Memory　ＩＣ）ｔｏ　meet　the　diversities　of

memory　　applicat ion.　The　　established　　fabricat ion　　process

verified　by　the　standard　memories　will　be　used　to　realize

ASMIC.　The　peripheral or　interface　logic　will　be　combined

into　the　memory　to　eliminate　several　on-board　ICs　and　to

improve　syst em　performance,　by　avoiding　　interface　delay.

So ,　circuit　or　architectural　t echnology　to　combine　funct ion

units　with an　in-system　memory　enough　to　meet　individual

－６－



speci fi cat ions　1 S　required。

　　　　Revealing　such　diversit i es　as　ment ioned　above, however,

each　memory　a 1 ways　t akes　the　st eady　step　toward　hi gh-speed,

hi g h -d e n si t y　and　high　funct ionality.　　Recently,　processors

have　been　able　to　work　in　higher　clock　rate, and　to　support

more　memory　address　field. Now, the　ｐｅｒormance　of　comput er

system　is　said　to　be　limited　by　the　memory　band　width. One

way　to　solve　the　memory　problem　is, of　course ,　to　achi eve

hi gh-speed　by　itself.　The　another　way　i s　to　promote　the

memory　value,　in　other　words, to　be　more　intel1igent, to　be

more　f unct ional ， or　to　have　larger　bits　in　it.　Generally,

in　the　board　level, IC　i s　demanded　to　drive　long　capacit ive

and　induct ive　wires　in　addit ion　to　the capacitive　load　of

receiver ICs.

fluctuat ion, the

Taking

　　　system

account of　　noise　　and　　volt age

desi gn　　needs　　to　　take　　large

operat ing　margin, which　sacrifices　the　operat ing　speed .　０ｎ

the　　other　　hand,　from　　the　　IC　　desi gner 's　　point　　of　view,

internal　signals　having　rather　smal 1　drivabi1ity　should　be

ampli fi ed　in　the　last　stage　to　drive　the　external　load. Or,

to　rece ive　noisy　input　signal　accurately,　the　input　buffer

should　　be　　designed　　smal 1　　input　　impedance　with　　low　pass

filter. Sometimes, a　certain　ampli fi cat ion　and　level　shift,

‘fitt ing　to　the　internal　si gnal　　level　are　required.　As　ａ

　result, the　percentage　of　the　input　and　output　buffer　del ay

　in　ａ　total access　t ime　becomes　quite　high. So,　integrat ing

more funct ions　　into　　ａ　　chip　　becomes　　more　　important.

Somet imes,　the　intel 1igence　in　ａ　memory saves　the　load　of

processor　tasks .
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　　　　From　　the　　above　　circumstances　　around　　　memories,　this

thesi s　will　describe　four　memory　design　works , an　ECL　RAM,

ａ　　Bi-CMOS　　RAM,　ａ　　CMOS　　EEPROM.　and　　an　　ASMIC　　for　　LSI

funct ional　test ing,　focuss ing　on　CMOS　technology.　Ａ１１　aim

at　improving　the　access　ｔ ime ，　increasing　the　bit　density,

and　integrat ing　more　funct ions　on　ａ　chip .

　　　　In　order　to　achieve　high-speed　and　high-functionality,

these　four　devices　took　different　approaches　each　other .

The　ECL-RAM　used　high　performance　components　such as　the

oxide　isolat ed　bipolar　transistor,　Schottky　barrier　diode ,

doubl e　　level　　metal ,　and　polysi1i con　　resistor.　It　　allows

much　　current　　for　　charging or　　discharging　　word-　　and

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ゝbit-lines.　As　ａ　result ,　it　achievs　4 .6ns　access　t ime　with

340mW　power　dissipat ion.　The　design　of　the　256bit　ECL-RAM

【６】will　be　presented　in　Chapt er　2 . The　design　approach　for

the　high　speed　memory　was　succeeded　by　the　Bi-CMOS (Bipolar

and　CMOS) RAM　in　the　following　Chapter.

　　High　speed　CMOS　SRAM　needs　to　realize　quite　low　standby

power ,　to　take　TTL　compat ibi1ity,　and　to　integrate　more

bits　　in　　ａ　　chip.　The　　newly　　developed　　Bi-CMOS　　structure

enables　CO-exi st ence　of　NPN　transistor　and　CMOS　without　any

addit ional　process　steps .　By　using　NPN　transistors　for　bit

1ine　sense　ampli fiers,　the　６４Ｋ　Bi-CMOS　RAM　works　in　28ns ゛

address　access　t ime ,　with　the　power　di ssipat ion　of　225mW

act ive　　and　　lOOnW　　standby.　The　　access　　had　　never　　been

achi eved　by　only　the　CMOS　technology ．　The　detail　of　the

desi gn［７－１０］will　be　described　in　Chapter　３．

　　　　EEPROM　has　an　advantage　of　non-volatility,　different

－８－



from　RAM,　but　had　been　suffered　from　the　slow　access　and

programming　ｔ ime ， whi ch　came　from　its　device　st ructure.　By

control ing　the　circuits ’　operat i on　by　internally　generated

clocks　and　taking　distributed　sense　arapli fi er　architecture,

it　enables　150ns　access　t ime. For　the　fast　programming, the

page-mode　scheme　was　appl ied　and　enabl ed　225US　programming

time　per　byte　apparantly. A　unique　single　polysi1 icon　cell

enab 1 es　to　integrate　the　1 argest　EEPROM　bits　on　ａ　chip. The

design　of　the　high　performance　256Kbit　EEPROM　［11-13］will

be　covered　in　Chapter　４。

　　　　The　high　　speed　and　high　funct ional　memory　design　　i s

requi red　for　an　ASMIC.　One　chip　funct ional　tester, realized

by　ａ　novel　　architecture　belongs　to　ASMICs.　It　　generates

test　　vectors　　by　　the　　on-chip　　memory　　data ,　receives　　DUT

(Devi ce　　Under　　Test)　output　　dat a ,　saves　　them　　into　　the

memory,　and　　compares　　them　　with　　the　　expected　　data .　The

ｐｅｒ･formance　　of　　the　　on-chip　　SRAM　　determines　　its　　ｍａχimum

operat ing　frequency.　To　increase　the　test　vector　rate ,　it

adopt ed　pipelining　technique.　４　words　are　read　at one　t ime

from　the　memory, but　the　output　data　comes　out one　by　one .

It　vi rtual ly　gains　over　lOMHz　vector　rate　by　3um　desi gn

ruled　CMOS,　and　16MHz　by　2um.　The　design　of　the　one　chip

tester［14, 15］wi 11　be　shown　in　Chapter　５ 。

　　　　Chapter　６　suramari zes　the　cont ribut ion　of　this　thesis.

Areas　for　further　investigat ions　are　also　descr ibed.

- ９－
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Chapter　２

Des i gn　of　ａ　256bit　ECL　RAM　Using　High-Speed

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Bipolar　Technology

２．１　Overview

　　　　The　high　speed　computer　system　i s　usual ly　organized　by

fast　processor,　fast　cache ,　medium　speed　memory,　and　slow

mass　storage.　So,　considerable　effort　has　been　appl i ed　to

the　development　of　fast　and　complex　ECL-memories　［21,22] ,

mot ivated　　by　　the　　cont inuing　　need　　to　　bridge　　the　　speed

mismatch　of　today 's　fast　logic　circuits　and　low-cost　high

capacity　MOS　RAMs.　Especially,　the　development　of　ECL　gate

array　　technology　　makes　　it　　easy　　to　　design　　applicat ion

specific　ECL　processors, stimulating　the　product ion　for　the

high　speed　ECL　memory　market。

　　　　As　　it　has　been　used　for　the　bridge　device,　such　as

cache ,　local　　memory, and　　ａ　　register　　file　　for　　ａ　　high

performance　computer　peripheral, the　improvement　of　ECL　RAM

has　　been　　made　　focussing　･rather　　on　　speed　　than　　on　　bit

density.　　The　shal low　junction　bipolar　t rans i stor　with an

oxide　　isolat ion　having　high　cut-off　　frequency,　has　been

appl ied　to　the　memory.　And　then ,　Schottky　barr i er　diode

(SBD)　is　introduced　in　order　to　avoid　transistor saturation

even　in　the　large　current　driving　region .　Now,　it　becomes

important　to　form　ａ　polysi1 icon　resistor　to　eliminate　the

parasit ic　capac itance　and　to　save　cell area.　However,　the

controlabi1ity　of　the　polysi1 icon　was　not　suffici ently

-
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good ,　because　　the　　resistance　value　　is　　sensit ive　to　　the

dopi ng　concent rat ion　and　the　grain　size .　　In　addition,　for

the　ohmic　cont act　between　the　lightly　doped　polysi1 icon　and

the　metal ,　Ｎ゛　diffusion　should　be　carri ed　out .　But　　the

heavi 1y　doped　region　diffuses　laterally,　whi ch　results　in

the　drast ic　decrease　of　the　resistance　value .　As　the　Ｎ゛

diffusion　process　step　is　common　to　the　Ｎ゛　format ion　for

the　emitter,　it　affects　not　only　the　resistor　but　the　base

width　which　directly　determines　transistor　gain　and　cut-off

frequency.　So , the　process　condit ion　should　be　opt imized　to

satisfy　both　of　the　resistance　and　the　base　width。

　　　　This　Chapter　presents　the　development　of　ａ　２５６　bit　ECL

RAM,　integrat ing　　high-speed　　bipolar　　techno logy　　such as

oxide　isolated　bipolar　transistors, Schottky　barrier　diode ,

polys i1 icon resistors, the double level　　metal ,　　and

high-speed　　circuit　　configurations.　Sect ion　　２．２　　describes

the　cell　design　and　fabricat ion　process　st eps.　In　Sect ion

2.3,　the　circuit　design　and　the　　results　will　　be　shown .

Finally,　the　work　will　be　summari zed　in　Sect ion　2.4.　The

circuit　desi gn　concept ion　of　high-speed　bipolar　memory　will

be　discussed　as　wel1, and　it　will　be　applied　to　the　desi gn

of　ａ　Bi-CMOS　RAM　in　the　following　Chapter.
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２．２　Cell　Desi gn　and　Process　Sequence

　　　　The　circuit　desi gn　of　ECL　RAM　start ed　at　memory　cell

design,　that　is　to　say,　how　to　reduce　the　cell　area　and

cell　　holding　　current ，　Ih ．　　And　　both　　requirements　　can　　be

achieved　by　using　DOlysi1i con　resistor　as　ａ　collector　load .

In　　compari son　　with　　the　　diffus ion　　resistor　　made　　in　　the

act ive　region ,　the　polysi1 icon　res istor　can　be　formed on

the　　si1i con　　di-oxide　　above　　the　　i so 1 at i on　　region ,　whi ch

results　in　saving　cell area .　The　sheet　resistivity　（ａ）　of

the　di ffusion　region,　appl icab 1 e　for　ａ　large　register ，　is

limited　　　by　　　dep1et ion　　　region　　　effect　　　and　　　thermal

co-efficient .　Much　higher　diffusion　resistor　needs　quite

longer　　length .　Polysi1i con　　resistors　　can　　achieve　　high

resistance　value　without　sacrificing　the　dimens ion.　So,　111

1ｓ　saved　by　increasing　the　resi stance,　keeping　the　cell

voltage　difference　between　the　two　collector　nodes (holding

voIt age)　constant .　Furthermore ,　in　　comparison　　with　　the

di ffusion　　res istor ,　the　　polysi1 icon　　resistor　　has　　ａ　　less

parasitic　capacitance,　whi ch　is　necessary　to　achi eve　high

speed .　The　cell　1 ayout ,　t aken　for　the　256bit　ECL　RAM　is

made　by　ａ　mult i-emitter　flip-flop,　as　shown　in　Fig.　2.1.

The　pattern　layout ,　the　equivalent　circuit,　and　the　cross

sect ion　vi ew　of　　ａ　　cell are　i1 lust rated,　also .　The　　NPN

t rans i stors　　are　　iso 1 ated　　each　other　by　　si 1i con　di-oxide

region ,　which　reduces　the　parasit i c　collector　－　substrate

capacitance.　The　collector　node　was　clamped　to　the　base

node　　by　　Schottky　　barrier　　diode　　for　　keeping　　every　　NPN

transi stor　to　operate　in　the　non-saturat ed　region. The　cell

- １３ －
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area　was　55*34um　by　using　3um　min imum　design　rule.

　　　　The　point　　of　　making　　this　　type　　of　　cell was　　the

control ability　of　polysi1 icon　resistor　load. The　process

steps　to　make　it　was　as　follows;

　(1) Undoped　polysi1i con　deposition (200nm　thick) by　６０００Ｃ

　　　　LP　CVD　on　the　thermal　oxidized　si 1icon　substrate.

　(2 ) pattern　etching

　(3) Light　Ａｓ゛(Arsenic) implantation　for　the　intrinsic

　　　　resistor. The　dose　was　1014- 10'5cm-2　at　lOOkeV ， depending

　　　　on　the　resist ance　value, taking　cont rolabi1ity　into

　　　　account .

　(4) Heavy　Ａｓ゛　implantat ion　to　the　resistor　contact　region,

　　　　forming　the　emitter, simultaneously.

　　　　The　dose　was　10'6cm-2　at　60keV.

　（５）１００００　annealing 。

The　sheet　resistivity,　Ｒ． as　ａ funct ion　of　the anealing

time　i s　shown in　Fig.　２．２・　ft　is　almost　independent　of　the

anealing　t ime ,　if　the　dose　is　ranging　from　１０“　to　10'5cm-2.

So, a　dependence　on　the　Ａｓ゛　dose　can　be　drawn　as　Fig. 2.3.

This　　f i gure　　shows　　that　　ａ　　is　　quite　　sensit ive　　to　　the

fluctuat ion　of　the　Ａｓ゛　dose。

　　　　For　the　lightly　doped　polysilicon, ranging　from　１０“　to

10'5cm-2　dose ,　it　is　too　difficult　to　make　an　ohmic　contact

to　the　Aluminum. The　resistor　needs　another　heavy　dose　ion

implantat ion （Ａｓ゛）　　on　　the　　contact area .　　The　　sheet

resistivity　　of　　Ａｓ゛　　（1016cm’２ ，　dose)　　i s　　　about　　５０Ωノロ，

negligiblly smaller　　　than　　　the　　　Ｒ　　of　　　lightly　　doped

- １５ －
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polysi1 icon.　So,　the　value　of　the　polysi1 icon　resi stance,

R. is　approximately　given　by　the　fol lowing　equat ion,

ＲニＲ゛『Ｌ －２ｙ』）／Ｗ (2.1)

where　Ｌ　and　Ｗ are　the　length　and　width　of　the　resistance.

yj　　is　the　Ａｓ゛　lateral　di £fusion　length　from　the　contact

area .　　Although　ft　　is　　almost　　independent　　of　the　　anealing

time ,　yj　　is　　dominated　　by　　it.　By　measuring　　the　　several

1 engthes of

statistically.

resistances,

Figure

yj
can be calculated

２．４　　　shows　　　the　　　anealing　　　t ime

dependence　of　the　lateral　diffusion　length, yj　for　various

kinds　　of　　Ａｓ゛　　dose.　The　　lateral　　di ffusion　　length　　i s

approximately　　proportional　　to　　the　　square　　root　　of　　the

anealing　time if　the　anealing　time　exceeds　60min .　This

result　　indicates　that　the　di ffusion　length　of　Ａｓ゛　almost

follows　the　diffusion　equat ion,　although　the　co-effici ent

is　much　　larger　than　that　　of　si 1icon　substrate .　And　the

value　　can　　be　　control led　　by　　the　　anealing　　time ,　if　　the

anealing　t ime　is　long　enough。

　　　　The　　anealing　　condit ion　　determines　　another　　important

parameter the　base　width　of　NPN　transistor, which　affects

the　characteristics　of　NPN　transistor.　As　the　emi tt er　and

the contact of polysi1 icon resistance are made

simultaneously,　the　　anealing　　t ime　　should　　be　　determined

carefully.

　　　　The　resistance　variation　on　ａ　wafer　was　examined. Using

the polysi1 icon　resistor　of　L/W=22um/3um　with　７．５大10'*cm-2
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dose ,　the　　average　and　devi at ion　were　9.84kO　and　１.05kΩ，

respect ively.　０ｎ　the　other　hand ,　those　of　the　di ffusion

layer　resistor　of　L/W=20um/3um　were　7. 14kO　and　1 .02kO.　So,

the　　　polysi1 icon　　resistance,　　having　　the　　almost　　　same

devi at ion　as the　convent ional　ｏｎｅﾀwas　successful ly　made .

　　　　This　technology　was　applied　to　the　fabricat ion　of　the

256bit　ECL　RAM.　The　whole　process　steps　are　summarized as

foilows;

　（１）Ｔｈｅ　epitaxial　layer　growth　on　Ｐ-　type　si 1icon

　　　　substrate　having　Ｎ゛　buried　layer. The　thickness　was

　　　　２．０　um,and　the　resistivity　was　0. 22cm.

　（２）Ｔｈｅ　dielectric　isolat ion　was　carried　out .

　(3) Boron　imp 1 antat ion　of　１０“cm-2　to　form　the　base　region

　　　　with　the　diffusion　depth　of　0 .5um .

　(4) Arseni c　Implantat ion　of　１０’６ｃｍ-２　to　form　the　emitter

　　　　region　with　the　diffusion　depth　of　0 .3um･，

　（５）Ａｓ゛　implantaion　of　7. 5*10“cm-2　to　form　the　polysi1 icon

　　　　resistor. The　L/W　was　chosen　as　22um/3um.

　(6) 75min　anealing　at　1000°C. The　β(the　gain) was　５０・

　(7) Evaporation　of　PtSi　on　Ｎ-　layer　for　the　Schottky

　　　　barrier　diode .

　（８）Ｄｏｕｂｌｅ　layer　metalization　both　by　AlSi. Plasma

　　　　deposited　SiN　was　used　for　the　insulator　between

　　　　the　two　metals.
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２．３　Circuit　Design

　　　　The　circuit　block　di agram　of　ａ　256bit　ECL　RAM　is　shown

in　Fig.　2.5. The　circuit　design　of　ａ　memory　started　at　the

architectural　determinat ion　around　the　cell.　The　detailed

circuitry　　around　　the　　cell　　is　　shown　　in　　Fig.　2.6.　Time

dependent　internal　si gnal　waveforms　and　bias　voIt age　of　the

RAM,　　obtained　　by　　the　　circuit　　simulat ion,　　SPICE,　　are

depicted　in　Fig. 2.7。

　　　　The　memory　read　and　write　funct ion,　adopt ed　for　the

ECL-RAM　is　explained as　follows;

　　　　The　row　address　signal　with　ECL　level　（ＩＩ：　　－０．８Ｖ，　Ｌ：

-1 . 6V)　is　rece ived　by　the　input　buffer　at　the　ｔ ime　of　0ns ．

After　one　out　of　　１６　word-1ines　(WL)　is　selected　and　i s

e1evated　from　-2 . 4V　to　-1.6V, the　two　base　nodes (Cell　¨１１’≒

and　Cell　¨Ｌ”）　of　each　cell　connected　to　this　WL　f ol low　it .

as　shown　in　Fig.　2.7. By　the　CO lumn　address　inputs　one　of

the　bit-　line　pairs　is　selected ,　for　example,　cso　goes　to

h i gher　than　the　others .　As　ａ　result, the　read　current ,　Ir.

f lows　only　in　the　selected　bit-1ine　pair. As　long as　those

base　nodes　are　lower　than　the　reference　level, Vr, (within

1 . 2ns　in　Ｆｉｇ・2.7)　both　of　the　Ir　flow　in　the　reference

t ransistors　(Qr).　But ,　as　soon　as the　hi gher　base　node　of

the　selected　cell　　exceeds　Vr.　Ir　　is　provided　by　the　ON

t ransi stor　　with　　higher　　base　　voIt age　　through　　its　　load

resistor. Consequent ly ， current di fference　　between　　two

reference　ｔ･ransistors　is　detected　by　the　sense　ampli fi er.

This　si gnal　i s　amplified　by　the　output　ECL　buffer　enough　to

drive　the　off-chip　load. In　the　write　mode, one　of　the　base
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of　Qw　i s　set　to　"H-write", (-1.6V)　and　another　Qw　i s to

”L-write",　(-2.4V)　in　　Fig.　　2.7.　　By　　the　　same　　selecting

sequence　of　the　word-1ine　and　bit-1ine　pair　as　reading,　Ir

flows　on ly　　the　　cell　　transistor　　emitter-coup led　with　the

"L-write"　base　transistor ,　Qw.　whi ch　makes　its　collector

node　lower　than　the　other ,　what ever　the　t rans i stor　may　be

previously　ON or　OFF.　Unselect ed　cells connect ed　to　the

same　bit-line　pair　are　not　influenced,　because　each　cell

node　is　lower　than　the　"L-write”　voltage. Unselected　cells

attached　to　the　same　word- 1ine　are　not　affected　because　no

Ir　flows。

　　　The design　of　the read　current ,　Ir.　is　ａ　key　i ssue　to

accelerate　address　access　time,　because　the　bit-1ine　del ay

is　almost　proport ionl　to　Cbl/Ir.　where　Cbl　is　ａ　bit-line

capacit ance.　Larger　Ir　gives　the　other　benefit　for　total

delay　reduct ion.　The　bias　current　of　the　sense　amplifi er,

Is , is　chosen　equivalent　to　Ir-　Larger　Is　results　in　fast er

sensing　speed,　and　larger　drivabi1ity　for　the　next　gate.

Some　extra　cascaded　gates　for　atnpl i f ying　enough　to　drive

the　　external　　output　　load　　might　　be　　el iminated　　by　　the

drivabi1ity。

　　　　For　　the　　wide　　operating　margin,　the　　holding　voltage

above　lOOmV　is　commonly　used　for　the　ECL　memory　desi gn.　１１１

should　be　designed　lower　to　save　the　total　power, while　Ir

should　be　1 arger　for　the　fast access　t ime.　However ,　The

value　of　Ir　could　take　only　six　t imes　larger　than　Ih.　if

one　tries　to　keep　the　volt age　drop　of　the　load　resistance

within　　the　　base　　-emitter　　voltage　　drop ,　　Ｖ／，　(0.7V).　　The

- ２１



operation　in　the　saturat i on　region　degrades　the　swit c】ling　・

speed . In　　order　　to　　break　　such　　1imitat ion ,　ａ　　p ar a 1 I e］

ｃｏｌ!nected　Schottky　barrier　diode　(SBD).　as　shown　i n　Fig.

2.6,　was　implemented, which　c 1amps　the　ｃｏ］Le ct o1ヽvoltage　to

Vh　‾　Vs　even　ill　ａ　larger　col lector　current, where　Vb　is　t. h e

base　voIt age　and　Vs　i s　the　SBD　cut- in　voltage.　Note　that

hence

V/　－　Vs　>> VCE(sat) ,　　　　　　　　　　　　　　　　(2.2)

　VCE(sat)　　i s　　the　　saturat i on　　voltage　　of　　the　　NPN

transistors.　In　this　confi gurat i on,　the　row　address　access

time　　dependence　　on　　1r　　was　　obtained　　by　　tlie　　circuit

simulator. SPICE. The　access　time　as　ａ　funct ion　of　WIp　i s

shown　i n　Fig .　2.8.　１ｔ　clearly　i nd Lcates　that　the　b i t -1 i n e

delay　decreases　as　　Ir　　i ncreases.　The　limiting　factor　of

maxi inum　Ir　val ue ，　except　for　the　tot a］　power　consumpt ion,

i s　series　parasitic　resist ance　of　SBI),　Ks-　To　avoid　t he

sat ｕｌヽat.i o n , the　fo]1 owing　condit ion　must　be　sat isfi ed,

Ik < (V/ 一一Vs)/Rs 。 (2.3)

From　the　measurement , Vj;　was　0.4V, and　Rs was　１５０Ω. So, 2inA

was　chosen　for　an　Ik-　At　the　desi gn　point , t lie　simulat ion

p r e d i ct ed　４。5ns　access　time, as　shown　i n　Figs. 2.7　and　2.8.

And　　f rom　the　　experimental　　resul ts　mentioned　　i 11　previous

subsection,　around　１０　ｋΩ　poly　resistance　cou]d　be　made　in

stable. So, the　holding　current　was　selected as　1.3ｕＡ。

　　　　In　the　memory, bit-line　swing, /χVel. was　desi gned　ａｓ；

　　　　　　八ＶＢＬ　＝　V,.h　－　Vr　＝　0.3V,　　　　　　　　　　　　　　　　(2.4)

where, Vg h　i s　the　hi glier　1 eve 1　of　the　cell　base　node. Note

that　八Ｖ屁　i s　about　ha]f　of　the　base　vo1tage　swing　of　the

selfjcted　cell .　There　i s　ａ　voltage　drop　from　the　wordし1 i n e
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to　the　li i g h e r　base　node　caused　by　1r ／β　current　f low・

　　　　Besides　the　ｂｉｔ一line　delay　reduction、　qu ick　rise　and

f a 1ｌ　of　the　ｗｏｒｄ－］.1ne　i s　another　important　i ssue .　As　Die

word ･］ino　was　m a d e　by　the　second　1 evel　metal、the　RC　dol ay

1 s　n o t　so　si gni fi cant、 as　ｌＯng　as　the　d r i V a b口ity　i s　large

enough . Ｓ０， the　　word １irie　　driver　　of　　the　　Ｄａｌヽ1 ington

Configuration　was　incorporated　to　raise　ｉ･I fast.　However,

I)a r 1 i 11g t o n　Con fi gurat ion　could　not　accelerate　the　word･･ ］in e

pulI-down.　As　1 h o　inu 11.i　Ｗｏｌヽｄ･line　select i on　a1 the　moment

of　1 he　addiヽess　transit ion　may　degrade　the　address　access

11 m<き， the

imp 1eraent ed.

discharge　　circuit　　s lio w n　　i n　　Fig.　　２，６　　was

　The　　discharge　　current　　was　　ｐｕ］led　　from　　the

highest love］of　the　word -line, making　it　lower　qui Ｃｋ］ｙ。

　　　　Ａ　mi c r o p h o t.o g I‘ap h　of　ａ　２５６　hit　ECL　KAM　i s　shown　in　Fig.

2.9.　The　m i jiinmm　emi tter　　size　of　the　NPN　transi st or　　i s

3um*6um.　The　first　met a］　line　and　ｓｌ｡〉ace　are　5um　and　3 urn ,

respectively.　Tliose　of　the　second　metal are　7um　and　5um.

?]xploi ting　　3um　　minimum　　feature　　size,　the　　die　　size　　i s

2 . Oinm大2 . 3inm . As　shown　i n　Fig. 2.10, the　row　address　access

t i m e　was　obsereved　as　4 . 6ns .　The　CO J umn　access　was　4 . 4 ns

under　the　340mW　power　consumption. The　measured access　ｔ:i me

agrees　w i t h　t he　simulation. The　characterist ics　of　this　KAM

i s　summarized　in　Tab. 2.1。

　　　　The　２５６　bit　ECL　KAM　was　successful！ｙ　obtained, by　us ing

the　ｈﾌiglにspeed　h i p o 1 a r　technology・
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Fig. 2 . 9　　Mi crophotograph　of　256bit　ECL　KAM.

Address"^

にム

4.6ns

/
D()↑【】OU↑

Fig. 2.10　Waveforms　of　address　input　and　data　output
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Tab. 2.1　　Characteristics　of　256bit　ECL　RAM.

Organ izat ion

Operat ion

Techno logy

Cell　size

Die　size

I/O　interface

Address　Access　Time

Act i ve　Power

　　Holding　Current

　　Read　Current

２５６大lbit

Fully　asynchronous

Doub 1e　Leve】Meta】B ipo 1ar

　　with　SBD　　and　poly　resi stors

55*34um2

2.0*2.5mm2

ECL

4.6ns(typical)

340mW(Vcc=5V)

13uA

2 mA
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２．４　Summary

　　　　Using　　the　　oxide　　isolated　　bipolar　　t ransistor,　double

1 evel　metal ,　Schottky　barrier　diode, polysilicon　resistors,

and　hi gh-speed　circuit　configurations, a　256bit　ECL　RAM　has

been　　developed.　It　　offers　　4 , 6ns　　row,　and　　4.4ns　　column

address　access　time,　under　　340mW　power　　consumpt ion ．　　The

read　current　was　2mA, which　was　determined　by　the　bit-line

di scharging　t ime ,　and　the　parasitic　series　resistance　of

Schottky　barrier　diode .　And　the　hold　current　was　set　to

13uA, designed　from　the　polysi1 icon　resist ance　value。

　　　　The　polysi1 icon　resistor　is　ａ　key　technology　to　realize

such　ａ　high　speed　memoｒｖ　.　Lightly　doped　DOlysi1 icon　enab1es

　higher　value　of　resist ance,　avoiding　junct ion　capacitance

in　　addit ion　　to　　the cell　・area　　saving.　Both　　of　　the　　ion

implantat ion　　dose　　and　　anealing　　t ime　　affect　　the　　sheet

resistivity.　Moreover, heavily　doped　region　is　required　for

the　ohmi c　contact　to　aluminum.　The　lateral　diffusion　of

this　high　concent rat ion　region　makes　the　resi stance　value

smal 1。

　　　　It　is　found　that　the　lateral　impurity　diffusion　on　ａ

polysi1 icon　almost　follows　the　same　equat ion　as　the　one　on

ａ　bulk, as　long　as　the　anealing　time　ｅχceeds　ａ　certain

value　which　is　dominated　by　the　ion　implant at ion　dose. But ,

the　di ffusion　co-efficient　is　quite　large .　In　case　of　the

256bit　　RAM.　the　　parameters　　of　　７，５大１０“ｃｍ‘２　　dose　　for　　the

intrinsic　　resistance ,　ａｎｄ･　１大1016cm‘２　dose　　for　the　contact

region　　with　　the　　metal ,　and　　75min .　anneal ing　　t ime　　were

carried　out .　The　average　value　of　L/W=22um/3um　resistance
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was　9,84k2.　The　chip-to-chip　standard　devi at ion　was 1 .05kΩ

which　　was　　comparabie　　to　　the　　resistance　　made　　by　　the

di ffusion　on　ａ　bulk.　Under　the　same　di ffusion　condit ion,

the　emitter　depth　was　0 .3um,　resulting　in　the　0 .2um　base

width.　The　　NPN　　transi stor　　offers　　５０　　current　　gain ,　and

3.8GHZ　cut-off　frequency・

　　　　As　ａ　result,　4 .4ns　worst-case　access　t ime, the　fastest

in　the　world,　was　obtained　by　this　ECL　RAM.　It　is　proved

that　polysi1i con　resistors　are　cont rolable　and　useful　for

the　high-speed　bipolar　RAM.

　　　　Besides　peculiar　process　steps　for　bipolar　LSIs,　there

are　some　circuit　desi gn　concept ions　to　be　noted, which　are

listed　as　fo1lows;
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　へ
　　　　1. Using　smal 1　amplitude　signal s　as　0.5　－　０．７ｖ　cuts　off

　　　　　　the　charging　and　discharging　delay　t ime　of　long

　　　　　　capacitlve　lines.

　　　　２．　The　stable　cut-in　voltage, Ｖ／，independent　of　the

　　　　　　process　fluctuation, enables　high-speed　signal

　　　　　　detection.

　　　　3.In　the　bipolar　transi stor, the　current　increases

　　　　　　exponentially　with　voltage, which　enables　to　des ign

　　　　　　high　gain　ampli fiers .

　　　　4. High　drivabi1ity　buffers　such as　the　emitter

　　　　　　follower　and　the　Darlington　Configurations　can　be

　　　　　　used.

Some　of　them　can　be　applied　to　CMOS　circuits. The　det ai led

study　will　be　shown　in　the　following　Chapter.
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Chapter　３

n e s i g n　of　ａ　６４Ｋ　Bipolar-CMOS　Fli gh- Speed　SRAM

３．１　Overvi ew

　　　　CMOS　circuits　have　inherent　advantages　of　low　power　and

large　　no ise　　margin .　Several　　high　densi ty　and　　low　power

random　access　memories (RAM) with　access　ｔ imes　in　the　range

of　６５　ｔ０　８０ ns　have　been　intensively　developed　［16-18] .

They　　　have　　　been　　　used　　　for　　　the　　　medium　　　speed　　　MOS

micro-processors.　　Recently,　　as　　peripheral　　memor i es　　of

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●

high-speed　　　bipolar　　（ＴＴＬ）　　processors,　　high-speed　　　TTL

compat ible　CMOS　memori es,　comparabie　to　the　NMOS　and　ECL

memor i es　have　been　demanded, keeping　CMOS　propert ies　of　low

power　and　high　density.　Ｔｈｅ･ TTL　compat ible　NMOS　and　bipolar

ECL　memor i es　have　al ready　achi eved　30ns　or　less　［19-21] ,

although　they　have　exhausted　as　much　power　as　about　１Ｗ　with

less　than　16kbits.

　　　　First ,　in　order　to　achi eve　fast access　time, the　delay

time　reduct ion　in　long　capacit ive　lines　such　as　word　lines

and　　bit　　lines　　i s　　of　　vital　　importance,　all　　over　　the

memories.　From　the　circuit　innovat ion　po int　of　view,　the

use　of　the　internal　clock　has　been　considered　to　be　one　of

the　most　promi sing　methods　［１９］．　The　clock　is　generated　at

any　t ransit ions　of　　address　　changings.　It　　precliarges　and

equali zes　　the　　bit　　line　　pair,　or　　act ivates　　the　　sense

amp 1i f i ers.　However,　　as　there　　are　　ａ　　lot　　６ｆ　　ｌ i nes　　with

parasitic　capacitance　to　be　charged,　the　ｃ］ock　should　be
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ampli fi ed　　enough　　by　　the　　series　　connect ions　　of　　several

buffers, which　becomes　the　cause　of　delay .　In　addit ion, too

long　precharge　period　1 eads　the　access　time　loｓｓ　.　So.　the

clock　pulse　width　should　be　opt imized.　However,　generat ing

stable　width　clock　under　any　input　condit ion　needs　stable

device characteristics. Consequently, this approach

requi res　both　adjustment　of　complicated　clock　t iraings　and

precise　contro1　of　devi ce　fabrication。

　　　　CMOS　　process　　also　　has　　many　　compat ible　　st eps　　with

bipolar　　devi ce　　process.　　several　　approaches　　to　　integrate

both　CMOS　and　bipolar　devi ces　on　ａ　same　chip　have　been

report ed.　The　　suitability　of　bipolar　devices　　for　analog

parts　　in　analog-digital　VLSI　systems　has　been　di scussed.

Nevertheless,　the　appli cat ion　of　bipolar　devices　in　CMOS

memor i es　has　been　most ly　limited　to　output　buffers 123],　０「

1 eve 1　shifters　[24] ,　where　the　collectors　are　biased　to　ａ

fixed　leve 1 .　As　an　output　buffer , an　NPN　load　and　NMOS

driver　type　buffer　has　been　commonly　ut i1ized.　Generally,

output buffers　　on　　CMOS　　LSI ， whi ch　　often　　drive　　CMOS

devi ces,　are　requi red　full　swing　operat ion.　If　the　output

volt age　　settles　　in　　the　　middle　　between　　the　　GND　　and　　the

supply　voltage,　Ｖ釦，　both　PMOS　and　NMOS　of　the next　CMOS

input　gates　are　driven　to　ON,　allowing　the　idle　current

flow .　The　amount　of　current　consumption　in　ａ　whol e　system

increases,　as　the　number　of　connected　devi ces　increase.　It

is　difficult　　for　　NPN　　load to　elevate　the　signal to　ｖ加

without　addilional　e1ement s .　In　addit ion,　if　the　interfaced

devi ce　　pulls　　much　　emitter　　current　　from　　the　　buffer ,　the
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collector　or　the　wel 1　voIt age　drops. 11　may　induce　1 atch-up

or　breakdown　of　the　whole　system.　Therefore,　it　might　be

preferable　　to　　make　　the　　output　　buffer　　by　　the　　CMOS.　０ｆ

course ,　the　situat ion　would　be　changed,　if　the　format ions

of　tlie　buried　layer　with　the　epitaxial　growth　and　the　deep

Ｎ゛　between　the　buried　1 ayer　and　the　co]lector　contact　to

reduce　the　　internal　　collector　resi stance　　are　　acceptab1e .

However,　even　though　CMOSべ)ｉｐｏｌａｒ　　t echnology　　is　appli ed,

process　simpli city　will　be　still　requi red　for　low-cost, as

well　as　for　no　degradat ion　of　each　device。

　　　　This　chapter　describes　the　desi gn　of　ａ　TTL-compatible

６４Ｋ　CMOS　SRAM　with　ａ　new　Bipolar-CMOS　techno logy,　adding

some　di scussions　about　the　combined　technoloｓｖ　.To　improve

the　bit　line　delay, the　bit　line　swing　was　reduced　ｔ０　0.7V.

The　value　was　common　to　the　convent ional　ECL　memor i es, but

has　not　appli ed　to　pure　CMOS　memor i es.　Because　an　MOSFET

generally　needs　large　gate　volt age　swing　to　obtain　h i glie r

drivabi1ity・ Ａ high sensitive differential ampli f i er

composed　　of　　ｅｍ:itt er　　coupled　　NPN　　transistors　　was　　newly

adopt ed　　to　　enabl e　　the　　smal 1　　signal　　detect ion,　and　　to

tolerate　the　charact eristic　vari at ion　of　ａ　large　number　of

cells,　whi le　CMOS　type　memory　cells were　t alcen　because　of

the　smal 1　cell-size　and　1 ow　power　stand-by.　Besides　sense

amp 1i fi ers ， the　NPN　t ransi stors　are　appl i ed　to　the　bit-line

[}recharge　　circuits ,　and　　the　　voltage　　regulators,　t a 1<i n g

advantage　ｏｆ･　their　large　drivabi1ity　and　the　stab］ｅ　cut- in

voltage.　However,　the　appli cat ion　to　the　output　buffer was

given　up, because　of　the　large　collector　resistance　and　the
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full　swing　requi rement　as　an　output　voltage.　Throughout　the

design　of　the　Bi-CMOS　memory, the　design　concept ion　of　the

hi gli-speed　　bipolar　　memory　　whi ch　　has　　been　　ment ioned　　i n

Chapter　2 , was　app lied・

　　　　The　following　section　describes　the　　new　CMOS-bipolar

devi ce st ructure and fabrication process. The

cliaracteristics　of　the　NPN　transi stor　made　by　the　process

will　be　given .　In　Section　3.3,　ａ　method　for　the　bit　line

delay　reduct ion　will　be　proposed.　Two　types　of　ampli fi ers,

one　made　by　the　bipolar　and　the　other　ｂｙ’ CMOS,　will　be

compared.　The　　experimental　　results　　will　　be　　introduced・

Sect ion　３．４　is　ａ　precise　description　of　ａ　high-speed　static

RAM　design. The　appl i cat ion　of　the　bipolar　devices　in　CMOS

LSI　　will　　be　di scussed　in　Sect ion　3.5,　including　Bi-CMOS

technology　with　the　Ｎ゛　buried　1ayer, although　the　structure

has　　not　　been　　appli ed　　to　　the　　RAM.　The　　work　　wi ｌｌ　　be

summarized　in　Sect ion　3.6.
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３。２　CMOS/Bipolar　Devi ce　structure

　　　　An　N-well　CMOS　process　　inherently　realizes　　col lector

isolated　　vert i cal　　NPN　　transi stors　　without　　an　　epitaxi al

growth　step ,　as　shown　i n　Fig.　3.1.　With　this　structure,

various　bipolar　circuit　techniques,　using　NPN　trans istors

most　　of　　whose　　CO 1lectors　　are　　not　　fixed　　to　　ａ　　constant

voltage, are　appl i ed　to　CMOS　LSI　design .

For high　　　performance　　　and　　　most　　　cost-competitive

memori es , a　fabrication process　was　demanded　to　achi eve　the

following　goals;　no　addit ional　process　step　should　be　used .

The　　values　　of　　the　　current　　gain ,　β，　and　　the　　cut　　off

frequency・　．　fx　　should　be　comparab1e　to　those　made　by　the

convent ional　　bipolar　　process.　　The　　internal　　collector

resistance, I^c， should　be　reduced　as　much　as　possible。

　　　　The　Ｎ＋　source/drain　of　NMOS　and　Ｐ＋　of　PMOS　format ions

realize　the　emitt er　and　the　external　base　region　of　NPN

t rans i stors, respectively.　　This　　doub le　　base　　structure

(separat ing　　internal　　Ｐ-　　and　external　Ｐ゛　base　region)　is

important　to　reduce　the　base　res istance.　As　the　impurity

profile　　for　　the　　internal　　base　　region　　dominates　　the

performance of　　NPN　　such　　as β　７　　fr

emitter-CO Hector

and　　VCEO　　(the

break　　down　　voltage) ,　　it　　shoul d　　be

carefully　formed.　Lower　impurity　concent ration　results　in

higher　β, f-r, but　lower　VCEO　and　larger　base　res i stance. On

the　other　hand , as　the　gate　1 ength　of　NMOS　i s　scaled　down ,

ａ　higher　impurity　concent rat ion　below　the　channe 1　region　is

needed　to　avo id　the　source-drain　punch-through　break　down .

Therefore,　the　same　boron　implantat ion　process　to　the　NMOS
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PMOS
NPN bipol【】rTr

Ｆ：ig. 3.1　　Schemat i c　cross　sect ion　of　the　N-well　CMOS-bipolar

　　　　　　　　　　transistors .

Fig. 3.2　DC　characteristics　of　the　NPN　transi stor.
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channel　　can　be　　applicable　　to　　the　　format ion　　of　　the　　NPN

internal　base. Actually,　in　the　case　of　ａ　1 .2um　NMOS　gate

1 ength ,　the　opt imized　implant　dose　ex i st s　at　ａ　range　of

２－３大１０工２ｃｍ°２．

guarantees

　In

safe

this　　case ,　VCEO　　was　　about　　８Ｖ，　which

applicat ion to the　　internal　　ci rcuit ,

because　　the　　maximum　　voltage　　appl ied　　to　　the　　memory　　is

speci fied　as　７Ｖ　(5. 5V　　in　the　operat ion) .　　And　with　this

dose ,　β　was　ranging　from　８０　to　２００．　Even　the　convent ional

bipolar　process　ensures　５０－２００ as　β．　　Therefore,　the　NMOS

channel　and　the　base　regions　are　formed　simultaneously, as

shown　in　Fig. 3.1. The　deep　Ｎ゛　di ffusion　for　the　col lector

region ,　which　i s　quite　important　to　reduce　the　horizontal

resistance　　is　　made　　by　　the　　same　　process　　step as　　the

format ion　of　buried　contact　in　standard　MOS　processes. The

Ｎ４　　　impurity　　is　　di ffused　　from　　the　　phosphorous　　doped

polysi1 icon,　whi ch　enables　deeper　Ｎ゛　diffusion　than　NMOS

source .　　This　　collector　　surrounds　　the　　emitter　　region　　to

reduce　　the　　resistance　　more .　Consequent ly ，　the　　structure

shown　in　Fig.　３．１　can　be　fabricated　without　any　addit ional

process　steps　than　the　standard　CMOS　process.　It　can　give　no

degradat ion　to　either　CMOS　or　NPN　transistors。

　　　　The　photograph　of　DC　characteristics　of　NPN　transistor

i s　shown　in　Fig.　3.2.　The　re　　value　i s　reduced to　about

６００Ω．　The　base　width,　the　emitter　size ,　and　the　bccup ied

area　of　this　bipolar　t rans i stor　are　0.35um, 4 .5大7.5um,　and

３０大37um,　respect ively.　As　　we　　stressed　　on　　no　　addit ional

process　from　the　standard　CMOS,　the　transi stor　does　not

have　ａ　polysi1 icon　emitter　structure, which　is　standard　in
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the　current　bipolar　process .　As　ａ　result, the　emitter　width

of　4 .5um　was　determined.　by　the　minimum　contact　width　plus

the　tolerance　for　the　mask　alignment　between　the　contact

and　Ｎ゛　emitter. The　structure　needs　larger　transistor　area ,

although　it　easi ly　takes　an　emitter　contact　than　the　other ．

The　　cut-off　　frequency,　fT ， as　　ａ funct ion　　of　　collector

current ，　Ic，　is　shown　in　Fig'.　3.3.　The　maximum　fr　of　2GHZ

was　obtained　at　If. =lmA , whi ch　is comparable　to　the one　made

by　　the　　convent ional　　bipolarヽ　process　　with　　PN　　junct ion

isolation.　The　characteristics　make　it　possible　to　apply

the　NPN　transistors　to　ａ　hi gh-speed　static　memory,　which

will　be　described　after　the　next　sect ion.　Ａ　lightly　doped

drain　NMOS　structure (LDD) has　also　been　developed　in　order

to reduce　　the smal 1　　geometrical　　effects　　such as　　hot

e1ect ron　injection.　and　the　break　down　voltage　lowering.

This structure i s　　also　　shown　　in　　Fig.　3.1.　With　　the

technolo？.ｙ　,　the　break　down　voltage　of　ａ　1 .2um　gate-1ength

NMOS　was　improved　above　８Ｖ，
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３．３　Sense　Ampli fier　Considerations

　　　　Typical　　schemat i c　　di agram　　of　　CMOS　　SRAM　　using　　６

transistor memory　　cell　　　i s　　shown　　in　　Fig.　　３．４ The

word/bit-1ine　selection　and　the　read/write　scheme　of　CMOS

memory　　is　quite　di fferent　　from　　that　of　　the　ECL　memory,

shown　in　Fig.　2.6.　In　order　to　obtain　larger　drivab i1i ty,

the　NPN　transi stor　needs　larger　base　current, whi1e　the　MOS

needs　　larger　　gate　　voltage.　In　　the　　ECL　　memory　　scheme ,

several　voltage　　1 eve Is ,　classified　by　the　unit　of　diode

forward　bias　（０．８Ｖ）　were　exploited.　But ,　in　the　CMOS,　ａ１１

the　1 evel s　besides　bit-lines　are　set　to　GND, or　Vnn.　　For

example, the　word-line　amplitude was　0.8V　for　ECL, as　shown

in　Fig. 2.7, and　i n　order　to　provide　the　cell　current (both

the ho 1 di ng　　　and　　　reading　　　current) the Dar1ington

Confi gurat ion　p 1 ayed an　important　role. On　the　other　hand ,

the　word-line　amplitude　of　CMOS　memoｒｖ　equals　to　the　full

swing ,　5V, and　no　DC　current　flows　in　the　steady　state　for

ａ　cell。

　　　　The　　function　　of　　the　　CMOS　　memory　　is　　explained as

fo1 lows;　　The　　cell　　is　composed　of　the　cross-coupled　CMOS

gates ,　or　the　flip-flop.　The　word-1ine　(WL)　just　opens　the

gates　of　pass　t ransistor ,　connected　between　the　bit-1ine

and　cell .　Owing　to　the　equal　　load　att ached　to　each　bit

line, the　　voltage　　difference　　appears　　between　　the　　pair

depending　on　the　conductance　of　NMOS　drivers　composit ing

the　　£1ip-flop ．　Simulated　　del ay　　time　　from　　the　　word-line

selection　to　the　output　of　the　sense　amp 1i fi er,　using　the

scheme　of　the　６４Ｋ　CMOS　SRAM,　is　shown　in　Fig. 3.5. As　same
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Fig. 3.4　Schematic　diagram　of　CMOS　RAM.
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as　the　ECL　memory,　the　word　and　bit-line　delay　is　ａ　major

part　of　the　total　address　access　time.　Both　the　bit-1ine

del ay　time,　tB ， and　the　sense　amp 1i fier　delay　time。ts.　i s

ａ　funct ion　of　the　bit-1ine　voltage　swing,　I^Vbl.　which　i s

determined　by　the　drivabi1ity　ratio　of　NMOS　driver　and　pass

transistor　to　the　bit-line　pul 1-up　load .　This　result was

obtained　by　keeping　the　cell　drivabi1ity　constant .　It　i s

concluded　　from　　the　　Figure ,　that　　tR　　decreases　　almost

1inearly　as　ａｖＢＬ　decreases.　This　can　be　easily　understood

from　the　following　simpl e　equat ion。

　　　　　ｔＢ（Ｘ　ＣＢ゛ａｖＲ／ｉｃ。　　　　　　　　　　　　(3.1)

where,　Cb　is　the　parasitic　capac itance　of　each　bit　line,

composed　of　the　drains　of　unselected　pass　t ransistors　and

bit-1ine　metal　to　subst rate.　And　it　i s　determined　by　the

cell　　layout　　and　　process　　parameters.　The　　sinkable　　eel ｌ

current ,　ic .　is　also　determined　by　the　NMOS　dimension,or

the　cell　layout . In　order　to　reduce　ａ　cell　size, or　to　put

into　　ａ　Dre-determined　package,　the　most　　advanced　design

rule　i s　generally　appl ied　to　the　cell ．　So. Cr ．　and　ic are

the　ore-determined　paramet ers.　Therefore,　it　i s　concluded

that　the　only　way　to　improve　tR　i s　the　reduct ion　of　＆ＶＢＬ　by

changing　the　impedance　of　the　bit-1ine　pul1-up　load .　This

approach, however,　needs　　high　　sensit ive　　amplifier,　and

precise　control　of　the　bit　line　swing, too.

　　　　For　the　actual　comparison,　two　types　of　different ial

amplifiers　shown　in　Fig.　3.6,　ｉ．ｅ。（ａ）　an　emitter-coup led

bipolar　different ial　　ampli fier　　and　（ｂ）　ａ　　current　mirror

loaded　　CMOS　　di fferent ial　　amp 1i fi er　　were　　desi gned　　and
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(a) BIPOLAR　DIFFERENTIAL
　　　　AMPLIFIER

(b) CMOS　DIFFERENTIAL
　　　AMPLIFIER

(c) BIPOLAR SENSE AMPLIFIER

Fig. 3. 6　Schemat i c　of　the　bipolar　and　CMOS　different ial

　　　　　　　　　amplifi ers.
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evaluated.　The　　Darlington　　Conf i gurat ion　　was　　incorporated

for　　higher　　input　　impedance.　The　miniaturized　　cell　　could

provide　　the　　base　　current .　The　　gain.　∂ｖｏ／∂Vi ,　for　　CMOS

di fferent ial　　ampli fi er,　when　one　　input　voltage　transit s,

and　　become　　approximately　　equal　　to　　the　　other　　input,　i s

calculated　as　f ol lows　by　the　simple　MOS　model ,

　　　　　　　∂ｖｏ／∂Vi　＝　gm*ZL，　　　　　　　　　　　　　　　　　(3.2)

where　Zi is　the　output　load　impedance.　０ｎ　the　other　hand・

under　the　same　condi tion,　the　gain　of　the　emitter-coupled

bipolar　amplifier　i s　given　as　follows。

　　　　　　　∂ｖｏ／∂Vi　＝　１／４大ｑ／ｋＴ゛ＶＬＺＬ／（ＺＬ＋Ｒｃ）

　　　　　　　　　　　　　　　ニ　l/4*q/kT*VL　（ＺＬ＞＞Ｒｃ）　　　(3.3)

where　Vl　is　the　logi cal　swing　of　the　output　and　Re　i s　the

collector　load　resistor.　The　value, kT/q　equal s　about　25mV

at　　room　　temperature.　Equat ion　(3.3)　indi cates　　that　　the

gam, or　　the　　sensit ivity　　of　　the　　bipolar　　amplifi er　　be

independent of　　Zl.　if　　Ｒｃく<z, .　in contrast　　with　　CMOS

amplifier. Therefore, the　bipolar　ampli fi er　potent ial ly　has

ａ　　capabi1ity　of　driving　ａ　　comparatively　　lower　　impedance

without　　sacri ficing　the　gain,　whi ch　results　　in　its　high

speed　sensing　capabi1ity　in　case　of　smal 1　input s。

　　　　However,　this　bipolar　different ial　ampli fi er　could　not

play　　ａ　role　　of　　ａ　bit　　line　　sense　　amp 1i fier　　as　　it　　was ,

because　　ａ　　full　　swing　output　　necessary　　to　　drive　　ａ　　CMOS

output　buffer　could　not　be　obtained　by　itself .　I nput　and

output　ｌｅｖ‘els　of　this　ampli fier　were　carefully　designed　to

prevent　NPN　t rans i stor　from　the　saturat ion, ０ｒ　to　keep　the

collector-base　　　junction　　　backward　　　biased　　　any　　　t ime.
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Therefore,　　ａ　　s e c o n d - s t a g e　　ampli f i er,　　followed　　by　　the

bipolar　was　required.　As　shown　in　Fig.　　3.6(c) ,　this　was

designed　　by　　CMOS,　whi ch　　was　　provided　　the　　sufficient ly

amplified　　input　　by　the　first　　stage .　　０ｎ　the　other　hand ,

SPICE　　circuit　　simulat ion　suggested　that　　in　order　to　get

higher　　speed　　sensing　　for　　ａ　　smal 1　　amplitude　　and　　s low

t ransit ion　input ,　the　CMOS　amplifier　shown　in　Fig.　3.6(b) ,

also　needs　the　second　stage　as　ａ　bit　line　sense　amplifier。

　　　　Two　kinds　of　bit-1ine　sense　ampli fiers,　both　composed

of　　two　　stages ,　Bi-CMOS　( represented　as　Bipolar-SA),　and

CMOS-only　　（ａｓ　　ＣＭＯＳ－ＳＡ）　　were　　studied　　by　　the　　circuit

simulat ion.　　The　delay ,　ts ， as　ａ funct ion　of　(^Vbl　is　also

shown　　in　Fig.　3.5.　１ｔ　　indicates　that　　the　Bipolar-SA　　i s

faster　　than　　CMOS-SA　　and　　the　　former　　reveal s　　smal ler　　＆ＶＢＬ

dependence.　　　　　　　　　　　　　　　　　　●

　　　　The　two　different ial　ampli fiers・ used as　ａ f i rst　stage

shown　　in　　Fig.　　3. 6(a)　Bipolar-DA　　and　（ｂ）　CMOS-DA,　were

fabr icated　　on　　the　　same　　chip　　and　　evaluated.　The　　both

res i stance　values　of　Re　and　Re of　B ipolar-DA　were　chosen　as

7kΩ， taking internal collector resi stance, rr into

account. The　input　load　current was　2uA,・which　could　easi ly

provided　by　the　minimized　MOS　cell　transistors. The　design

rule　of　minimum　gate　length　was　1 .5um　and　1 .8um　for　NMOS

and　PMOS　for　the　memory　cell ，　respectively.　However,　ｆｏｌヽ

CMOS-DA,　longer　gate　length　of　2um　was　appl ied　not　to　lose

the　matching　capabi1ity　of　current　mirror　transi stors.　The

input and　　output　　characteristics　　of　　several　　different

devi ces　on　ａ　wafer　are　shown　in　Fig.　3.7.　To　get　a　1 .OV
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output ,　for　examp1e, an　input　signal　of　150mV　i s　requi red

for　Bipolar-DA,　and　300mV　for　CMOS-DA,　taking　chip-to-chip

device　variat ion　i nto　account .　In　addit ion ,　max imum　gains

of　Bipolar-DA　and　CMOS-DA are　11　and　７，　respectively,　as

predicted　from　Eqs .　(3.2)　and　(3.3). The　power　consumpt ion

of　　CMOS-DA　was　　almost　　１０　　times　　larger　･than　Bipolar-DA,

whi le　the　occupat ion　area　of　B ipolar-DA　was　almost　twice

ｌarger　than　CMOS-DA ，　as　shown　the　photographs　in　Fig.　３，８。

Since　the　CMOS-DA　gave　larger　chip-to-chip　variation,　the

worst　case　del ay　t ime　is　impli ed　to　be　actual ly　1 arger　than

that simulated　　in　　Fig.　３．６ Bipolar-DA　　offered　　larger

desi gn　tolerance　for　the　parameter　variat ion　effect　in　the

memory cells　on　the　access　t ime。

　　　　In　　order　　to　　compare　　the　　access　　time　　of　　bothsense

amplifiers,　B ipolar-SA　　and　　CMOS-SA,　test　　devices　　having

each　８ｋ　memory　cell　array,　incorporated　with　either　sense

ampli fier　were　fabricated.　The　standard　deviat ion,　び，　of

address　access　time　among　various　chips　and　the　difference

of　the　ａｖｅ･rage　access　t imes　from　Bipolar-SA　were　obtained

as　　shown　　in　　Table　　3.1.　In　the case　of　Bipolar-SA,　aVRL

dependence　　ia　　also　　shown .　　From　　the　　measurement,　　the

following　three　results　were　obt ai ned.　First ,　the　memory

with　Bipolar-SA was　5.6ns　faster　than　CMOS-SA　in　case　of

the　　equal　　(^Vbl.　　Second,　the　　access　　time　　deviat ion　　of

Bipolar-SA　among　various　chips　was　sraal1er　than　CMOS-SA.

Third. the reduction　of　(^Vbl　was　quite　effect ive　to　achi eve

hi gh-speed.

-
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Fig.　３．８　Microphotographs　of (a) bipolar　and (b) CMOS
　　　　　　　　　differential　amp 1i fi e rs .

Tab. 3.1　Speed　compar i son　of　the　bipolar　and　CMOS
　　　　　　　　　amplifiers.

item }5i p o 1 a r　SA CMOS　SA

△Vbl (bit-line)

3ぴ(access　tine)

△t　(access　tine)

７００･Ｖ

6. 3ns

　　ｏ

　８ ６ ０･Ｖ

　8. 7ns

十8. 7ns

　７ ００･Ｖ

12. 3ns

十5. 6ns
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３．４　High　Speed　６４Ｋ　SRAM　Design

　　　　Ａ　high-speed　６４Ｋ　static　RAM　was　desi gned　us ing　the　Bi-

CMOS　circuit　technology.　This　RAM　is　organized　８ｋ　word　by

8bits, operating　fully　asynchronous. The　diagram　of　this　RAM

is　shown　in　Fig.　3.9. Besides　１３　address　inputs　and　８　data

I/O　pins ,　it　has　three　control　pins ,　i.e.,Chip　Enable(CE)

for　making　the　chip　act ive ,　Output　Enable(OE)　for　changing

the　　output　　buffer　　tri-state　　to　　low　　impedance,　and　Write

Enable(WE)　for　writ ing　data　into　memory　cells.　８　address

inputs　select　one　of　２５６　word　ｌ ines ， and　the　rest　５　address

sel ect　one　of　３２　bit　line　pairs　by　raising　the　gate　of　column

pass　transistor. The　RAM　is　put　into　28pin　DIP　package。

　　　　Memeory　cells　and　its　peripheral　circuits　are　shown　in

Fig. 3.10. Bipolar　NPN　transistors　were　used　to　the　bit　line

sense　ampli fi er voltage　regulator ,　and　the　bit　line　clamp ,

whi le　CMOS　circuits　were　adopted　to　the　other　port ions　such

as　input　buffers,　output　buffers,　second　stage　amplifiers,

row　and　column　decoders　and　memory　cells. The　internal　wave

forms ,　obtained　by　the　circuit　simulator,　SPICE,　are　shown

in　Fig.　3.11.　The　1 abel ed　numbers　in　the　Figure　are　corre-

eponded　to　the　nodes　on　Fig. 3.10. each　other. The　operat ion

of　the　memory　peripheral　ci rcuits　will　be　describeded　in　the

ｆｏ］]owing　paragraph, using　those　wave　forms .

First ,　the　row　address　input　i s　provided as

worst case input

①．　It　is　ａ

specifi cat ion　　of　　TTL　　1 evel ,　swinging

between　0. 8V　to　2.2V.　Then.　it　　is　convert ed　to　the　CMOS

leve］, and　is　ampli fi ed　by　the　address　buffer. By　the　decod-

er,　one　of　２５６　word　lines　is　selected.　Although　the　word

－４５ －
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Fig. 3.9　Memory　block　diagram.

SENSE AMP

Darling↑on Config

VOLTAGE REGULATOR

Fig.　3. 10　Cell　and　its　peripheral　circuitry・
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line　buffer　begins　raising　ａ　word　line, the　signal　t ransraits

with　HC　delay　to　the　f arest　bit　line　from　the　buffer, whi ch

may　determine　the　worst case　delay.　Two　methods were　t aken

for　the　word　line　del ay. One　i s　ａ　two　decoder　architecture,

as　shown　in　Fig. 3.9. As　the　memory　cell　array　is　divided　by

four ,　one　word　line　should　drive　only　６４　cells.　The　other

was　the　emp]oyment　of　the　Mosi as　the　gate　materi al, wh i ch

made　the　resistivity　about　one　sixth　of　the　convent ional　Ｎ

type　polysi1i con.　The　resi stance　and　capacitance　including

the line and　　gates ,　was　　reduced　　to　　4kS2,　and　　0.5pF,

respect ively. A］though　its　RC　delay　is　calculated　only　2ns,

the　bit　line　pairs, at　the　f arest　from　the　word　line　buffer ,

changes　very　slowl y　as　②, due　to　the　bit　: ｉｎｅ。

　　　　The　bit-1ine　amplitude　is　determined　by　adjusting　the

dimensions　of　bit-1ine　load, and　sense-line　pul1-up　t rans is-

tor ,　as　shown　in　Fig.　3.12.　Here　"sense-line'゛i s　the　input

of　　the　　sense　　amplifier, common　ｔ０　　３２　　bit-lines　via　　the

column　decod ing　pass　trans istors.　Normal 1y-on　bit　line　］oad

made　by　parallei　connected　NMOS　and　PMOS　defines　the　bit

line　high　1 evel .　The　source　of　PMOS　　is　connected　to　the

common　line　driven　by　the　NPN　Darlington　Configurations. By

the　PMOS　shunt　transi stor, the　bit　line　high　1 evel　i s　clamp-

ed　at　VDD　－２Ｖ１。　where　ｖ／　is　ａ　base-emitter　voltage　drop ,　in

any　supply　voltage,　if　the　cell　NMOS　driver　pulls　down　no

current .　　This　　clampi ng　　vol tage　　is　　slight］ｙ　　higher　　than

VDD-Vth,　where　Vth　i s　the　　threshold　voltage　of　the　col umn

t ransfer　gate　driven　by　the　CO 1umn　selection, "CD", with　the

body　effect. So,　the　high　］evel　of　the　sense- 1ine　is　si ight-
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］ｙ　ｓｍａ］1er　than　the　ｂｉｔ－１:ine　high .　NMOS　shares　the　] OW　bit

line　　current　with　the　bipolar　c1amping　c i rcui ts .　PMOS　　is

good　for　shunting　the　bit　line　to　ａ　hi gher　1 evel, wh i】ｅ　NMOS

provi des　　the　　suffi ci ent　　current　　for　　ａ　　b i t- 1ine　　wr i t e

recovery.　The　sense-line　ｐｕｌ］　up　was　desi gned　to　help　the

sense　ｌ i ne　recovery ， but　not　to　affect　the　] OW　1 evel　sett i ng

very　much, as　shown　in　Fig. 3.12. By　cutt ing　off　２５％　of　the

dimensi on　of　the　bit　line　load, the　low　1 evel　decreases　from

Ａ　to　Ｂ，　and　the　bit-1ine　amp]i tude　increases　０，７　to　0. 86.

Both　１０Ｗ　1eve 1 s　are　larger　than　the　latch　f 1ipping　voltage.

That　means　even　if　mul ti　word-1ines　are　selected　at　some

address　transit ions　by some　process　fluctuations, the　stored

cell　data　wi 11 never　be　broken　in　the　read　operat i on。

　　　　The　smal1　bit-1 ine　signal ,　②，　is　first　amp 1i fi ed　to　an

appropr i at e　1 evel , or　the　suffici ent　1 eve］　for　the　second

stage　　CMOS　　amp]ifi er,　with　　the　　rapid　　t rans it ion　　by　　the

bipolar　amp] i fier ,　③，　and　then　convert ed　to　an　almost　full

swing　by　the　fol1 owed　CMOS　ampli fier,　印．　As　the　sense- 1ine

high　1 evel　does　not　exceed　VDD-2V/ ， the　output　swing　of　1st

stage　bipolar sense　amp] i fi er　could　be　desi gned　as　２Ｖ／， with

ａ　ｖ∫　margin　to　the　NPN　saturati on. The　s i gnal　i s　terminated

by　the　output　buffer　and, the　output　data　is　obt ai ned as　⑤．

Under　the　Condit ion　of　1 oading　30pF　external　capacitance,

this　simulat ion　predicts　be] ow　ａ　30ns　row　access　time. As　to

the　col umn　access　path ,　there　i s　ｎ０　large　line t ransmission

delay　　as　the　　word　　］i ne .　The　　bit-line　　1 evel s　　have　　been

settled　before　the　column　pass　transi stor　gets　on .　Ｓ０，　the

column　access　time　would　be　shorter　than　the　row.
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　　　　The　bias　current　of　the　bipolar　ampli f i er　is　cont rolled

by　the　internal　voIt age　regulator　shown　as　Fig.　3.13.　１ｔ

generates　the　voltage　of　1.5V/,　whi ch　i s　determined　by　the

resisters'　ratio,　to　the　base　of　constant　current source

transistors. Each　transistor　limits　the　current　flow　of　the

amplifi er　　ｔ０　　160uA.　　Vnn　　dependence　　and　　the　　output　　load

dependence　of　this　regulator　are　shown　in　Fig. 3.13(a)　and

(b) ,　　respectively･．　　As　　the　　regulator　　provides　　totally

1 .28mA,　it　is　indicated　that　the　regulator　can　drive　the

bipolar　amplifiers　enough,　and　works　stably , even　ｉｆ　Vdd

fluctuates　by　some　noise。

　　　　Ａ１１　bipolar　devices　in　these　circuits were　designed　to

operate　in　an　act ive　region (the　collector-base　j unct ion　is

back-bi ased)　in　any　mode ,　in　order　to　avoid　latch-up　and

stor ed　　charge　delay.　　In　　addit ion,the　　subst rate　　Ｐ　　region

surrounding　the　bipolar　t ransi stor　is　contacted　GND.　MOS

swit ches　turn　off　every　current　path　from　Vm　to　GND　in　the

standby　mode　（ＣＥ　i s　low) .　For　example,　when　CE　goes　low,

the　"Vbias"　is　set　to　be　zero ,　and　the　DC　current　path　of

both　bipolar　and　CMOS　amp 1i fier　shown　in　Fig.　　3.6(c)　are

cut　off. The　output　node　of　the　second　stage　CMOS　amplifi er

i s　e1evated　to　Vdd　to　eliminat e　the　idle　current　of　the　next

CMOS　buffer, by　PMOS　pull-up。

　　　　By　　using　　six　　transistor　　cell　　st ructure,　only　　！OOnW

stand-by　power　was　consumed.　The　value　was　caused　by　the

1 eackage　current　of　the　iunct ion. The　cell　size　i s　１８火20um,

where　　the　　1 .6um　　minimum　　feature　　size　　i s　　used　　for　　the

cont act　hoi e ,　1 ,5um　for　NMOS　gate ,　and　1 . 8um　for　PMOS　gate

- ５０ －
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length.　In　the　cell ,　ａ　technique　to　contact　all　aluminum,

poly.　and　di ffusion　area　at　once　minimized　the　cell　size ,

more .

　　　　Photographs　of　the　whol e　chip　and　the　cell　are　shown　in

Fig. 3.14(a)　　and　　3.14(b).　　respect ively.　　The　　chip　　i s

5｡95大6 . 84mm , which　　includes　　two　　redundant　　rows .　Fault

address　i s　replaced　by　the　redundant　row　by　means　of　the

laser programmed polysi1i con　　fuses .　As　　shown　　in　　the

photograph,　the　memory　cell　arrays　are　divided　into　four

blocks, and　only one　block　i s　selected　by　two　block　address

si gna］ｓ．　The　　architecture　　reduces　　the　　word　　ｌ ine　　ｄｅ］ay

propot ional　to　the　product　of　the　resistor　and　capacitor,

into　ａ　quarter　of　the　convent ional　two　block　architecture.

And　it ,　also ,　saves　the　act ive　power　dissipat i on　into　ａ

half　of　the　　convent ional one .　Because　the　major　current

flow　in　the　act ive　mode , occurs　from　the　normally-on　bit

ｌine　　loads　　to　　the　　NMOS　　cell　　drivers　　through　　the　　pass

trans i stors　connected　to　the　selected　row, and　it　increases

proportional　to　the　number　of　bit-lines. Mosi　gate　material

also　　contributed　　to　　the　　word-line　　delay　　reduct ion.　Its

sheet　resistivity　was　only　５Ω／。。, much　lower　than　３０Ω／。　of

N-type　polysilicon. The　row　and　column　access　waveforms　are

shown　　in　Fig.　3.15(a)　and　(b).　observed　under　the　room

t emperature, and　　Vbd=5V.　with　　30pF　　external　　capacitance

load. A　row　address　access　ｔ ime　of　28ns ， and　ａ　column　of　２３

ns　were　obtained. The　power　dissipation　in　the　act ive　mode

was　225mW.　The　characteristics　of　this　RAM　are　summari zed

i n　Table　3.2.
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Fig.　3 . 15　Oscillographs　of　row　and　col umn　access　time.

Tab. 3.2　Characteristics　of　hi gh　speed　CMOS　６４ｋ　SRAM.

Organizat ion

Operat ion

Technology

Cell　s ize

Die　size

ｌ／Ｏ　interface

Address Access Time

Chip　Select　Access　t iae

Ac ti ve　Power

standby Power

Kedundancy

Package

-

8kword★8bit

Fully　asynchronous

N-well　CMOS/Bipolar

18*20uii

5.95*6.84nm

TTL

28ns(typical )

28ns(typical )

225jnW

lOOnW

２　spare　rows

28pin　DIP
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３。５　Discussions　about　B i po1ar　App1i cat ion　in　CMOS　circuits

　　　　Apart　from　restrictions　of　the　fully　compat ible　process

with　the　current　CMOS　process,　Ｉ　will　int roduce　Ｎ＋　buri ed

1ayer　in　this　section　and　make　ａ　general　disscussion　about

the　appli cat ion　of　bipolar　devi ces　on　the　CMOS　circuits.

3.5.1　Ｎ゛　buried　layer

　　　　From　the　desi gn　point　of　view, the　use　of　the　Ｎ゛　buried

1 aver　　enhances　the　　performance　of　Bl-CMOS　　circuits.　For

example,　the　collector　load　resi stance,　Re .　was　chosen　as

７ｋΩ　　into　bit-1ine　　sense　　amplifi ers,・　taking　　the　　internal

collector　resistance,　l^c　of　６００Ω　into　account .　In　ａ　word ,

in　　order　to　　obtain　the　maximum　　gain ,　and　to　　avoid　the

bipolar　saturat ion,　re　should　be　negligible　in comparison

with　　Re-　That　　i s　　why　　the　　operating　　current　　was　　160uA.

However, as　indicated　in　Fig.　3.3, this　Ic　did　not　give　the

maximum　fr　value.　Furthermore, the　product　of　the　internal

collector　resi stance　and　gate　capacitance　of　the　next　MOS,

Ｒｃ大Ｃ，　delay,　calculated as　0 .3ns ,　was　　not　　sufficient ly

small.　The　　ｏｎｅ一一　way　　to　　increase　　the　　performance　was　　to

reduce　^C . OI"　to　use　the　Ｎ゛　buried　1ayer。

　　　　In　order　to　obtain　the　structure　with　buried　layer, the

st andard　CMOS　process　needs　some　　steps　　such as　the　PEP

（Ｐｈｏｔｏ　Etching　Process) for　Ｎ≒　the　di ffusion　and　epitaxi a 1

layer　　growth.　Forming　deep　Ｎ゛　region　to　connect　　the　Ｎ゛

buried　1 aver　and　the　collector　contact　i s　quite　effective .

A]ｔｈｏｕｇｌ?　this　seems　to　be　much　complicated　in　compari son

wi th　the　current　CMOS　process ，　it　will　be　requ i red　for　the

- 54 －



future　high　dens i ty　CMOS　LSI　strucrure. Because　the　further

shrinkage　of　the　Ｐ゛　and　Ｎ＋　　act ive　region　distance ，　will

resul t　　in　1atch-up　by ｌ the　parasit ic　bipolar　t ransistors.

Making

immunity・

the well　　　resistance　　smal 1　　　enhances　　　latch-up

　　　　The　β，　and　fx　dependence　on　the　col lector　current,　Ic

both　with　and　without　Ｎ゛　buried　layer　are　shown　in　Ｆｉｇ・

3. 16　and　3.17,　respectively. As　the　fall ing　point　of　β　i s

determined　　by　　fc ，　about　　６　　times　　reduct ion　　of　　re was

achieved　　by　　the　　buried　　layer .　And　　the　　maximum　　fr was

improved　from　2GHz to　2.6GHZ, although　the　Ic　requi red　for

the　maximum　fr was　increased　from　1mA to　5mA .　This　shift

comes　　from　　the　　increase　　of　　collector-substrate　　junct ion

capacitance,　and　the　larger　current　is　required　to　charge

it .　The　epitaxial　thickness　used　for　the　NPN　transistor ,

was　　5um .　If　　one　　takes　　into　the　　considerat ion　　that　　the

thickness　of　256bit　bipolar　ECL　RAM　was　2um　(see　Chapter

２），　more　performane　improvement　would　be　possible　ｔｏ･make

the　epitaxial　layer　thinner,　although　the　impurity　profi 1 e

for　PMOS　has　to　be　opt imi zed.

3.5.2　Gate　delay

　　　　Ａ　５１　stage　CMOS　ring　oscillator　consisted　of　PMOS　and

LDD　NMOS　gates, with　the　actual　aspect　rat io　of　gate width

to　length,　W/L,　of　lOum/1.3um　for　PMOS　and　lOum/1.Oum　for

NMOS, was　fabricated, and　the　gate　del ay　was　measured. The

del ay　as　ａ funct ion　of　supply　voltage　　i s　shown　in　Fig.

3.18(a) .　110ns　　propagat ion　　de 1 ay　　time　　with　　８０ｕI^　ｓtage

－５５ －
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supply　current　was　achieved　under　the　５ｖ　vo1tage　supply .　At

increased　　７Ｖ，　65ps　　with　　llOuA/stage　　supply　　current　　was

observed.　０ｎ　the　other　hand ,　ECL　１９　stage　ring　oscillator

was　made　by　the　simple　N-well　structure　and　evaluated. The

Re　was　chosen　as ｌｋΩ. As　shown　in　Fig. 3.18(b). the　minimum

gate　delay　was　1 .3ns　with　690uA. This　value　could　have　been

improved　about one　tenth,　if　we　had　used　the　buried　layer

and　　had　　made　　the　　opt imi zat ion　　of　　the　　epitaxial　　layer

thi ckness　and　Re ，　as　wel 1 ，　which　should　have　been　５０－１００Ω

in　case　of　the　ECL　output　buffer .　Nonetheless,　CMOS　could

realize　the　faster　gate　propagat ion　del ay　t ime　with　smaller

current. Furthermore, CMOS　has　other　advantages　such as　the

zero　power　dissipat ion　in　non-　transient　state　and　smal1er

occupat ion　area ．　Therefore,　ｌ　　can　conclude　that　CMOS　is

more　　suitable　　for　　the　　digital　　parts　　construct ed　by　the

simp］ｅ　logic　gates　in　LSI　systems.

- ５７ －
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3.5.3　sensit ivity　to　ａ　smal 1　signal。

　　　　The　conclusion　obtained　in　the　previous　sect ion　should

be　　di fferent　　for　　the　　analog　　part　　such as　　the　　sense

ampli fi er.　In　the　case　of　the　CMOS　amp 1i fier　composed　of　ａ

1 .5um　gate　1 ength　NMOS　and　ａ　1 .8um　PMOS,　the　rat io　of　the

st andard　devi at ion　to　the　　average　or　the　gain was　14%,

whi le　･９％　in　bipolar　ampli fier, as　indicated　in　Fig.　3.7.

And　　the　　standard　　deviat ion,　　び　　of　　the　　cross　　points

t ransit ing from high　　to　　low　　or　　low　　to　　high,　were

d i st ributed　from　　19mV　ｔ０　　29mV　among　the　wafers　　in　CMOS

amplifier, while　exact　lmV　in　bipolar　ampli fier. The　value

det ermines　the　minimum　detectab le　input　signal　amplitude.

Taking　account　of　５,ｙ　design　margin,　the　minimum　signal　of

CMOS　ampl if ier　needs　around　lOOmV ， but　that　of　bipolar　does

5mV.　The　overal 1　performance　improvement　by　reducing　the

signal　　amplitude　　has　　already　　ment ioned　　in　　the　　previous

sect ions.　The　　capab i1ity　　of　　the　　smal 1　　signal　　detect ion

becomes　more　important　in　VLSI ,　as　ａ　scaled　devi ce　should

drive　ａ　larger　parasitic　capaci tance　in　higher　speed .　The

threshold voltage of　　　CMOS　　　i s　　　dominated　　　by　　　the

controlability　of　the　fabricat ion　process,　whi le　that　of

bipolar　　i s　　by　　the　　built-in　　potent i al .　　The　　process

controlabi1ity　has　been　improved　at　most　proport ional　to

the　scaling　of　the　device　parameters,　and　it　　is　getting

more difficult　　to　　exceed　　it Therefore, the　　minimum

detect abl e　　signal　　by　CMOS　　ampli fi er　will　　keep　constant ,

although　the　gain ,　which　i s　determined　by　the　gm　of　MOS

transistor　may　become　the　same　as　the　bipolar.　So,　it　is
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concluded　that　the　bipolar　is　more　suitable　for　the　analog

parts　such as　the　amplifi er,　voltage　regulator　and　level

shifter,　with　the　　comparat ively　　lower　power　consumpt ion.

The　　occupat ion　　area　　can　　be　　reduced,　by　　improving　　the

minimum　desi gn　ru1e, as　applied　to　the　CMOS　transi stors.

３。５．４　Current　Driving　Capabi1ity

　　　　In　order　to　compare　the　current　driving　capabilities　of

CMOS　and　bipolars　with　and　without an　Ｎ゛　buried　layer ,　ａ

simp 1 e　output　　buffer　mode 1　　is　　introduced.　Ａ　CMOS　output

buffer　is　general ly　composed　of　ａ　PMOS　transistor　for　ａ

load　device　and an　NMOS　transistor　for　ａ　driver .　Now,　the

bipolar　NPN　transistor　and　the　PMOS　i s　compared　at　first .

By　the　TTL　compatibility, the　output　high　voltage, VOH,　i s

spec i fi ed　　as　　2.4V.　Under　　this　　condit ion,　the　　supply

current,　ｉ，　from　the　NPN　emitt er　fo 1lower　is　calculated as

follows;

ｉ　＝（ＶＣＣ　－　VOH　－　VCE(sat))/Tc ， (3.4)

where　vcc　is　ａ　supply　voltage, nomally　5V, and　VCE(sat)　is

saturat ion　voltage　of　the　NPN　transistor,　normally　0.2V.

The　occupied area　for　the　NPN　t ransistor　with　the　buried

layer,　having　re　of　１００Ω， was　３０火３７ｕｍ２，　under　2 . Oum　desi gn

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　〆

rule .　So ,　ｉ’ｆ　1 . Oum　design　rule　was　applied, the　area　would

he　reduced　to　one　fourth　of　it. or　１５火18.Sum^ ． The　driving

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ｊcapability　per　area　is　calculated as　86. 5uA/uin=' 。　０ｎ　the

other　hand ,　the　supply　current　　by　PMOS　　follows　the　MOS

t r iode　equat ion　as　；

ｉ　＝　ｇｍ（　ＶＤＳ（ＶＧＳ－ＶＴＨ）－０．５ＶＤＳ２）

－６０－

(3.5)



where　VDS, the　drain　source　volt age, i s　now　-2.6V. and　VGS,

the　gate　source　voltage,　is　－５Ｖ．　From　the　measurement　of

1 .Oum　PMOS, the　current　was　0.6mA. As　the　occup i ed area　was

９．３大7um'，　the　drivable　current　per　area　is　9.2uA/um' .　So.

the　driving　effi ci ency　of　the　NPN　t ransi stor　with　Ｎ＋・buried

J aver　is　ｇ　times　larger　than　that　of　CMOS.　If　the　buried

layer　was　not　applied, the　capabi1ity　would　be　comparable。

　　　　If　one　wants　to　use　the　NPN　device　as　the　driver ,　he

has　to　make　the　b ipol r　devi ce　operate　in　the　non-saturated

region .　One　method　is　the　use　of　Schottky　barrier　Diode ,

the　　other　　is　　to　　shunt　　the　　collector　and　base　nodes　of

driver　NPN　trans istor　by　MOSFET, when　the　base　is　elevated

to　be　high. The　examp 1 e　circuit　i s　shown　in　Fig. 3.19, and

the　　performance　　improvement　　has　　been　　reported　　in　　the

severa1　papers　［25, 26] .　As　the　s inkable　current　generally

demands　to　be　　larger　than　the　　driving　current ,　also　Ｎ゛

buried　layer　is　necessary　for　this　appli cat ion.

- ６１ －



３．６　Summary

　　　　Uti1izing ａ 1 .2um　　MoSi　　　gate　　Nwell　　CMOS-bipolar

technology, a　TTL　compat ible　high-speed　６４Ｋ　st at i c　RAM　with

new　　CMOS-bipolar　　ci rcuitry　　has　　been　　developed.　　Address

access　time　i s　typically　28ns, with　225mW　act ive　power　and

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●　　　　　　　　　　　　　　　　‘　　　　●
lOOnW　standby　power .　Ａ　CMOS　six　transistor　memory　cell　i s

used .　The　　cell　　size　　is　　１８大20um,　and　　the　　chip　　size　　is

5.95*6.84mm.　The　　NPN　　transi stors　　are　used　　in　the　　sense

ampl if i ers ，

circuits.

voltage　　　regulators,　　and　　　level　　　clamping

The bipolar sense amplifiers reduce　　　the

detectable　bit　line　swine　thus　improving　the　worst-case　bit

line　delay　time　and　the　sensing　delay　time.　In　order　to

reduce　the　1 arge　distributed　RC　delay　such as　the　word　ｌ ine

delay, the　MoSi　layer, which　has　５Ω／ロ　sheet　resistivity, is

used　as　gate　materi als. Two　word　ｌ i ne　decoder/buffer　scheme

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●
divi ded　the　memory　cell　array　into　four　blocks .　It　reduced

act ive　　operat ing　　power　　and　　the　　word-line　　delay　　to　　one

fourth　of　the　convent ional one .　The　bias　current　of　the

sense　amplifiers　was　wel 1　controlled　by　the　stable　voltage

regulators　made　by　the　NPN　transistors.　The　bit-1ine　high

level　　was　　clamped　　to　　the　　appropriate　　1 evel　　by　　bipolar

Darlington　Configurations.　Ａ１１　of　the　b i polar　t rans i stors

are　carefully　designed　to　operate　in　the　act ive　region　with

some　　margin

immunity・

because　　of　　the　　high　　speed　　and　　laLcli-up

　　　　The　fabrication　of　the　RAM　was　based　on　ａ　scaled　Nwell

CMOS　process.　Most　of　the　CMOS　gates　were　constructed　by

1 .2um　gate　1 ength　NMOS　and　1 .5um　PMOS.　To　avoid　the　short

- ６２ －



channel　　effect　　and　　the　　breakdown　　lower ing,　LDD　(Lightly

Doped　Drain)　structure　was　appl i ed . The　t ransi stor　guaran-

tees　up　to　８ｖ　break　down　volt age.　Collector　i so 1 at ed　NPN

t rans i stors　and　CMOS　were　fabricat ed on　the　same　chip　with-

out　any　add it ional　process　steps ,　and　wi thout　causing　any

degradat ion　of　CMOS　characteristics.　NMOS　channe 1　and　NPN

base　regions　were　implanted　at　the　same　time, and　the　NMOS

and　PMOS　act ive　region　format ions　are　common　to　the　emitter

/collector　and　ｅχternal　base ,　respectively.　The　NPN　t ran-･

s i stor　has　2GHz　cut-off　frequency　at　1mA　collector　current。

　　　　　The　usefulness　of　bipolar　devices　in　CMOS　circuits was

demonstrated　by　the　des i gn.　In　order　to　achieve　high-speed

access ,　the　reduct ion　of　the　bit-line　ampl itilde　i s　qu i t e

effective.　The　bipolar　devi ces　are　suitable　for　detecting

the　　sma 11　　s i gnal .　０ｎ　　the　　other　　hand ,　b i po lar　　dev ices

without　　Ｎ゛　buried　　1 ayer　　are　not　　faster　　than　the　scaled

CMOS,　when　they　are　appl i ed　to　the　internal　logic　gates .

The　propagat ion　delay　of　CMOS (W/L　for　NM0S=10um/l.Oum, and

for　　　ＰＭＯＳ＝１０ｕｍ／１．３ｕｍ）　　was　　　llOps　　　with　　　80uA　　　current

dissipat ion,　whi 1 e　　the　　CO-fabr icated　ECL　　gate　was　1 .3ns

with　　690uA.　Ｎ＋　　buried　　layer　　will　　be　　requ i red　　for　　the

improvement　　of　　both　　the　　cut-off　　frequency　　and　　the　　low

impedance　　drivability.　　The　　cut-off　　frequency　　of　　NPN

trans istors　with　the　buried　1 ayer was　improved　ｔ０　2.6GHZ.

By　the　DC　characteristics　of　NPN　t ransistor　with　the　buried

layer,　the　　drivable　　current　　per　　area　was　　calculated as

9.2uA/um' , which　was　nine　times　larger　t han　that　of　CMOS.
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Chapter　４

Design　of　ａ　256Kbit　CMOS　EEPROM

４。１　Overview

　　　　Recently, electrical] erasable and　　　programmable

read-only　　memory　　(EEPROM)　　has　　been　　developed　　by　　the

electronic　　indust ry　　due　　to　　its　　in-syst em　　reprogramming

capabi1ity.　So　far,　several　kinds　of　devi ces　up　to　64Kbits

［27-34］　have　been　intensively　demonstrated.　They　have　one

standardization　of　5V-only　operation, which　i s　achi eved　by

the　internally　generated　high　voIt age　taking　advantage　of

extremely　low　current　consumpt i on　for　their　erase/program

funct ion.　０ｎ　　the　　other　　hand ,　they　　have　　revealed　　many

divers i ti es,　　too .　　One　　was　　demonstrated　　to　　have　　high

reliability　　characteristics,　such　　as over　　１０６　　endurance

with　on- chip　ECC　(Error　Correction　Ci rcuit),　０ｒ　extended

temperature　ooerations. Another　aimed　at　fast access　time,

30ns, for　example, competitive　with　bipolar　PROM, while　the

access　ｔ ime　of　most　non-volat i 1 e　memory　including　UV-EPROM

(Ultra　Violet　Erasable　ＰＲＯＭ）　is　limited　to　250ns　or　so. And

there　i s　ａ　synchronous　EEPROM　like　microprocessors　operated

by　some　commands. However,　in　order　to　apply　EEPROM　to　the

non-volatile　mass　storage　for　mi crocoraputer　peripherals　and

expand　its　market ,　it　is　necessary　to　achieve　high-density

EEPROM　with　lower　cost, in　addit ion　to　ease　of　use ･and　high

reliability.　For　this　purpose ,　ａ　miniaturized　cell　with　ａ

simpl e　structure　is　requi red.
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Ut i1izing　　the　　electron　　tunnel ing　　through　　thin　　oxide

from　the　bulk　to　the　float ing　gate, several　types　of　cells

aiming for　　the　　future　　1 arge　　bit　　capacity　　EEPROM were

report ed　［35,36] .　However,　ａ１１　０ｆ　them　ended　up　just　the

cell　proposals,　and　no　high　density　EEPROM as　256Kbit　has

been　　designed.　One　　of　　the　　most　　popular　　structures　　is

composed　of　two　transistors, that　is　the　select　transistor

and　the　floating　gate　transistor,　fabricated　in　ａ　・double

polysi1 icon　process.　　In　order　to　°gain　larger　capacitance

coup ling　between　the　control　gate　and　the　float ing　gate

within　　the　　limited　　stacked　　area ,　it　　is　　necessary　　to

decrease　the　interpolysilicon　oxide　thi ckness.　　This　would

be accompanied　　　by　　　overcoming

difficulties ,

growth,

several fabricat ion

for　　example ,　the　　control　　of　　the　　asperity

affected by the impurity concent rat ion of

polysi1 icon　　and　　the　　anealing　　condit ion　［３７］．　　There　　is

another　attempt　for　obtaining　effect ively　thin　di-electric

film　　by　　ａ　　triple,　oxide-nitride-oxide　(ONO).　structure・

However,　it　has　an　inherent　problem　of　charge　trapping on

the　oxide-nit ride　　interface,　the　mechani sm　i s　popul ar　as

MNOS　device ,　and　the　fabri cat ion　has　not　been　established

ｙｅｔ。

　　　　　Previously, a　single　polysi1 icon　cell　for　2Kbit　EEPROM

was　reported　［38]. However, it　occupi ed　440um2 ， which　was　２

or　３　t imes　1 arger　than　the　doubl e　polysi1 icon　ones　under

the　same　des ign　rule. Because　it　was　desi gned　only　for　the

fabr icat ion　process　　compat ibi1ity　with　the　on-chip　　logic

circuits.　It　is　true　that　the　process　simplicity　would　be
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attractive, because no special technique　　is　　requi red

besides　　the　　thin　　oxide　　format ion　　on　　the　　bulk.　　The

technology　has　been　estab1i shing　through　smaller　density

EEPROM　fabricat ion.　In　order　to　use　the　single　polysi1i con

cell　for　the　high　density　standard　memory,　the　cell　size

reduct ion　i s　of　vital　importance.　The　larger　capacitance

coupling　between　the　control　gate　and　the　float ing　gate　can

be　obtained　by　making　the　float ing　gate　above　the　reliable

thin　oxide　on　the　bulk. For　this　approach, the　cell　layout

and　structure　opt imizat ion,　and　detailed　invest igat ion　of

the　tunnel ing　effect　from　the　floating　gate　to　the　cont rol

gate　which　results　in　the　charge　loss, are　necessary。

　　　　In　the　high-density　EEPROM, there ・are　several　hedges　to

achi eve　ヽthe　design　goal　besides　the　cell　area　reduct ion.

One IS
ａ data detect ion　　technique because　　ａ　　large

parasit ic　capacitance　influences　the　weak　signal　generated

by　the　seal ed　cell, which　i s　ａ　common　problem　among　memory

LSI .　　The　second　i s　the　erase/programming　time　reduct ion,

because　　it　　increases　　proport ional　　to　　the　　bit　　density.

Uti1izing　ａ　different ial　ampli fier　constructed　by　ａ　CMOS

current　mi rror　circuit　［39] ,　０ｒ　ａbipolar　one　i s　ａ　way　to

detect　smal 1　bit-1ine　signals, as　explained　in　the　previous

chapter. However,　as　is　used　for　high　speed　or　high　density

SRAMs　［19],　the　　internally　　synchronous　　approach　　is　　the

another　promising　method　for　single　ended　bit-line　cell as

EPROM　and　EEPROM, too. In　particular, the　scheme　has　ａ　good

compatibility with　　the　　page　　mode　　programming　　funct ion,

which　is　effect ive　in　reducing　the　ｅｒａｓｅ　Iprogramming　t ime
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per　byte, virtually.

This chapter describes ａ 256Kbit ５ｖ　　only　　EEPROM

fabr i cat ed　by a　single　polysi1 icon　and　single　metal　CMOS

process.　　The　　two　　kinds　　of　　EEPROM　　cells　　will　　be　　newly

proposed　in　Sect ion　2.2.　The　1 ayout　opt imizat ion　and　the

analysis　of　them　will　be　provided,　taking　the　tunnel ing

effect　from　the　floating　gate　and　the　control　gate　into

account.　The　experimental　results　will　be　compared　to　the

analysi s.　　The　　cell　　structure　　and　　the　　characteristics

actually　taken　for　the　256Kbit　EEPROM　will　be　introduced　in

Sect ion　　4.3.　The　　read　　and　　erase/program　　scheme　of　　this

memory　　will　　be　　explained　　in　　Section　　4.4.　　and　　4.5,

respect ively.　The　measurement　results　of　the　device　will　be

given　in　Sect ion　4.6.
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４．２　Analysis　of　Single　Poly si 1icon　EEPROM　Cells

　　　　Two　kinds　of　new　single　polysi1 icon　EEPROM　cells　(cell

Ａ　and　cell　Ｂ），　composed　of　the　select　gate　MOS　transistor

（ＳＧＭＯＳ）　and　the　floating　gate　MOS　transistor　(FGMOS) ,　are

proposed,　as　i1lust rated　in　Fig.　4.1. Cell　Ａ　is　built　with

ａ　smal1　tunnel ing　area, which　is　separated　from　the　channe 1

of　FGMOS. Cell　Ｂ　is　built　with　ａ　tunnel ing　area　coinciding

with the　　channel　　area ,　　by　　adapt ing　　the　　thin　　oxide

transistor. Both　　of　　their　　FGs　　are　　controlled　　by　　the

downward　　Ｎ゛　　diffused　　layer　　through　　ａ　　thin　　oxide .　The

reduct ion　of　these　cell　sizes　depends　on　the　decrease　of

erase/program　　voltage,　isolation　　technology,　and　　design

ru J e　seal ing.　First, an　advanced　isolation　technology　SEPOX

［４０］　was　　applied　　to　　minimize　　the　　distance　　between　　the

active　regions. Using　1 .2um　minimum　feature　size　and　1 .4um

gate　1ength, the　cell　sizes　of　Ａ　and　Ｂ are　90um2　and　70um2 ，

respect ively.　The　erase　／　program　characteristics　of　these

singl e　polysi1 icon　cells　will　be　studied,　taking　accounts

of　the　effects　of　the　diffused　1 ayer　control　gate(CG).

4.2.1　Erase　Operation

　　　　The　schemati c　cross　section　of　these　cells　is　shown　in

Fig.　4.2.　The　erase　condit ions　are　that　the　cont rol　gate

voltage, Vc ，　is　raised　to　an　appropriate　high　voltage, Vpp.

and　that　the　drain　voltage, Vn ,　equals　to　zero .　Using　the

symbols on　Fig.　4.2.　the　threshold　shift　from　the　initial

ｖａ］ue,　^Vu,. the　electric　field　between　the　tunnel ing　region

and　the　float ing　gate,　E, , and　that　between　the　float ing
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gate　and　the　control　gate, E2　are　written　as

A‰

£1

£2

一

一

一

一

一

一

伽

Ｃ

上

d1

上

j2

C2‰-ＱＦ
-

(C1十C3)八十Ｑ,7

　　　　Ｇ
(Ｃｒ

(4.1)

(4.2)

＝C1十C2十ら），　　　(4.3)

where ,　Qf　is　the　stored　charge　on　the　FG, C,　i s　the sum　of

the　thin　oxide　capacitance　of　the　tunnel ing　region　and　the

drain　-gate　capacitance,　Ｃ２　　is　the　cont rol　　gate　capaci-

t ance ,　and　　Ｃ３　　is　　the　　gate　oxide　　capacitance,　excluding

drain-gate　capacitance. The　value, dQp /dt　i s　related　to　the

two　components　of　Fowler-Nordheim　current・Ｊ（Ｅ）・３ｓ　fo ｌｌows,

= S,J(£1)－５ノ(£2)

＝小柳９(一
孕

)－ｓｏＡＥ０ｅｘｐ(一孕)，

8jt/z(t)R '

- ７１ －

(4.4)

(4.5)
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Å゛フココ‾ﾀ　£Oニマ，

where　　all　　constants　　have　　physi cal　　meaning　and　numerical

values　that　are　wel 1　understood.　　The　parameters,　s, ，　and

Sj, are　the areas　of　the　thin　oxide　on　the　drain　and　on　the

control　gate ,　respect ively.　　The　constants,　Ａ　and　Eo were

obtained　by　the　measurement　of　the　thin　oxide　capacitors　as

９．９゛１０-６Ａ／Ｖ２．ａｎｄ　２．８゛１０８Ｖ／ｃｍ．Ａｔ　the　beginning　of　the　erase

operat ion,　E,　　is　extremely　larger　than　Ｅ２ ， as　this　EEPROM



structure　has　been　generally　desi gned as　Ｃ２〉〉c,　＋　Ｃ３．　and

Qf = o・　Then, the　current　through　the　CG　can　be　neglected, ｏ「

Ｊ（Ｅ２）＝Ｏ・　Under　this　　conditions,　Eqs .　(4.1)-(4.4)　　can　be

solved･　analyt ically,　and　　&ｖｔｈ　at　　the　erase　t ime ,　te ，　is

given　by.

△巧｡＝焉－
jlC7'£0

-
Ｃ2

ぶ1Å£OQ £nCjdi
回于う7?L十ｅｘp二昔jﾃL)]‾1 (4.6)

This　　　equat ion　　　indicates　　　that　　　＆Ｖ廿ｌ　　　would　　　approach

asymptot ical ly　to　Vc ，　if　the　erase　t ime ,　te ，　infinitely

increased.　However,　the　　stored　　charge　　inj ected　　by　　the

tunnel ing　from　CG　suppresses　the　FG　voltage　lowering, as　Ｅ２

becomes　comparable　to　E, ．　Therefore,　l^Vth　i s　cons idered to

be　saturated　at　ａ　certain　t ime, ts,　when　ｄＱＦ／ｄｔ＝０，　０ｒ，

゛lj(£1) ニり/(£2) (4.7)

It　　is　to　be　noted　that　because　of　the　exponent ial　　like

nature　of　the　funct ion,　J(E).　ａ　large　relat ive　change　in

current　　corresponds　to　ａ　relat ively　smal 1　change　in　the

electric　field.　Even　though　we assume　that　Eq. (4.6)　is

sat isfied　under　the　　condit ion　of　E,　　＝　　Ｅ２，　the　　relative

error　is　only　２％　of　the　real　　solut ion, as　long　as　the

rat io, So/s,　is ranging　from　ｌ　to　10.1ｔ　was　easily　V e ri fi -

ed　by　numeri cal　analysis .　Therefore, from　Eqs .　(4.1)-(4.4),

the　maximum　threshold　voltage　shift, I^Vthijχ,is　written　as ,

△‰｡－ ＝焉［1－
Cｊｄ１
-
C2(jl十d2)

-

］

７２ －

一

一 ヨ・（1－
2

）

(4.8)
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-
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The　ｔime ．　ts，　when　i^Vih　equals to　ａｖｔｈ瞭，　is　calculated　from

Eq （４．６）ｔｏ　be.

　　　Cfdi

ら＝

ら

W（
£O(d1十心)

-
）

X［1 ― exp［

≪１
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(4.9)
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］

(4.11)

SiＡＥ0

Taking　accounts　of　the　following　necessary　condit ions　for

the　tunnel ing,

一

一

Cjc?i

siAEq

CI十C3

-

The　　second　　term　　of　　Eq.　(4.9)　i s　　assumed　　to　　be　　smal1

Consequently, t^　is　approximately　given　by.
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From　Eqs.　(4.8) - (4 . 10) , we　can　summar i ze　the　useful　char-

acteri st ics　of　single　polysi1 icon　EEPROM　cells.　'^Vu.BX　i s　de-

termined　by　Vc ， and　Ｃ２ ／（ＣＩ＋Ｃ３），　and　it　is ・almost　independ-

ent　of　the　thin　oxide　thickness.　Larger　ratio　of　Ｃ２ ／（ＣＩ＋Ｃ３）

gives　　larger　　maximum　　threshold　　shifts.　The　　erase　　t ime

depends　on　the　ratio, d, /Vc ， exponentially. It　i s　necessary

to　derease　this　ratio　in　order to　reduce　ts ．　　After　the

erase　t ime　exceeds　ts.　f^Vth.　and　FG　voltage　keep　constant ,

which　will　prevent　these　EEPROM　cells　from　over　erasing.

So, the　control　of　the　threshold　shift　i s　easier .　In　addi -

t ion ,　if　the　control　and　the　drain　thin　oxide　regions　are

formed　simultaneously, the　ratio, Ｃ２／（Ｃ，＋Ｃ３），　is　determined

by　the　cell　layout　and　i s　hardly　affected　by　the　process

fluctuat ion.



The　　threshold　　shifts　　in　　the　　erase　　operat ion　　as　　ａ

funct ion　　of the　　erase　　t ime　　were　　simulated　　under　　the

condit ion　　of　　ｄｌ°83A.　Ｃ２/(Cl+Cg)=5,　tc =2ms,　for　　several

values　of　the　control　gate　voltages, as　shown　in　Fig.　４．３・

The　calculat ion　results　in　case　of　neglecting　the　tunnel ing

effects　between　the　CG　and　FG, the　case　of　the　conventional

double　polysilicon　cells,　are　also　shown　in　Fig.　4.3.　　＆ｖｔｈ

saturates　at　1ms　, under　ａ　１５ｖ　applied　voltage, which　could

be　predicted　from　Eq.　(4.11)。

　　　　Consequently,　even　if　it was　possible　for　the　doub 1 e

polysi1 icon　cells to　have　the　same　capacitance　rat io　in　ａ

reasonable　cell　area ,　single　polysi1 icon　EEPROM　would　have

no　drawbacks　　as　far　as　the　erase　t ime　　specificat ion　of

around　1ms　is　taken .　The　erase　time　has　ａ　tendency　to　be

shorter,　as　　more　　bytes　　are　　integrated　　on　　ａ　　chip .　As

indi cated　the　cell　　1 ayout　　in　Fig.　4.1,　one　of　the　most

dominant　　factors　　for　　the　　cell　　size　　reduct ion　　is　　the

dist ance　between　the　CG and　FGMOS. The　threshold　voltage　of

the　　field　　transistor　　must　　be　　larger　　than　　the　　maximum

appl ied　voltage　to　FG ． As　it　i s　limited　by　the　equi1ibrium

condit ion　of　the　both　side　tunnel ing　current as　indicated

in　Eq.　(4.7),　the　value　to　be　guaranteed　is ,　at　most ,　ａ

half　of　the　applied　voltage　plus　some　margin.　　Therefore,

the　distance　between　the　active　regions　is　not ｓ０　large ,

and　does　not　sacrifi ce　the　cell　size .　So ,　ｉｔ｀　is　concluded

that　　these　　single　　polysi1 icon　　layout　　in　　Fig.　４．１　　are

suitable　for　the　high　density　EEPROM　cell 。
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Fig. 4.3　Simulat ion　results　of　the　threshold　shift　in　the
　　　　　　　　　erase　operation,in　case　of　neglecting　the
　　　　　　　　　tunneling　effect　through　the　di ffused　control　gate
　　　　　　　　　(thin　line), ０ｒ　including　the　effect (fat　line) .
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４。２．２　Program　Operat ion

　　　　The　program　chracteristics　can　be　obtained　by　the　same

procedure　as　the　erase　operat ion,　except　for　count ing　the

deplet ion　region　effect .　Under　the condit ions　of　Vc=O.　and

Vd °VpP.　the　　FGMOS　　is　　driven　　into　　an　off-state ．　So,　the

deplet ion　region, which　shares　the　applied　voltage　with　the

thin　　oxide ,　is　　built　　and　quite　　dominates　the　　tunnel ing

current　　flow.　The　　simple　　deplet ion　　region　　approximat ion

gives　the　effective　applied　voltage　to　the　thin　oxide , as

follows,

VＤ‘＾ｆｆ 一

一

-β＋赤狐蕩‾石

　　　２
β＝

qＫ，ｄ?Ｎｎ

一

2fμo
(4.12)

Figure　４．４　shows　the　effect ive　voltage　appl ied　to　the　thin

oxide　as　ａ　f uncion　of　the　impurity　concentration　below　the

thin　oxide .　It　indicates　that　even　if　ｔ!le　N-type　impurity

concent rat ion　around　１０２０ｃｍ-（３　is　used,　which　is　as　same　as

that　of　the　NMOSFET's　source　and　drain,　the.voltage　drop

across the　depletion　region　is　over　１０％。

　　　　In　the　program　operat ion ・ E,　and　Ｅ２　are　given　by ・

£1
　(C2十C3)ＶＤ、ｅｆｆ十Ｑ。
－

‾　　　　　　Cjdi
£亘丿昌ﾃ堕 (4.13)

As　　the　　tunnel ing　　effect　　through　　the　　CG　　is　　ｎｅｇ！igible

initially, the　　threshold　　voltage　　shifts,　(^Vth　　at　　the

programming　t ime, tp, is　given　by

△‰＝
Cj-di （C2十C3）ＶＤ、ｅｆｆ十Ｃ ｉＶｔi

’Ｊ　(4.14)
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hence ,　Vt.　is　the　initial　threshold　shift　at　the　beginning

of　the　programming, or　the　threshold　vol t age　after　erasing.

The　m i nimum　threshold　shifts, I^VthM　and　the　saturat ion　time,

ts ，　are　approximately　obtained　by　the condition　of　ＥＩニ　Ｅ２，

as　fo1 lows,

△ｙ，
　ＶＤ､ｅｆｆ
一一

th　,ｍｉｎ－こ

lｎし,�z
~

~ (Z＋

（

－1）　ら
一

一

Cjd1　　　　2£Ojl
―TTT- exp―

ＳｉＡＥＯ　　^D,ef

　　　　　　　(d1°心)．

　　　　　　£OC7'j1

(C2十C3)ＶＤ球ｆ十CiVti

－７７１－

(4.15)

(4.16)

Ci － C3
-
Ｃ2

The　above　equat ions　indicat e　that　in　order　to　increase　the

absolut e　　value　　of　　'^VthM.　and　　to　　make　　ts　　short ，　it　　i s

necessary　to　increase　the　ratio　of　Ｃ２ ／（ＣＩ－Ｃ３），　and　ｖＤ朗／Ｅｏ，

whi ch　are　similar　to　the　erase　operation.　The　value,　Vt≫.

affects　neither　to　＆ｖｔｈＭ　nor　to　ts 。

　　　　Using　　the　　Ｅｑｓ．（４．６）　and　(4.15) ,　the　　erase　　and　　the

program　　time　　can　　be　　compared .　The　　critical　　erase　　and

program　t ime ,　t c Bit･　and　ｔＰａｉい are　defined　as　the　t ime　when

the　var i ab1e,　ｔ　becomes　large　enough　and　inf1uences　i^Vth

cliangings.　These　are　equivalent　that　the　first　t erm　of　ａ

dominater　becomes　the　same　order　of　the　second　one. Then,

£OCｒｄl
In^ｐ
，ｃｒitこａ十

C2歿

where　the　common　t erm ,α　i s　independent　of Vc　or　Vneir-　ＳＯ。

if　we assume　that　ｖｃ゛　ＶＤｅ∬- tpua　i s　smal1er　than　ｔ。(jjt, because

of　the　terms　of　the　off-state　gate　capacitance, C,　and　Vt,.

Therefore,　by　adjust ing　the　　impuri ty　concent ration　below

the　thin　oxide , one　can get　the　same　threshold　shifts　in

erase　and　programming　within　the　same　operat ion　time, which



might　provide　the　wide　threshold　window　result ing　in　the

easy　data　detect ion.

４。２．３　Transient　Analysis

　　　　In　order　to　apply　the　single　polysi1 icon　cell to　the

real　memory,　the　rise　and　fall　t ime　effects　on　the　cell

characteristics　　should　　be　　studied.　　By　　the　　transient

calculation　of　the　erase　and　program　operat ion,　the　wave

forms　of　the　float ing　gate　voltage,　l^Vth.　and　the　tunnel ing

current　through　the　thin　oxide　are　obtained　as　shown　in

Fig.　　4.5.　This　simulat ion　includes　all　parasitic　effects

caused　by　the　tunnel ing　through　the　control　gate　and　the

bui1t-in　dep1et ion　region.　Naturally　the　tunnel　current　has

ａ　peak　at　the　rising　edge　of　the　drain　and　control　gate

volt ages.　The　I^Vth,　and　the　peak　current　in　both　modes　as　ａ

funct ion　of　the　rise　time　is　shown　in　Fig.　4.6.　The　peak

current　gets　reduced as　the　rise　t ime　decreases, while　i^Vth

is　almost　independent　of　the　rise　time. The　rapid　change　in

voltage　results　　in　the　higher　tunnel　　current ,　which　may

cause　the　permanent　damage　to　the　thin　oxide, and　then　the

rapid　change　can　not　do　good　for　the　wider　l^Vth　window,

besides　the　shorter　erase　and　program　t ime .　０ｎ　the　other

hand, the　fall　time　did　not　affect　to　the　characteristics.

Then・　the　s imulat ion　indicates　that　ｌＳｖｔｈ　is　independent　of

the　rise　and　fall　t ime . So, the　previous　analysis　is　val id

for　the　invest igat ion　of　the　characteristics　for　the　single

polysi1 icon　EEPROM　cell ,　even　though　it　neglected　the　rise

and　fall　time　effects.
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4.2.4　Experimental　results　and　Discussions

　　　　In　　order　　to　　investi gate　　the　　characteristics　　of　　the

erase and　　　program　　operat ion,　　two　　　types　　of　　single

polysi1i con　　EEPROM　　cells,　which　　are　　already　　shown　　in

Fig. 4.1, type　Ａ，　and　type　Ｂ were　fabricated. Cell　Ａ　has　ａ

separated　tunnel ing　　elect rode　　from　the　　FGMOS　　drain.　The

drain　concent rat ion　can　be　chosen　to　be　lower　than　that

below　the　thin　oxide　(tunnel ing　region)　independent ly ．　By

means　of　dep1et ion　region　effects, the　breakdown　voltage　of

the　　FGMOS can　be　　designed　　to　　be　　high　　by　　reducing　　the

drain-gate　electric　field,　al lowing　tunneling　current　flow

through　the　thin　oxide .　Fi gure　４．７　shows　the　erase/program

characteristics　of　　cell　Ａ as　ａ funct ion　of　the　appl ied

voltages,　Vc ，　and　Vd ．　The　threshold　shifts　agree　with　the

s imu1 at ed　results, which　are　illustrat ed　by　ｓｏ］id　lines　on
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●

Fig.　4.7.　As　predicted　from　Eq.　(4.9), the　threshold　window

becomes　large, as　both　applied　voltages　and　the　capacitance

ratio　　increase.　Even　　if　　the　　minimum　　feature　　size　　was

appl i ed　　to　　the　　diffused　　control　　gate　　area ,　the　　ratio,

C2/(C, +C3) would　be　about　３．　utilizing　this　cell　st ructure,

the　ratios　of　５　ａｎｄ‘１０　can　be　achieved　with　４％　and　１４％

larger　cell areas　than　the　cell　with　ratio　3, respectively.

So, the　larger　cell　ratio　can　be　chosen　without　sacrificing

the　1 argcr　area　in　contrast　with　the　convent ional　doubl e

polys i1 icon　　cells.　　To　get over　５ｖ　threshold　window,　for

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ｑexample,　　the　　condit ions　　as　　ｄｌニ83A,　　Ｃ２ ／（ＣＩ＋Ｃ３）＝５，　　te，

ｔＰ°２ｍｓ・Vc ・ ＶＤ°１５ｖare　required　in　cell　Ａ．

　　　　Cell　Ｂ　has　the　tunnel ing　electrode　area　which　is　merged
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into　the　FGMOS　drain .　So .　it　realizes　smal ler　cell　size

than cell　　Ａ．　　Because　　of　　the　　thin　　oxide　　t ransistor

structure, its　conductance　was　observed　　almost　　twice　　as

larger　than　that　of　cell　Ａ，　in　the　same　FGMOS　dimension,

which　possibly　induces　the　higher-speed　sensing　capability・

In　addit ion, as　the　FGMOS　is　off　in　the　program, the　rat io

Ｃ２/(C,+C3 ) becomes　larger　than　the　erase　operat ion,　whi ch

makes　　l^Vth　　larger　than　cell　Ａ　in　program.　　The　threshold

shifts　of　cell　Ｂ as　a function　of　the　erase/program　time　is

shown　in　Fig.　4.8. To　get　５ｖ　thresho‘Id　window, about　１３ｖ　is

requi red　under　the　same　devi ce　parameters　as　cell　Ａ　in　Fig.

4.7.　　And　　the　　simulated　　results　　also　　agree　　with　　the

experimental　characteristics。

　　　　０ｎ　the　other　hand, however, cell　Ｂ　has　ａ　disadvantage,

caused　by　the　drain　structure　of　the　thin　oxide　FGMOS.　As

explained　above ,　in　order　to　raise　the　tunnel　current　from

the　drain　to　the　FG　in　the　program, the　highly　doped　drain

is　required.　Highly　concentrated　electric　field　appl i ed　to

the　PN　junct ion　below　the　gate　polysi1 icon causes　the　drain

avalanche　　breakdown　　volt age　　lowering.　　Therefore,　　this

leakage current possibly becomes comparable　　to　　　the

tunnel ing　current .　This　was　ｖｅｒ:ifi ed　by　the　measurements　of

the　thin　oxide　transistor　as　shown　in　Fig.　4.9.　As　the

drain　voltage　is　rai sed　under　the　condit ions　of　both　the

source　and　gate　biases　are　zero, the　drain　1 eakage　current

i s　divided　into　two　components.　One　i s　the　gate　current

resulted　from　the　thin　oxide　tunneling　effect, and　another

i s　the　substrate　current　caused　by　the　avalanche　breakdown.

- ８２ －



The　drain　impur i ty　concentration　and　gate　oxi de　thi ckness

were　1020cm 3　and　83A,　respect ively,　the　same　condit ions　as

1''i g.　4.8.　It　is　shown　that　the　substrate　current　is　always

larger　than　the　gate　current　with　this　devi ce　parameters.

It　　means　　that　　the　　high　　voIt age　　generator　　for　　the

programming　current　has　to　supply　the　substrate　current ,

al so .　In　use　of　cell　B, the　internal　high　voltage　generator

shou Id　provide　1000　t imes　larger　current　than　i n　use　of

ce J１　Ａ　in　order　to　achieve　the　single　５ｖ　programming, which

results　in　tremendous　area　penalty　for　1 arger　charge-pump

capacitance　as　the　maximum　usabl e　osci1lator　frequency　in

IC　is　limited.　However ,　it　　is　to　be　noted　that　in　this

compari son,　the　drain　profile　and　the　oxide　thickness　are

assumed　to　be　same. By　relaxing　the　electric　field　between

the　　subst rate　　and　　the　　drain,　which　　i s　　accomplished　　by

opt imizing the　　drain　　impurity　　profi1e,　　the　　substrate

current　can　be　reduced. On　the　other　hand, the　gate　current

increases　by　making　the　oxide　thin .　So,　the　difference,　３

order　of　magnitude, may　not　be　kept　in　future　technology.

　　　　There　　is　another　problem　which　should　be　taken　into

account　in　use　of　cell　Ｂ．　Both　the　thin　gate　oxide　and

highly　doped　drain　structure　as　are　used　for　cell　Ｂ， are

ｌiable　to　generate　the　hot　electron,　when　both　the　drain

and　　gate　　are　　biased　to　　high　　voltage.　　The　　mechanism　　is

ｕｔｉ］ized　for　the　UV-EPROM　programming.　　So ,　the　drain　and

the　CG　ｖｏ］tage　in　the　read　operat ion　should　be　designed　to

be　lower　enough so　as to　avoid　the　read　disturbance　(soft

write) .

－８３ －
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　　　　Figure　4. 10　shows　the　endurance　characteristics　of　both

types　of　cells.　　It　　indicates　that　both　satisfy　10^ cycle

speci ficat ion,　which　has　been　claimed　by　･the　convent ional

doubl e　polysi1 icon　cells。

　　　　Table　４．１　shows　the　compari son　between　cell　Ａ　and　Ｂ．

There　　is　　much　　trade-off　　between　　cell　　Λ　　and　　Ｂ，　or　　the

trade-off　between　the　fabr i cat ion　and　desi gn　difficulties.

The　choi ce　depends　on　the　available　techno logy　in　the　LSI

generat ion.

Tab. 4.1　Compari son　of　devi ce　performance　between　cell　Ａ
　　　　　　　　　and　cell　Ｂ．

item cell　Ａ cell　Ｂ better

Ce目size ９０μｍ２ ７０μｍ２ Ｂ

No. of transistors ２ ２ sane

Read Current

(PL=2.5V. WL=5V) １００μＡ ２００μＡ Ｂ

△Vth

(Vpp=13V. t=iBS) 4. 2V ６．０Ｖ Ｂ

Endurance ＞１０５ ＞１０ｓ sane

Programming Current 0. 1 n A ０．１μＡ Ａ

Soft-Write Inmunity high 10W Ａ

- ８５ －



４．３　Cell　Structure　used　for　the　256Kbit　EEPROM

　　　　Based　on　the　study　in　the　section　2, type　Ａ　was　decided

to　be　suitable　for　the　256Kbit　EEPROM. The　cell,　which　i s

shown　again　in　Fig.　4.11, was　named　DIFLOX　(DIFfused　Layer

cont rolled　float ing　gate　type　cell　with　thin　ｏｘｉｄｅ）．　　The

equivalent　　circuit　　is　　shown　　in　　the　　same　　figure.　The

capacitance　　ratio,　Ｃ２ ／（ＣＩ＋Ｃ２＋Ｃ３）　is　mainly　determined　by

the　　　thin　　　oxide　　　area　　　rat io
as both　　were formed

simultaneously,　and　　is　designed as　0.83. The　　equivalent

circuit　of　the　ＤＩＦＬＯχ　cell　array　configurat ions　is　shown　in

Fig 4.12.　The　　program　　line,　PL,　is　　connected　　to　　the

diffused　　control　　gate　　via　　pass　　transistors, which　　are

cont rolled　by　the　word　line.　It　is　to　be　noted　that　the　Ｎ゛

region　of　　the　　control　　gate　　is　　common　to　only one　byte

(eight　　cells) .　The　Ｎ゛　implantat ion　dose　for　this　region

must　be　chosen　carefully. A　lower　concentrat ion　suppresses

the　　effect ive　applied　voltage　to　the　thin　oxide　　in　the

negat ive　gate　bias　condition, while　ａ　higher　concent rat ion

lowers　the　barrier　height　of　the　thin　oxide［１１］．　Under　the

optimized　concentrat ion　appl ied　to　DIFLOχ，　the　resi st ance

and　the　junct ion　capacitance　of　the　Ｎ゛　control-gate region

were　measured　to　be　２０ｋΩ　and　14fF,　respect ively.　The　RC

time　constant　is　calculated　to　be　lower　than　Ins .　So .　the

delay　　caused　　by　　this　　diffused　　1 aver　　is　　not　　ａ　　dominant

factor　on　the　access　t ime。

　　　　To　　reduce　　the　　cell　　area　　of　　DIFLOX,　the　　isolat ion

between active regions　　　is　　　one　　　of　　　the　　　import ant

technologies .　Ａ　new　isolat ion　technology,　SEPOX　［40] ,　was

- ８６ －
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applied　to　the　cell,　which　can　realize　ａ　field　distance

between　　the　　act ive　　regions　　as　　narrow　　as　　the　　minimum

dimension　determined　by　the　photo-etching.　　In　addit ion　to

this　technology,　ａ　high　voltage　st rucure　was　contrived　to

perform　　the　　erase/programming　　funct ion.　Figure　　4. 13(a)

shows　the　cross　section　vi ews　of　DIFLOX, along　the　lines　of

a-a b-b' ,　and　　ｃ－ｃ’　in　　Fig.　4.11.　As　　shown　　in　　Fig.

4.13(a), the　high　concent rat ion　Ｎ゛　below　the　thin　oxide　was

covered　　with　　ａ　　lower　　doped　　zone　　of　　0.2um　　thick.　This

structure　　improves　　the　　breakdown　　voltage　　of　　the　　PN

junct ion.　In　order　to　opt imize　the　distance　between　the　Ｎ゛

cont rol　　gate　　and　　the　　drain ,　the　　field　　inversion　effect

under　the　float ing　gate　should　be　count ed. By　defining　the

turn-on　voltage　as　the　gate　voltage　at　which　the　leakage

current　　exceeds　　lO^oA/um　under　ａ　drain　bias　of　　20V,　the

field　turn-on　voltages　as　　ａ　funct ion　of　the　　1 ength are

measured　as　shown　in　Fig. 4.14. It　i s　indi cated　that　ａ　2um

field　length can　guarantee　the　１５ｖ　erase/program　operat ion.

To　el iminate　the　1eakage　current　from　the　drain　regions　of

the　　select-gate　　and　　float ing-gate　　t rans i stors　　to　　the

subst rate　due　to　the　avalanche　breakdown,　the　source　and

drain　of　the　select-gate　t ransistors　were　doped　with　ａ　low

impurity　concent rat ion　of　10"cm^, as　shown　in　Fig. 4.13(b).

The　value　is　about　one　order　of　magnitude　lower　than　the

usual　lightly　doped　drain(LDD), used　for　1 .2um　NMOS　FET　for

５ｖ　　circuits　［43].　For　　the　　contact　resi stance　reduct ion

between　　the　　aluminum　　and　　the　　Ｎ-　　region,　ａ　　high　　dose

implant at ion　of arsenic　was　carried　ｏ１!ｔ　through　the　contact

－８８ －
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holes .　This　self-aligned　format ion　of　the　di ffusion　area

cont ributes　to　the　cell　area　reduction. Only　the　source　of

the　float ing　gate　transistor　was　formed　by　Ｎ゛ ， as　is　used

for　５ｖ　circuits.　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’

　　　　For　the　design　of　the　peripheral　circuits, the　overal 1

characteristics　of　the　cell　array　of　Fig.　4. 12　should　be

analyzed.　　The　Vth　shift　of　DIFLOX　cell　in　the　erased　and

programmed　state　as　ａ　funct ion　of　the　selected-gate　voltage

is　shown　in Fig.　4.15.　The　thin　oxide　thickness,　d, .　is

85A, and　ａ　pulse　of　１５ｖ　height　and　2 ms　width　is　provided　to

the　program　line　or　bit　line. The　Figure　indicates　that　the

word-line　　should be　　elevated　　over　　２０ｖ　to　　eliminate　　the

select　gate　transistor　effect on　the　wide　threshold　window.

This　high　voltage　can　be　achieved　in　the　strucure, shown　in

Fig 4.14,　　as　it　　is .　However,　it　　is　safer　to　take　some

margin,　whi ch　　has　　already　　taken　　for　　the　　cont rol　　gate

design. So, heavy　channel-stop　ion　implantat ion　was　carried

out　between　the　select　gate, as　shown　in　Fig. 4.13(c)。

　　　　The　read　current　measured　under　the　conditions　that　the

program　line, bit　line　and　word　line　are　2.5, 2.5, and　５Ｖ，

respect ively,　exceeds　　lOOuA　　in　　the　　conduct ive　　st at e　　by

employing　　１ 。4um　　gate　　1 ength,　in　　spite　　of　　the　　series

connect ion　of　two　high　voltage　transistors.　The　endurance

characteristics　of　DIFLOX　are　shown　in　Fig. 4.16. Although

it　uses　1 arger　thin　oxide　area　than　the　convent ional　double

polysi1 icon　cells, no　characteristics' degradation　could　be

observed　up　ｔ０，１０５　erase/program　cycl e .

The charge retent ion characteristics

９０ －
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drast i cally　degraded,　if　ａ　thin　oxide　thickness　of　below

６０χ　were　used,　because　of　the　direct　tunnel ing　effect　of

ｏχide However, up to the　　thi ckness,　　the　　retent ion

characteristics　are　mainly　dominated　by　the　barrier　hei ght

of　polysi1 icon　oxide, surrounding　the　float ing　gate, rather

than　that　of　thin　oxide［１･１］．　So,the　cell can　guarantee　the

same　charge　retent ivity　as　the　convent ional　uv　EPROM　cell。

　　　　The　microphotograph　of　the　DIFLOX　cell　array　is　shown

in　Fig. 4.17. The　node　labels　correspond　with　those　of　the

equivalent　circuit　i1 lust rated　be low.　WL,　PL.　and　ss are

the　word　line, program　line, and　cell　source, respectively,

which　have　already　appeared　in　Fig.　４ 。１２．　Bj　(i=O,l 7)

means　a bit-line　connected to　the　sense　line　Si　　via　the

column　selection　transistor, as　shown　in　Fig. 4.12.
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４，４　Open　Bit-line　St met lire

　　　　In　order　　to　　compensate　　the　　large　　bit-]

capaci t ancc, an　　open ｂｉｔ一一line scheme　　　which　　has　　been

ａ］ready　used　for　current　DRAM　design, has　been　improved　and

appl icd　しｏ　the　EEPROM.　The　block　diagram　of　the　memory　in

read　operation　is　shown　i n　Fig.　4.18.　The　cell　array　i s

divided　　into　　left　　and　　right　　hemispheres,　and　　the　　sense

amp 1i f i crs　are　located　be twecn　them. Every　bit　ｌ inc　has　２５６

cells　　and one　dummy　　cell .　　When　　しhe　　memory　　cell on　　ａ

hemisphere　i s　selected, the　dummy　cell on　the　other　side　i s

select ed　as　ａ　reference.　The　cell　periplieral　circuitry　in

the　read　operation　i s　shown　in　Fig. 4.19. At　the　transition

edge　of　the　address　input　signals, the　precharge　pulse ,ΦΓＲ

IS　generated　internally.　　It　precharges　bit-line　pairs　and

tliei r　　corresponding　　sense-amplif ier　　nodes ,　and　　equalizes

them　simultaneously. The　success ive　clocks　tri ggered　ｂｙ･φΓＲ，

cont ro1　ａ１１　０ｆ　the　reading　procedure　as　fol lows.　In　the

period　of　the　prechrge,　the　bit　1 ines　are　raised　to　Vdd　－

Vth-　The　1 eve 1　is　est imated to　be　2 .5V　by　the　body　effect　of

NMOS　FET. All　word　lines　including　the　dummy　cells' are

I)i a s e d　to　zero .　When　Φ限　goes　low, the　selected-cell　and　the

dummy-eel 1　word　lines　are　raised　simultaneously.　Ｓ０，　both

bit-line　1 evels　begin　to　fall　gradually,　according　to　the

conductance　of　the　selected　and　dummy　cells. As　no　pul1-up

devices　　are　　act ivat ed the 1 evel･　　variat ion　　in　　this

free-running　state　i s　expected　to　be　fast .　In　addition, the

bit-line　parasitic　capac i tance　equal Jy　cont ri butes　to　the

fall　time　of　both　bit-lines.　After　an　appropriate　period,

－９５ －



Φp　goes　low ,　and　then　Φ５１　goes　high.　In　other　words ,　the

sense　amplifiers　are　act ivated　with　PMOS　flip-flops　first

and　NMOS　second .　The　bit　ｌine　data　are　boosted　by　them ．

Finally,ΦTR　goes　low,　and　the　bit-lines　are　isolated　from

the　sense　amplifiers.　In　the　quiescent　state　ΦＵ　is　high .

Ｓ０，　bit-lines　are　biased　to　zero　in　order　to　eliminate　the

idle　current　and　to　avoid　cell　data　destruct ion　by　noise .

As　the　voltage　of　the　program　line (PL) shown　･in　Fig.　4.12,

keep ing　about　　2.5V　during　the　　read　operat ion,　transfers

through　　two　　pass　　transistors　　control led　　by　　the　　column

select ion, Yi　and　the　word　line　select ion, Xj ， 2. 5V　bias　is

appl ied　as　ａ　Vrd　shown　in　Fig. 4.19. The　bias　i s　provided　to

the　　control　　gate　　of　　８　　selected　　cells.　These　　internal

tiraings　of　read　mode　were　verified　by　the　electron　beam

tester, as　shown　in　Fig.　4. 20, although　the　voltage　levels

are　not　correct　because　of　the　measurement　disturbance　by

the　nei ghbor　pattern's　potent ial。

　　　　It　is　important　for　open-bit-line　scheme　to　synchronize

the　bit-1ine　signal　variat ion　associ ated　with　the　word-line

delay　to　the　act ivat ion　of　sense　amplifiers. The　delay can

be　est imated　by　assuming　256kbit　cell　array　to　be　divided

into ４ blocks The parasit i c　　word-line　　capacitance

including　the　gate　and　the　subst rate　is　0.85pF,　and　the

resi stance　between　both　ends　is　４！ｋΩ．　The　worst-case　RC

delay　is　calculated as　35ns ,　result ing　in　about　1.0ｖ　of

bit-1ine

ampli fi ers

changing・ Ｓ０，

was

ａ　　scheme　　of　　distributed　　sense

appl ied　　as　　shown　　in　　Fig.　　４ 。１９． The

act ivat ion　of　sense　ampli fiers　is　designed　to　depend on　the

- ９６ －
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Fig. 4.20　Monitored　waveforms　of　internal　nodes, obtained　by

　　　　　　　　　　the　electron　beam　tester, s。　and　Si　are　two　nodes

　　　　　　　　　　of　ａ　sense　amplifier,
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　　　　　　　　　　output　signal　before　　the　final　buffer. The　1 eve] s
　　　　　　　　　　are　incorrect,not　only　absolutely,but　relat ively,
　　　　　　　　　　because　they　are　influenced　by　the　electron
　　　　　　　　　　scattering　of　the　neighbor　patterns　in　the　LSI .
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dist ance　from　the　word　line　drivers, by　adjust ing　the　gate

capacitance　and　the　ｌ ine　res i stance ．　It　is　accomplished　by

making　the　word-line　　and　　the　　sense　　amplifi er　　activat ion

］ine　equivalent or　have　same　loads.　This　enables　the　bit

］ine　data　to　be　1 at ched　just　at　the　t ime　when　the　voltage

di fference　reaches　an　appropri ate　1 evel, wherever　it　may　be

located.　It　also　suppresses　large　peak　current　caused　ｌ）ｙ

the　sense　amplifier　act ivat ion, and　makes　it　broad。

　　　　It　is　necessary　for　the　non-volat ile　memori es　that　the

logical　　data　　coincide　　with　　the　　physi cal　　data ,　which　　is

different　from　the　DRAM　design. The　necessity　also　owes　to

the　attribut ion　of　EEPROM　eel ｌ　architecture ， that　is, only

programming　can　be　performed　select ively,　whi le　DRAM　cell

can be written both　　”１”　　to　　”Ｏ”　　and　　”Ｏ”　　to　　”１”

individually.　Therefore, the　final　output　data　are　inverted

on　the　buffer ,　if　it　comes　from　the　left　hemisphere, while

the　data　from　the　ri ght　hemi sphere　comes　out as　it　is. So,

the　data　in　the　chip　cl ear　state, which　i s　defined　all　the

cells　in　positive　threshold　shift, correspond　to　all one .

－９８ －



４．５　Erase/Program　Control　Circuits

　　　　The　page-mode　programming　gives　one　solut ion　to　reduce

the　erase/program　（Ｅ／Ｐ）　t ime .　This　feature　appl ied　to　the

256kbit　EEPROM　al lows　programming　up　to　１６　bytes　(128　bits)

simultaneously.　The　　scheme　　fits　　into　　the　　open-bit-line

structure,　since　the　flip-flop　which　acts　as　ａ　bit-1ine

sense　　amplifier　　in　　the　　read　　mode　　plays　　ａ　　role　　of　　ａ

temporary　storage　for　programming　data ,　as　shown　in　Fig.

4.21. Therefore, the　data　can　be　written　in　almost　the　same

timing　as　ａ　convent ional　　SRAM.　The　timing　chart　of　E/P

procedure　is　shown　in　Fig. 4.22.

　　　　The　　erase/program　　funct ion　　is　　ｅχplained as　follows,

using　Figs. 4.21, and　22. The　"pump" means　the　high　voltage

generator,　or　the　charge　pump ,　whose　characteristics　will

be　given　in　the　next　paragraph. Once　the　chip　detects　the

　　　　　　　　　　　　　　-write　enable ,　WE,　going　low,　all　the　sense　amplifiers　are

act ivated　　and　　isolated　　from　　the　　bit　　1 ines　　by　$TR.　The

programming data are loaded to the latches (sense

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　-amplifiers)　successively,　during　the　low　WE.　If　the　time。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　-lOOus, lapses　without　any　low　WE　inputs, the　chip　goes　into

the　erase　state　automat ically.　In　the　erase, the　bit-lines

are　biased　to　zero　by　Φaii-　And　both　the　program　ｌ ine　（ＰＬ）

and　selected ・word-line　are　raised . As　ａ　result,the　control

gates　　of　　the　　selected　　eight　　cells　　are　　elevated to　ｖＰＰ･

Consequent ly ，　the　electrons　are　injected　into　the　float ing

gate ,　and　selected　cells　get　into　the　erased　state.　Ｎｅχｔ，

the　　chip turns　into　　the program.　　ΦIR　goes　high　and　the

stored　data　are　transferred　to　the　bit　ｌ ines.　The　charge

－99 －



Fig. 4.21　Cell　peripheral　ci ruit ry　in　erase/program
　　　　　　　　　　operation.
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Fig.　4 .22　Timing　chart　of　the　page-mode　programming　and　the
　　　　　　　　　　data　polling.
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pumps　elevate　bit-lines　of　logical　high　(5V).　to　ｖｌ？, whi1e

the　bit-1ines　of　logical　low　（ＯＶ），　keep　ov　1 eve 1 ,　because

the　　drivabi1ity　of　　charge　　pumps　　is　　sufficient ly　smaller

than　that　of　the　pul1-down　latch　transistors. As　the　PL　is

biased to zero , the　　programming　　is　　performed on　　the

corresponding　　cells.　　Only　　in　　the　　drain　　voltage　　raised

cells, the　stored　float ing　gate　charges　are　released　to　the

drain.　As　each　byte　storage　has　one　addit ional　flag　1 at ch

which　is　set　when　the　data　is　loaded, the　E/P　procedure　i s

performed　only　on　bytes　that　are　actual ly　being　programmed。

　　　　The　data　poll ing　function, also　shown　in　Fig. 4.22,　i s

accompli shed　by　transferring　the　stored　data　to　the　output

through　sense　1 ines　during　the　E/P　state ,　if　the　output

　　　　　　　　-enable, OE,　i s　low. As　ａ　result, the　data　are　read　inverted

from　the　data　to　be　stored. After　the　programming　finishes,

the　reading　procedure　automat i cal ly　starts ,　and　ri ght　data

are　sensed　and　stored。

　　　　The　　timing　　circuits　　constructed　　by　　the　　switched-

capacitor　　technique　　take care　　of　　the　　complicated　　E/P

procedure.　This　t echnique　i s　widely　appli ed　to　recent　MOS

analog　　circuits　　such as　digital　　f i lters　［4,40,41].　The

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　-lapse　of　the　lOOus　writing　time　for　successive　WE　pulses　is

control led　by　the　ΦSBRI　generator　ci rcui t as　depicted　in　Fig.

4.23. At　first, the　Vdd　should　be　over　４ｖ　for　any　erase　and

program　occurrance.　The　funct ion　is　necessary　to　avoid　the

unintent ional E/P　　by　　unstable　　voltage　　supply, or　　by

rnisoperat ion.　If　the　condit ion　i s　satisfied, P 　goes　high.

　　　　　　-Next ,　the　WE　(Write　Enable) comes .　The　rising　and　falling

- １０１ －
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edges　of　the　first　WE　pul se　generates　two　cont rol　signal

generat ion　of　　"Write　procedure　INitiate".　pulse ,　Φ川，　and

"start　COUNTer"　pulse ,　Φ［HIKI．　The　pulse ,　Φ罰ｌ，　initiates　the

status　flip-flops　such as　flag　latches　incorporated　with

each　･byte. The　clock ,Φ剛町, activates　internal　osci1lator　of

１０　MHz　and　rai ses　VlT　by　charge　pumps. This　basic　clock　goes

to　some　high　voltage　pumps ,　and　makes　them　ready.　It　also

generates　non-over lap　pulses ,　Φｌ　　and　Φ２．　The　operation　of

the　ΦSRRI　generator　i s　explained as　follows.　Every　t ime　the

-
WE　pulse　becomes　high・　the　capacitor　c,　is　charged　by　the

transistor　To ， and　the　node　＠　in　Fig. 4.23　goes　to　high. If

　-"WE"　keeps　　low,　the　node　＠　falls　gradually　due　to　the

multiple　dischargings　by　the　smaller　capacitance　Co ． The　RC

time　　constant　　of　　this　　falling　　is　　calculated　　from　　the

switched　　capacitor　　theory as　　C, /fCo .　where　　ｆ　　is　　the

frequency　of　Φｌ　　and　Φ２．　At　last .　the　node　＠　reaches　the

turning　voltage Vt ，　of　the　next　inverter,　At　that　t ime ,

ゆSRRI　is　generated.　This　ΦSBRI　makes　ａ１１　E/P　ci rcuits　active

and　init i ates　the　second　t imer　wh ich　controls　much　longer

t ime　for　K/P. The　ci rcuit　i s　shown　in　Fig. 4.24(a), and　the

wave　forms　of　nodes　are　i1 lust rated　in　Fig.　4.24(b).　The

second　　timer　　designed　　by　　ａ　　modi fied　　switched-capacitor

techni que　counts　milli-second　order　erase　and　program　t ime

using　within　the　reasonable　capacitance　occupied　si 1 icon

area .　　In　contrast　with　the　conventional　one ,　the　voltage

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－drop　through　the　discharge　capacitor　Ｃ２　　i s　determined　by

the　　conductance　　rat io　　of　　transi stors,　　Ｔ２　　and　　Ｔ３ ，　the

capacitance　　area　　was　　reduced　　to　　about one　　tenth　　in

103 -



comparison　with　the　convent ional　technique.　At　the　end　of

E/P,　　those　　t imers　　generates　　Φほ　　whi ch　　resets　　all　　the

f1ip-flops　in　the　ΦSBRT　genetator　as　shown　in　Fig. 4.23。

　　　　Figures　4 .25　and　4. 26　show　the　drivabi1ity　character-

i st i cs　　of　　the　　internal　　high　　voltage　　generator　　and　　the

pump ing　circuits.　To　provide　suffi ci ent　current ,　the　high

volt age　generator　shown　in　Fig.　4. 25　has　ａ　comparat ively

low　output　impedance. The　output　t erminal　i s　clamped　by　the

series　connect ion　of　diodes　for　regulat ion.　The　rise　time

of　this　high　voltage　does　not　affect　the　thin　oxide　stress .

０ｎ　the　other　hand, the　pumps　shown　in　Fig. 4.26, which　are

attached　to　every　bit　and　word　ｌ ine ， are　designed　to　have

relat ively smal 1 er　　drivabi1ity　　in　　comparison　　with　　the

parasitic　capacitance　in　bit-　and　word-lines,　which　makes

the　voIt age　rising　speed　s 1ower .　The　rise　time　was　measured

as　50us, whi ch　is　enough　to　reduce　the　thin　oxide　stress .
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４．６　Performance　and　Results

　　　　The　microphotograph　of　the　５ｖ　only　256kbit　CMOS　EEPROM

i s　　shown　　in　　Fig.　4.27.　The　　CO lumn　　decoder　　and sense

amplifiers/latches‘are　vertically　placed　at　the　center　of

the　　cell　　array,　whi ] e　the　word　line　decoder/drivers　are

located　　horizontally.　The　　large　　capacitance　　array,　the

component　of　the　high　voltage　generator　is　shown　at　the

right　　bottom　　side .　The　　die　　size　　is　　6.23大7 .33mm　　and　　is

packed　　into　　the　　DIP　　28pin　　standard　　package.　　It　　is

pin-to-pin　compat ible　with　the　current　256kbit　SRAM　[43］．

The　　chip　　contains　　several　　circuits　　which　　enable　　the

screening　of　the　chip. One　is　"cl ear", which　makes　all　the

cell　erase　state　at one　time. The　second　is　the　read　margin

check　which　enables　the　gate　voltage　of　the　cells　variable.

These　are　act ivated　by　providing　１２ｖ　to　appropriate　pins。

　　　　The　monitored waveforms　of　the　internally　generated　Vpp.

the　erase/program　control　signal ，　Φ［Ｐ，　and　the　input　write

　　　　　　　　-enab le , WE　are　depi cted　in　Fig.　4.28.　　The　dislocat ion　on

the　　center　　of　φＥｒ　shows　the　　changing　from　the　　erase　to

program　state .　　It　indicates　that　VfT　is　elevated to　２０　Ｖ，

and　all　the　timings　are　well-controlled　corresponding　to

the page-mode　programming.　　The　total　amount　of　the　erase

and　program　t ime　is　3.6ms/16byte　at　５ｖ　power　supply。

　　　　The　photograph　of　the　address　and　data　out　waveforms

with external　lOOpF　load　is　shown　in　Fig.　4.29. The　address

access　t ime　　of　　150ns　　was　　successfully　　obtained　with　　ａ

normal　５ｖ　voltage　supply.　The　act ive　power　dissipat ion　is

80mW.　Simi lar　to　the　other　CMOS　devices　the　act ive power
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di ss i pat ion　depends　on　the　read　cycle　time.　It　reduces　to

35mW　at　　ａ　　lMHz　　read　cycle,　and　drops　below　luW　at　the

standby　mode .　　　　　　　　　　　　　ヽ

The　characteristics　of　this　EEPROM　are　summarized　in　Table

4.2.

４，７　Summary

　　　　The　single　polysi1 icon　EEPROM　cell　was　useful　for　the

logic　　combined　　LSI ．　Now,　it　　i s　　verified　　to　　be　　qui t e

feasible　　for　　the　　high　　density　　standard　　EEPROM,　if　　the

st acked　area　of　the　diffused　cont rol　gate　and　the　float ing

gate　i s　reduced　by　using　the　thin　oxide　as　ａ　dielectric .

The　charge　loss　from　the　floating　gate　toward　the　cont rol

gate through　　the　　thin　　oxide　　does　　not　　affect　　to　　the

erase/programming characteristics,　as　long　as　the　threshold

voltage　shift is　within　５Ｖ．　Two　single　polysi1i con　ｃｅ］Is

have　been　proposed.　　However, as　long　as　the　　1 .2um　CMOS

techno］ogy　i s　appli ed, the　drain　thin　oxide　area　should　be

separated　from　the　float ing　gate　transistor,　although　the

cell　area　is　larger. Because, under　the　same　elect ric　field

between　the　　float ing　　gate　　and　　the　drain ,　the　　substrat e

current　is　1000　t imes　larger　than　the　gate　current, if　the

tunnel ing　　area　　coincides　　with　　the　　transistor .　　It　　is

difficult　　to　　achi eve　single　　５ｖ　　erase/programming　by　the

- １０８ －
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Fig.　4. 29　Osc i 1 lograph　of　the　address　and　data-output

　　　　　　　　　　waveforms　with　ext erna1　1 oads.

Tab. 4.2　Characteristics　of　５ｖ　only　256kbit　EEPROM

Organization

Operat ion

Techno logy

Minimum　gate　length

Gate　Oxide　thickness

Thin　Ox ide　thickness

Ｃｅｊ］size

Die　size

ｌ／Ｏ　interface

Address　Access　Time

Chip　Select　Access　ｔ ime

]･;rase/Program　Time

Act i ve　Powe r

standby　Power

I'acka ge

　　　　32kword大8bit

　　　　Ku ] 1 y　asynch ronous

　　　　(with　i n t e r n a 1　clocks)

　　　　N- wo］］CMOS

　(single　poly　＆　single　ＡＩ）

　　　　1. 4 urn

　　　　２５０Ａ

　　　　８５Ａ

　　　　86 .25um

　　　　7.33大6.23mm

　　　　TTL

　　　　150ns(typical )

　　　　150ns(typical )

　　　　3.6ins(typical)

　　　　(16byte　page)

　　　　80mW

　　　　35mW(lMHz)

　　　　luW

　　　　28pi n　DIP

(256kbit.　SRAM　compat i b1e)
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later one . However, the　　cho ice　　quite　　depends　　on　　the

available　technology。

　　　　Ａ　５ｖ　only　256kbit　CMOS　EEPROM　employing　ａ　new　single

polysi1 icon　cell,　DIFLOX,　has　been　successfully　desi gned

and　fabricated.　Ｅχploiting　1 .2um　design　rules,　and　1 .4um

gate　1 ength　for　the　high　voltage　transistors, the　cell　size

was　reduced　to　86.25um2. The　cell was　designed　to　eliminate

any　1 eakage　current　caused　by　the　junct ion　breakdown　and

the　field　inversion. The　cell, whi ch　offers　ａ　５ｖ　threshold

window　between　the　erase　and　program　state ,　allows　lOOuA

reading　current　in　the　conduct ive　state ． It　guarantees　over

１０Ｓ erase/program　　　cycles .　　By　　　using　　　the　　　page-mode

programming,　the　EEPROM　allows　successive　data　load　up to

１６　bytes　with　the　same　t iming as　an SRAM.　The　erase/program

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ｌ

i s　carr i ed　out　for　the　bytes　at　once　within　3.6ms. All　the

t imings　are　control led　by　several　kinds　of　clocks ,　all　of

whi ch　are　generated　internally　by　the　t imers　constructed　by

the　　switched　　capacitor　　technique.　　The　　improved　　open

bit-1ine　　scheme　was　　appli ed　　for　　the　　read　operat ion .　　By

using　　the　　distributed　　sense　　amplifier　　scheme　　for　　the

word-line　delay　compensation,　150ns　typical　address　access

t ime　　was　　obtained　　under　　80mW　ｌ power　　dissipat ion.　This

internally synchronous and externally asynchronous

architecture　　fits　the　page-mode　programming,　because　the

sense　　ampli fiers　　are　　also　　used　　to　　share　　the　　internal

storage　of　the　programming　data.　Due　to　the　CMOS　circuit

configuration,　the　　chip　　offers　　ｅχt remel y　　smal 1　　standby

power　dissipation.
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Chapter　５

Des i gn　of　an　App1icat ion　Speci fie　Memory　IC

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　for　LSI　Function　Test ing

５。１　Overview

　　　　Recently,　we　have　seen　an　explosion　in　the　development

of　　app1icat ion　　specific　　ICs,　(ASICs)　ｆｏｒ・use　　in　systems

ranging　from　computers　to　communicat ions.　This　increase　in

integrated　ci rcuit　designs　has　been　driven　by　the　improve-

ment s　　in　both　IC　technology　and　computer　tools .　However,

test ing　these　chips　ａ£t er　they　are　manufactured　remains　ａ

serious　problem.　As　more　　complicated　　funct ions　　have　been

integrated　in　one　VLSI　chip, the　cost　of　test ing　has　become

ａ　s i gn i ficant　part　　of　the　total　　cost .　To　reduce　testing

costs ,　designers　often　include　circuits　to　improve　testa-

bility　of　the　chip［44, 45] .　Some　people　have　included　enough

hardware　　on　　chip so　they　　are　　able　　to　　performance　　speed

t est ing　using　ａ　low　speed　test　setup　［46,47]. However, per-

formance　test ing　usual ly　depends　on　ｅχpensive　testers, whi ch

contain　ａ　sophist icated　controller,　high　speed　vector　RAM.

1 arge　test　heads　with　high　speed　pin　electronics, and　large

wide　cables　to　connect　everything　up. These　complex　testers

may　　be　　necessary　　for　　parametric　　test ing　　and　　for　　final

product ion　test ing　but　they　are　not　wel 1　suited　for　initial

engineering　debug　and　evaluat ion .　For　these　app1i cat ions　ａ

more　f 1 exible　setup　is　needed, preferably　one　that　is　ｉｎｅχ－

pensive　enough　that　it　can　be　allocated　to　ａ　singl e　proj ect .

- １１１ －



　　　　This　chapter　describes　the　Data　Generator　and　Receiver

(DGR),　an　architecture　for　ａ　chip　that　can　be　used　to　build

ａ　　smal 1 ,　flexible,　low-cost　　funct ional　　tester.　The　　chip

cont ains　６Ｋ　－　8Kbit　vector　memory　besides　the　sequencer　and

pin　electronics. The　one-chip　memory　gains　data　traffic　band

width ,　enabling　high-speed　test ing.　Ｓ０，　DGR　is　ａ　kind　of

appl i cat ion　specific　memory　ICs （ＡＳＭＩＣ）。

　　　　Using　integrated　circuit　technology　to　help　solve　the

test er　problem　has　many　advantages.　The　result ing　tester　is

physically　smal 1　allowing　it　to　be　integrated　directly on　ａ

probe　card　or　ａ　test　board. All　the　ｈ･igh　speed　signals　would

then　be　confined　to　very　short　wires　between　the　Device　Un-

der　Test(DUT) pins　and　the　tester　chips ;　the　long　cables　be-

tween　the　tester　and　the　host　computer　could　operate　at　much

slower　speeds .　　The　performance　of　the　tester･chips　should

seal e　with　the　device　performance,　since　they　both can　be

manufactured　with　same　technology.　Finally　since　the　ent ire

tester　consists　of　ａ　smal 1　number　of　ident ical　chips ,　the

overal1　cost　of　the　tester　should　be　low. This　lowcost　would

make　it　possible　for　individual　groups　to　have　thei r　own

tester, rather　than　having　to　time-share　on　ａ　large　tester。

　　　　Section　　５．２　　and　　５．３　　describe　　DGR　　system　　design　　and

on-chip　memory　design,　respect ively.　In　Sect ion　5.4,　　some

circuit　techniques　implemented　to　DGR　are　explained. Section

･５．５　addresses　DGR　design　environment.　Sect ion　５，６　describes

the　performance　of　the　prototype　DGR.　Some　results　obtained

by　the　refined　one ,　fabricated　by　the　advanced　technology

are　given. The　work　is　summarized　in　Sect ion　5.7.
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５．２　DGR　System　Design

　　　　The　DGR　was　designed to　be　ａ　basic　building　block　for　ａ

funct ional　tester .　Each　chip　would　drive　ａ　number　of　DUT

pins　and　contain　memory　to　store　the　test　vectors　for　these

pins .　For　　the　　prototypes　　that was　designed,　each　　chip

drives　16DUT　pins　and　stores　２５６　vectors.　The　number　of

tester　pins　can　be　expanded　by　running　mult iple　DGR　chips

in　　parallel,　and　　the　　vector　　depth can　be　　expanded　　by

cascading　DGR　chips ．　Figure　５．１　　shows　an　example　tester

built　using　DGR　chips .　During　the　setup　phase　of　the　test

the　　host　　processor　　loads　　the　　test　　vectors,　　sequence

informat ion,　　and　　personality　　of　　the　　DUT　　pins .　　This

interface　is　completely　asynchronous;　　the　DGR　chips　look

like　convent ional　SRAM　to　the　host. After　the　test　has　been

loaded　the　”BeginTest" pin　is　asserted　and　the　DGR　runs　the

test　using　the　stored　vectors　to　both　drive　pins　and　check

the　results. The　chip　contains　ａ　set　of　registers　to　store

the　addresses　of　vectors　where　errors　are　detected. During

ａ　test　the　DGR　can　also　use　its　vector　memory　to　store　the

actual　values　on　the　DUT　pins .　The　contents　of　the　memory

can　be　read　after　the　test　to　help　the　designer　debug　the

device　being　tested。

　　　　Each　test　vector　contains　two　bits　per　pin .　One　bit ,

the　"state　bit" .　determines　whether　the　tester　should　be

driving　or　sensing　the　DUT　pin .　The　other　bit.　”the　value

bit", sets　whether　the　pin　should　be　high or　low. The　value

bit　set s　the　output　level　when　the　pin　i s　ａ　driver, and　is

used　as　the　expected　value　when　the　pin　i s　ａ　receiver. The

-
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Tab. 5.1　Test　sequences.

(3)Case ３
一
*GO/NG Test

*Wafer test

Host

Ｔ

Ｉ

Ｈ

Ｅ

／

Pin Config.

Forcing Data

Expected Data

Test start

GO/NG

Test start

GO/NG

２ｊ．!２．!．ＭＬ！

　*Single step

　* I n i t i a】Check

DGR

　lOAO

→

→

　Flag

←

→

　Flag

←

Hciory

Register

Real tiie

Test

Real tiK

lest

No tracing Data

(1 )Case ｌ
一
大High Speed Test

*Tiiiiing Test
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Ｔ

Ｉ

Ｈ

Ｅ

／

Pin Config.

forcing Data

Expected Data

Test start

Data Request

Failure

　Analysis

　　　　II

　　　　II

　LOAD

→

→

←

→

←

　Read

DGR
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Real tiie

Test

　　II

　　II

Test End

Traced

　【9ata
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→
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←
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←
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use　of　two　bits　per　pin　means　that　the　DGR　chip　can　easily

handl e　　bidirectional　　ｌ ／Ｏ　　pins.　Since　　all　　pins　　can　　be

bidirect ional ,　the　user　　need　not　　worry　　about　　connecting

input　pins　of　the　DUT to　the　"right ” DGR　pins ． This　means　ａ

standard　tester　board　can　be　used　to　test　　ａ　number　of

di£ferent　　chips .　The　only　custom　wires　that　need　to　be

provided　by　the　user　are　power　supply　connections。

　　　　The　DGR　also　supports　ａ　lower　speed　read/write　through

mode　for　tests　that　requi re　ａ　very　large　number　of　vectors.

In　”Write-Through　Mode"　the　test　vectors　are　provided one

at　time　through　the　host　interface,　synchronized　with　the

DGR　by　using　the　”DataRequest"　pin .　Since　the　vectors　are

supplied　externally,　there　is　no　limit　on　vector　length .

The　maximum　vector　　rate　　in　Write-Through　Mode　wi ｌｌ　most

likely　be　limit ed　by　the　connect ion　between　the　host　and

the　tester ,　and　thus　there　is　ａ　trade　off　between　vector

ｌength　and　maximum　vector　rate 。

　　　　Theseveral　kinds　of　test　sequences　using　the　DGR are

summarized　in　Tab. 5.1.

-
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5.2.1　Block　Diagram

　　　　As　is　shown　in　Fig.　5.2,　the　DGR can　be　divided　into

three　main　blocks：　address　control, vector　memory, and　DUT

pin　control,　The　heart　of　the　chip　is　the　vector　memory

which　stores　the　patterns　to　apply　the　DUT　pins. The　memory

has two　　different　　modes　　of　　operat ion.　In　　the　　normal

operat ing　mode　the　value　bit　storage　of　the　vector　memory

i s　used　twice. At　the　beginning　of　the　test　it　stores　the

expected　value　of　the　DUT　outputs.　This　value　i s　compared

with　the　actual　DUT　output　and　generates　an　error　if　they

do　not　match. During　the　test, these　values　are　overwritten

with　the　actual　DUT　pin　values,　allowing　the　host　to　read

back　the　actual　values　after　the　test. For　wafer　probe　this

overwrit ing　of　data　could　increase　the　test ing　time　, since

it　would　force　the　host　to　reload　the　vectors　after　every

test .　　To　avoid　this　probiem,　the　DGR　provides　　ａ　memory

protect　mode .　In　this　mode　the　vector　memory　can　only　be

changed　by　the　host ;　running　the　test　will　not　cause　any　of

the　value　bit　change .　Even　in　the　write　protect　mode ,　ａ１１

the　informat ions　about　the　error ， the　error　addresses ,　and

error　bits ,　are　kept　in　the　registers, as　explained　in　the

following　paragraphs.　So, the host　can　easily　recognize　how

was　the　DUT.

5.2.2. Pin　Drive

　　　　The　output　of　the　vector　memory　is　sent　to　the　DUT　pin

drive　block. This　circuit　controls　the　format　and　timing　of

the　outputs　and　inputs .　For　each　DUT　pin,　there　are　two

eight-bit　　registers　　Areg.　　and　　Breg. ,　that　　are　　used　　to
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tor wide↑estpins

Fig. 5.1　Ａ　simple　tester　built　using　DGR　chips

Enable
Enable

error°flog

shorf-ck↑-fk]g

branch-flog

図 図 Ｓ

Fig.　５．２　Ａ　block　diagram　of　the　DGR.
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configure　the　pin.　The　features　of　the　pin　drive　are　shown

in　Table　5.2. Each　pin　can　be　programmed　for　"Return　Zero"

（ＲＺ），　or　ａ"Non　Return　Zero”（ＮＲＺ）　code. The　output　timing

can　be　synchronized　to　either　the　external　Φ１，０Γ　Φ２　clock

and　either　clock can　be　used　to　sampl e　the　input　data. The

state　　of　　the　　pin　　before　　the　　test　　begins　　is　　also　　user

programmab1e,　as　is　the　state　of　the　pin　after　the　test

finishes. For　the　testing　of　high　impedance　(HiZ)　or　open-

collector　device　pins, DUT　pins　can　be　weakly　clamped　high

or　low. These　clamps　are　imp 1emented　using　ａ　smal 1　PMOS　and

NMOS　transistor　in　the　DUT　output　buffer. The　gates　of　these

trans istors　are　control led　by　the　configuration　register。

　　　　Each　pin　is　short　circuit　prot ected.　If　ａ　short　circuit

condit ion　　i s　　detected,　the　　pad　　is　　tristated,　and　　the

short-circuit　　flag　　i s　　asserted.　　The　　detail　　of　　this

circui t ry　will　be　described　in　Section　5.4.　There　are　two

flags　associ ated　with　error　report ing.　The　"Error　Enable

Flag"　causes　the　pin　to　compare　the　data　on　the　DUT　pad

with　　the　　data　　supplied　　from　the　　vector　　memory.　　If　　the

values　are　not　the　same, the　"Error　Detected"　bit　is　set　in

the　configurat ion　register, and　DGR　asserts　Error　to　inform

the host　　processor　　that　　an error　　has　　occurred.　The

remaining　configurat ion　bits　are　used　to　implement　ａ　simpl e

condit ional　　branch.　If　the　　"Compare　Enab！ｅ”　bit　　１Ｓ　set ,

then　the　DUT　pad　i s　compared　against　the　value　stored　in

the　　"Compare　　Ｏ／１¨　　bit.　When　all　　the　DUT　pins　with　the

Compare　　Enabl e　　set　　match　　their　　expected　values　　ａ　mat ch

signa 1　is　sent　to　the　sequencer.
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5.2.3　Sequencer

　　　　The　sequencer　consists　of　ａ　counter,　comparator, and　ａ

set　　of　　special　　registers.　The　　functions　of　　the　sixteen

speci al registers　　are　　listed　　in　　Table　　5.3.　Seven　　of

registers　are　read-only　and　are　automat ical ly　reset　at　the

beginning　of　ａ　test　cycle.　These　include　four　registers　to

store　the　address　of　the　first　four　errors ,　ａ　register　to

record　where　the　first　pin　short-circuit　occurred, and　then

ａ　　number　　of　　registers　　for　　monitoring　　the　　test .　The

remaining　　nine　　registers　　are　　used　　to　　control　　the　　test

sequence.　The　test　begins　at　the　"Start　Address", and　ends

when　it　reaches　either　of　the　two　”stop　Addresses" .　　The

"Jump　Address"　and　the　”Jump　Destination"　al low　the　user　to

program　an　uncondit ional　loop, and　the　"Branch　Address”　and

the　　”Branch　　Destination"　　provide　　ａ　　condit ional　　branch

capabi1ity.　The　"Trigger　Address" and　”Trigger　Mask"　al low

the　user　to　set　up　an　external　pul se　synchronized　to　the

tester .　The　mask　selects　which　bits　of　the　address　must

match　the　Trigger　Address　for　the　Trigger　Pin　to　be　high.

This　　feature　　used　　in　conjunction　with　　the　uncondit ional

loop　　makes　　osci1loscope　　testing　　very　　easy .　As　we　　will

describe　in　the　next　section, four　vectors　are　fetched　from

the　memory　on　each access .　This　improves　the　performance　of

the　DGR　chip ,　but　also　constraints　the　start ,　stop.　Jump ,

and　Branch　addresses　to　be　ａ　mult iple　of　four。

　　　　There　　are　　two　　registers　　which　　al J ow　　the　　user　　to

configure　the　DGR as　is　shown　in　Tab.　5.4.　The　user　can

disab］ｅ　the　jumps　and　branches　by　sett ing　the　appropriate

- １１９ －



Tab. 5.2　DUT　control　registers.
　　　　　　　　　A-reg.：even　　　B-reg. ：odd

D(】↑GOU↑

Sync.Φ|/Φ2 Ａ-○

NRZ/RZ A-1

startO/1 Ａ-２

star↑recv./drv. A-3

stop Hz Ａ-７

Inver↑Output Ｂ-２

Pin Clamp
Weak Qamp l Ｂ-３

We(】kClamp o Ａ-６

Do↑a ou↑
SenseΦ|/Φ2 Ｂ-○

Current Pin Value B-1

Flag

Short CKT. Enable Ａ-４

Error Flag Enable Ｂ-４

CompareEnable Ｂ-７

Compare O/1 Ｂ-６

St(】tus
ErrorDetected Ｂ-５

Short CKT Detec↑ed Ａ-５

Tab. 5.3　Address　registers.

‘lis↑Seq. CNTL.

　　(R/W)

startAddress 120

Jump Destine】↑ion 121

B『anchDestinaton 122

stop Address1 １２３

S↑opAddress2 １２４

Jump Address 125

BranchAddress 126

EX↑.Trigger
　(R/W)

TriggerAddress 127

TriggerEnable １２８

Monitor
　(R)

Fine】IAddres １２９

Coun↑■erMoni↑O「 １２Ａ

sc Occurrence １２Ｂ

1stError Occurrence １２Ｃ

2nd Error Occurrence 12D

3rd Error Occurrence 12E

4↑h Error Occurrence １２Ｆ

- １２０ －

Tab. 5.4　status　registers.

Sta↑us Reg.1

　　(130)

○ Jump ou↑Enable

R/W

１ Branch ou↑Enable

２ Done Out Enable

３ Tes↑Mode

４ Jump Inpu↑Acceptable

５ Branch Inpu↑Accep↑able

６ MWB Enable

７ Jump Input Ac↑iveLow

S↑○↑us Reg. 2

　　　(131)

○ Jump occぼ『cd
Ｒ

１ Brc罰chOccurred

２ Pin Initialize R/W

３ Done Genera↑ed

Ｒ

４ Jump Fk]9 Received

５ Branch Fk】9 Received

６ Short CKT. De↑>ec≪ed

７ Error De↑ected



bits, and　can　set　the　memory　protect　mode　by　setting　memory

wr i tehack　enable　(MWB　Enab1e)　low.　The　Pin　Initialize　bit

i s　used　to　set　the　t rans i tion　between　the　end　of one　test

and　tlie　l)eginning　of　the　next　test .　Until　this　hit　i s　set

tlie　DUT　pads　will　be　holding　the　value　from　the　last　test .

Once　the　ｌ･）ｉｔ　　is　set　the　DUT　pads　are　cont rolled　i)y　the

initial　value　bits　of　the　conf i gurat ion　register.　Λｓ　the

pin　values　can　be　read　directly as　a bit　of　registers, this

feature　makes　it　possible　to　test　the　DUT　chip　step　by　step

［Sing］ｅ　step　Ｍｏｄｅ）。

　　　　Tlie　Test　Mode　bit　was　added　to　make　testing　of　the　DGR

chip ,　itself,　simpler.　Usually,　the　DGR　chip　only　compares

tlie　data　on　the　pad　with　the　expected　data　for　pins　acting

as　　receivers　　l)ecause　　of　　the　　possible　　conf1i ct　　when　　the

output　is　driven　off　ａ　d i f ferent　clock　than　the　one　used　to

sample　tlie　input .　Setting　the　Test　Mode　bit　enables　this

clieck　　for　drivers　as　well　　as　receivers .　This　simplifies

speed　self-test ing　the　DGR,　since　the　DGR　wi 11　c lie ck　its

own　output。

　　　　ＡＩ］the　registers　are　set　to　zero, when　the　”Reset　Ｐｉｎ”

i s　　assert ed.　The　　registers　　and　　memory can　　be　　read or

written　through　ａ　simple　synchronous　host　　interface　when

tlie　DGR　chip　i s　not　running　ａ　test. In　this　state, the　test

vector　　ｃ］o c 1<s , Φ１，　and　　Φ２　　have　　no　　effect　　and can　　be

i gnored.　When　ａ　test　　i s　　in　progress　the　host　can　still

asynchronous ly　　read　　any　　of　　the　　registers,　but　　register

wr ites　and　memory accesss　are inhibited.
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５。３　On-Chip　Memory　Desi gn

　　　　The　　operation　　of　　the　　vector　　memory　　is　　made more

difficult　by　the　dual　use　of　the　value　bits. When　"Memory

Write　Back"　is　enabled　the　value　bits　need　to　be　read　from

and　written　to　the　memory　on　each　cycle .　Ａ　straight-forward

implementation　would　requi re　the　memory access　t ime　to　be

half　the　vector　cycle　time. To　prevent　this　situat ion, the

DGR　reads　four　vectors　from　the　memory　on　each　access, and

stores　　four　　vectors　　on　　each　　write.　Since　　each　　vector

consists　of　two　bits　per　pin　and　there　are　s ixteen　pins ,

the　memory　must　read　or　write　１２８　bits　on　each access .　By

using　this　wide　path　to　memory,　the　access　time　for　the

memory　becomes　twice　the　vector　cycl e　time。

　　　　Even　　with　　the　　memory　running　　at　　half　　the　　vector

frequency, we　felt　that　the　memory access　time　would　still

affect　the　overal 1　speed　of　the　chip. To　reduce　this　delay ,

we used　　ａ　　high　　speed　　memory　　organizat ion,　　and　　took

advantage　of　the　synchronous　nature　of　the　vector　access .

The　basic　memory　organizat ion　is　shown　in　Fig.　5.3.　The

memory　uses　ａ　standard　six-transistor　memory　cell,　with　ａ

sense　amplifier　and　write　driver　allocated　to　each　pair　of

bit　lines.　The　memory　has　two　modes　of　operat ion.　During

test ing　the　memory　accesses　are　synchronous,　whi 1 e　during

！oading　　the　　host　　accesses　　are　　asynchronous.　　Figure　　５．４

shows　the　timing　waveforms　for　the　synchronous　access　mode ,

along　with　the　values　of　the　contro1　lines　for　asynchronous

operat ion.　To　improve　the　access　ｔ ime　for　the　synchronous

operat ion,Φｌ　of　the　first　clock　cycl e　is　used to　equali ze
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Ｉ
　
　
２

Φ
　
　
Φ

Fig.　５．３　Schemat ic　of　the　memory　showing　peripheral
　　　　　　　　　circuits.

Sync.Memory Op. (busy)

Word Line

/EQ

SA Enable

Memory Read

Memory Ｗｒi↑ｅ

Prech【】rge

Async. Memory Op. (ready)

　　　　　　:【】lｗ【】ysＬ/EO

/SAE :【】lｗ【】ys Ｈ

/Memory Ｒｅ【】d:always　Ｈ

/Memory Write:【】Iways L

/Prech【】｢｀ge　　:always Ｈ

Fig. 5.4　Timing　waveforms　for　the　memory　during　synchronous
　　　　　　　　　operation.
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the　　ｂ:it　　lines.　During　　this　　period　　no　　word　　1 ines　　are

asserted　to　prevent　any　write　di sturb　problem.　After　the

equalizat ion　the　word　line　is　driven　into　the　array　and　the

outputs　of　the　sense　ampl if iers　are　latched on　Φ２　of　the

second　cycl e .　To　save　power　the　sense　amplifiers　are　only

enabled　during　the　read　operat ions。

　　　　Figure　　５．５　　gives　the　　timing waveforms　during　normal

test　operation. The　basic　memory　operat ion　takes　four　clock

cycles,　the　first　two　clocks　are　used　to　read　the　memory,

and　the　second　two　clocks　are　used　to　write　the　measured

results　back　into　the　memory.　To　accomodate　delays　in　DUT

pin　drive, the　measured　values　are　written　into　the　memory

６　cycles　after　the　expected　value　are　read　from　the　memory・

The　read　address　is　presented　to　the　memory　early　in　the

first　clock　cycle ,　and　the　output　of　the　memory　is　latched

at　the　end　of　the　second　clock　cycle .　　The　data　is　then

serialized (Serial　Out　in　Fig. 5.5)　and　sent　to　the　DUT　pin

drive　where　it　is　f i rst　used　on　the　fourth　clock　cycle. The

measured　values　are　col 1ected　during　cycl es　four　through

seven, shifted　into　ａ　serial　to　parallei　converter ("Serial

ｌｎ”　in　Fig.　5.5)　and　then　written　into　the　RAM　at　the　end

of　the　eighth　clock　cycle. There　is　no　problem　with　ａ　write

disturb　since　all　reads　equalize　the　bit　1 ines　before　the

word　ｌines　are　assert ed。

　　　　The　　comparison　　for　　branches　　and errors　　occurs four

cycl es　after･the　address　is　first　presented　to　the　memroy・

This　skew causes　branches　to　have　ａ delay　effect .　If　An　is　ａ

　condit ional　branch　address,　the　DGR　chip　drives　the　Jump
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１
　
　
２

Φ
　
　
Φ

Row Address

Read/Wri↑ｅ

Read　Memory

Seri【】|Ｏｕ↑

Dat【】Ｏｕ↑(ΦI Sync. NRZ)

Ｄ【】↑【】Ｏｕ↑(Φ２Sync. NRZ)

Ｄ【】↑ｏAcq.(Φ2 Sync.)

Ｄ【】↑ａAcq.(ΦI Sync.)

Serial In

Flag oｕ↑

Memory Ｗri↑ｅ Back

Fig. 5.5　Typical　measurement　sequence　showing　the　parallei
　　　　　　　　　memory　access　and　the　parallei　to　serial　conversion.

　
Ｉ
　
　
２

Φ
　
　
Φ

Interrupt In

lnt.Ｌｏ【】ｄ

Row Address

Ｒｅ【】d/Wri↑ｅ

Ｒｅ【】ｄMemory

Seri【】|Ｏｕ↑

Data Ou↑（ΦI Sync. NRZ ）

Ｄｏ↑【】Acq.(Φ2Sync.)

Seri【】Ｉ　In

Memory Wri↑ｅ Back

Fig. 5.6　Timing　waveforms　for　Jump　and　Branch　operat ion.
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Pin　when　address　ArH4　　would　be　fetched.　This　means　that

vectors　　Ａ叫1，　Ａ叫２，　and　　Ａ附３　　are　driven　　out　　to　　the　　pads

independent　of　the　branch　comparison.　　If　data　in　all　the

DGR　chips　are　correct　then　Jump　will　be　high　and　this　will

cause　the　branch　dest inat ion to　be　fetched　instead　of　Ａ附４

(See　Fig.　5.6).　To　provide　some　extra　t ime　for　the　external

Jump　Pin　to　settle,　the　loading　of　the　address　register

("Int .　Load"　in　Fig.　5.6)　i s　done　in　the　gap　between　Φｌ　and

Φ２，　rather　than　requiring　the　pin　to　settle early　in　Φ１．

This　delay　is　acceptable　since　the　memory　word　1 ines　are

not　driven　unt i 1　Φ２　of　the　first　cycle。

　　　　The　test　begins　when　the　”Begin　Test"　is　asserted.　The

f i rst　clock　cycle　after　"Begin　Test"　rises　is　used　to　set

the　counter　and　clear　all　the　read-only　address　resi sters.

On　the　following　clock　cycl e　the　start　address　is　sent　to

the　RAM　to　fetch　the　first　set　of　four　vectors.　The　first

write　into　memory　is　not　enabled　since　there　is　no　val id

data　to　store. The　DGR　cont inues　to　fetch　values　unt i 1　the

stop　address　is　reached.　At　this　point　"Test　Ｅｎｄ”　pin　is

asserted,　and　it　remains　asserted　unt i 1　the　"Begin　Test"

pin　falls.　The　"Test　End"　pin　can　be　used as　the　"Begin

Test”　signal　　to　another　DGR　allowing　two　devices　to　be

cascaded　　to　　increase　　the　　vector　　length .　Besides　　this

automat ic stop by　　the　　DGR　　itself,　　the　　DGR　　vector

output/input　　operat ion　　can　　halt　　by　making　　"Begin　　Test"

signal　　low　　by　　host .　It　　enables　　emergency　　stop　　by　　the

external　controller.

　　　　To　cover　both　synchronous　and　asynchronous　operat ion ，
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the　normally-on　bit-1ine　precharge　scheme　was　used　for　ａ

vector　memory, which　has　al ready　been　addressed　in　Chapter

３．　Ａ　smal1er　bit-1ine　swing　results　in　the　higher　speed

access　time　（　or ,　better　write　recovery　），　but　consumes

more　　current　　as　shown　　in　Fig.　5.7.　By　　compromi sing　the

speed　with　the　power ,　1 .5V　was　chosen　as　ａ　bit-1ine　swing.

It　is　to　be　noted　that　the　bit-line　low　level, 2V. is　much

higher　than　the　level　of　flipping　the　cell　data .　It　　is

quite　　important,　if　the　wordiine　multi-selection　occurs .

Besides　　the　　current　　through　　the　　cell ,　there　　i s　　another

major　　DC　　current　　path ,　caused　　by　　the　　current　　mirror

b it-1ine　sense　ampli fi ers.　　Different　from　the　SRAM　desi gn

in　Chapter　３，　１２８　sense　amplifi ers　are　driven　to　be　in

act ive　　in　　the　　memory　　read　　phase　　of　　testing　　mode ,

simultaneously.　So,　the　current　di ss ipat ion　per　one　sense

ampli fier　was　reduced　and　designed as　140uA。

　　　　Additional　current　consumes　when　one　of　bit-1ine　pair

i s　bi ased　to　zero　　in　the　memory　write ,　It　causes　about

1 .15mA　　current　　flow　　through　　the　　normally-on　　prechage

t ransistor. As　long　as　only　３２　bit-1ine　pairs　are　selected

and　usual ly　the　write　enab 1 e　input　i s　short ,　it　i s　not so

s igni ficant　　in　　the　　asynchronous　　operat ion.　However,　in

t est ing　mode ,　especially　　in　slower　test ,　it　mi ght　　be　ａ

cause　of　heat-up,　because　１２８　bit　lines　are　set　to　zero .

So, during　the　memory　write　of　test ing　mode, the　precharge

load　i s　switched　to　the　hi gher　impedance　devi ces ,　and　the

power　is　saved .
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Fig.　５．７　Bit-1ine　swing　as　ａ　funct ion　of　bit-line　current .

Φ1

DＯ(ΦI Sync. NRZ)

SC-chk (Φ２)

Ｄ

△Ｔ : allowed sｅ↑tling↑ime

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　SC-chk

Fig.　５．８　Short　circuit　protection.
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５．４　Circuit　Descript ions

５。４，１　Short　Circuit　Protect ion

　　　　Ａ　Scheme　of　the　short-ci rcui t　protect ion　circuit, and　ａ

set　of　ｅχamp 1 e　waveforms　are　shown　in　Fig.　5.8.　When　the

DUT　acts　as　ａ　driver ,　the　data　that　drives　the　buffer　and

the　data　which　actual1y　comes　out　at　the　DUT　pin　（ＤＯ）　are

compared　when　　"SC-chk"　　is　　high.　The　　timing　of　　"SC-chk"

depends　on　the　t iming　of　the　driver .　If　the　pin　is　driven

dur ing　Φｌ　　then　the　check　i s　done　ｏｎΦ２　to　al low　the　pad

enough　t ime　to　sett 1 e　to　its　new　value.　If　the　values　do

not　agree　then　the　short-circui t　flag　is　asserted　and　that

driver　is　d i sabled.　This　ci rcui t　will　protect　the　outputs

from　melt ing　from　over-current.　The　short　circuit　flag can

be　read as　part　of　the　devi ce　confi gurat ion　register　and ,

if　the　short-circuit　　enab 1 e　bit　　i s　set ,　will　cause　the

address　where　the　probl em　occurred　to　be　report ed .

5.4.2　Variable　Data　Acqui sit ion

　　　　The　skew　between　the　clocks　and　the　actual　trans it ions

of　the　DUT　pads　(whi ch　i s　defined　/^to　in　Fig. 5.9)　i s　not

si gni ficant　as　long　as　all　the　pins　have　roughly　the　same

delay.　This　delay　i s　not　important　since　the　DUT's　clocks

are　also　driven　by　the　DGR　chip　(using　ａ　RZ　format)　and

thus　will　be　skewed　along　with　evｅｒｖ　thing　else .Λｓ　long as

all　the　pins　are　delayed　the　same　amount　the　DUT　can　not
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Fig. 5. 9　Schemat ion　of　the　adjustab1e　del ay　cir cui t
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tell　the　skew　is　present. However, it　would　be　more　helpful

to　be　able　to　adjust　the　skew　between　the　clock　and　the

input　sampl e　clock (litj　in　Fig. 5.9)　to　insure　that　the　DGR

sampled　the　pins　at　the　correct　t ime. As　shown　in　Fig. 5.9,

the　si gnal　that　drives　the　output　buffer　goes　through　many

gates　to　provide　an　adjustable　format, while　the　input　path

i s　　quite　　simple .　Using　　the　　switch　　level　　simulator　RSIM

［48],　the　output　de lay　around　40ns　and　the　input　delay　i s

18ns. This　　del ay　　is　　also　　dependent on　the　　fabricat ion

process　which　makes　matching more　difficult. To　reduce　this

prob1 em, we　added　ａ　variable　del ay　circuits　to　i nput　clock .

Ａ　set　of　binary　capacitances　and　switches　are　used as　ａ

del ay　　generator.　Ａ　　special　　4-bit　　register　　controls　　the

switches　allowing　the　delay　to　be　increased　by　increas ing

the　load　on　the　output .

５。４．３　Counter

　　　　As　the　DGR　shoul d　operate　from　DC　to　high　frequency

vector　　rate ,　the　　address　　generator, or　the　　counter　was

designed　by　stat i c　circuit　with　high-speed　capabi1ity.　　Ａ

counter　can　be　regarded　as　an　adder. Now, we　define　that　Ａ

and　Ｂ are　the　adder　input s,　Ｃ　is　the　carry,　and　Ｓ　i s　the

sum　outputs.　Using　the　concept i on　of　the　Manchester　carry

chain ,　the　carry　of　the　i-th　stage ,　C| ，　and　the　sura ,　s,　，

may　be　ｅχpressed　ａｓ；
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(5.3)

(5.4)

The　not at ion　巳) represents　Exclusive　OR. The　adder　elemental

circuit　i s　shown　in　Fig. 5.10(a). Especially, as　ａ　counter,

Bn　°　１，　and　Ｂ，　゜　Ｏ　（ｉ＞Ｏ）．　So,　Eqs　(5.1)　and　(5.2)　can　be

simp 1i fied　as

Go　= Aq, and Po　ニAn ・

G,　＝　Ｏ　, and　Pi　°A,　（ｉ〉Ｏ）．

(5.5)

(5.6)

By　using　the　adder　element　in　static,　Exclusive-Or gates,

made　　by　　６　　transistors　　shown　　in　　Fig.　　5. 10(b) ,　2-phase

cl ocks ,　Φｌ　and　φ２，　and　flip-flops,　ａ　stat ic　counter　shown

i n　　Fig　　5.11　　was　　realized　　and　　app 1i ed　　to　　the　　address

generator.　It　counts　up　the　vector　memory　address　one　by

one .　When　the　jump　flag　i s　asserted,　the　content　of　the

register,　S"＼　i s　replaced　by　the　dest inat ion　address,　SJ ,

during　both　Φｌ　and　Φ２　low.　In　the　following　cycle, as　soon

as　φｌ　　goes　high ,　the　address　s-*　　comes　out　as　the　next

address　Ａｉ。

　　　　Exclusive　OR　gates　shown　i n　Fig.　5.10（ｂ）　are　also　used

as　　address　　comparators.　This　　counter　　made　　by　　3um　　CMOS

teclinology ,　operates　over　16MHz　under　５ｖ　supply　voltage,

wliich　is　much　faster　than　test　vector　generat ing　rate , as

explained　　in　Sect ion　5.6.　So,　it　　i s　　concluded　that　　the

］3mi t i ng　factor　of　the　maximum　test　vector　rate　i s　not　the

count er　but　the　memory　access　t ime .

- １３２ －
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５．５　Design　Envi ronment

　　　　Apart　from　the　DGR　itself,　this　section　will　describe

the　custom　LSI　desi gn　envi ronment　at　Stanford　University　in

1985-86, where　the　DGR　was　desi gned.

　　　　The　CMOS　design　rules　appl i ed　to　the　DGR　are　shown　in

Table ５．５ Different from the　　standard　　memory　　design

approach　explained　in　Chapter　２，　３　and　４，　all　the　des i gn

ｒｕ］es　are　described　as　unit　λ．　If　3um　CMOS　technology　is

taken ,　λ　is　　1.5utn,　whi le ,　with　the　same　chip　layout ,　λ

becomes　1 .Oum ,　if　2 .Oum　CMOS　technology　is　applied.　　This

approach　　loses　　chip-size　　opt imizat ion,　but　can　keep　the

design　property.　This　aspect seems　to　be more　impotant　than

the　　individual　　design　　rule　　shrinkage　　from　　the　　designer

point　of　view.　And　this　i s　why　the　DGR　was　made　by　both　2um

and　3um　CMOS　fabri cat ion　processes　　as　presented　in　Sect ion

5.6.　The　　1 ayout　　work　　of　　DGR was　performed　　by　　"Magic",

running　on　the　micro　ｖＡχ．　"Magic”　is　an　interact ive　pattern

editt ing　system　for　creat ing　and　modi fying　VLSI　　circuits

ｌ４９］．　It　is　basedon　the　Mead-Conway　style　of　design【50] ,

and　permits　only　Manhattan　desi gns　(those　whose　edges　are

vert i ca］　　or　　horizontal) .　This　　means　　that　　Magic　　takes

simplified　　desi gn　　rul es　　　and　　circuit　　　structure.　　The

simp］i ficat ion　　makes　　it　　easier　　to　　des i gn　　circuits　　and

permits　Maci c　to　provide　more　powerful　assi stance.

　　　　In　　advance　　of　　this　　1ayout　　work ,　logic　　circuits　　was

designed　after　the　specifi cat ioＴＶＳ　were　determined.　In　the

stage ,　the　Valid　SCALD　system,　ａ　schemat i cs　entry　system

was　　used .　The　　graphic　　editor　　of　　the　　system　　has　　basic

primitives　like　wires　and　circles, and　also　allows　the　user

- 134 －



Tab. 5.5　Des ign　rules .

Width

　　　　　　diff

　　　　　　poly

　　　　　　Detail

　　　　　　ｘ･etal2

　　　　　　cut

　　　　　　via

２

２

３

４

２

３

Extension

　　　　　　diff beyond trans

　　　　　　poly beyond trans

　　　　　　diff beyond　cut

　　　　　　poly beyond cut

　　　　　　metall　beyond　cut

　　　　　　metall　beyond via

　　　　　　metal2　beyond via

２

２

２

１

１

１

１

りparation

　　　　　saae diff
　　　　　ndiff-pdiff

　　　　　poly-poly
　　　　　polycontact-poly
　　　　　diff-poly
　　　　　metall-oetal 1

　　　　　魏etal2-raetal2
　　　　　cut-transistor
　　　　　cut-via

：Valid　SCALI)　，==･^ > rs ira

　--

：Valid　SCALD　＝－･〉SPICE
一一
　　　ｒ億万lm

　：Magi c
　-

ext2sim

rsiin , SPICE

一一

土屋
回

Fig. 5.12　CAD　tools .
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to　call　　upon　1 ibraries　whi ch　contain　"bodies"　that　have

been　defined　by　the　user .　The　bodies　can　have　associated

with　　the　drawings, simulation　and　timing　models .　The　SCALD

system　　permits　　the　　compilat ion　of　　ａ　drawing or　　set　　of

drawings　so　that　･the　circuit can　be　logically　simulated,

checked　for　its　t iming　or　have　ａ　wire　list　generated.

　　　　Once　the　circuit　schematic　or　the　ci rcuit　，layout　　is

made ,　the　net　list　i s　ext racted　and　the　form　is　converted

to　the　”rsim”［４８］　input　form.　"rsim"　is　the　ｅヽvent-driven,

logic-level　t iming　simulator .　It　adopts　ａ　ｌ inear　model　of

the　t ransistor　in　terms　of　an　effect ive　resi stance　of　the

transistor.　The　outputs　are　provided　by　the　logic　state,

”Ｏ”，　”１”，　and　”χ”，　and　the　gate　delay　is　calculated　by　RC

network.　The　”rsim"　solves　the　whol e　DGR　circuits'　state

(77K　　transistor)　in　ａ　reasonable　time　（ｌ　　step/sec) .　　The

simulator,　"SPICE"　was　only　used　for　the　analog　circuits

such　as　sense　amplifiers.

　　　　The　whol e　circuits　operation　was　verified　by　"ICTEST”．

"ICTEST"　is　ａ　superset　of　the　Ｃ　programming　language　that

specializes　in　test　programs　for　integrated　circuits. It　is

used　by　the　designer　to　specify　the　st imulus　to　ａ　circuit

and　the　expected　response　from　the　circuit .　In　addit ion,

"ICTEST"　provides　ａ　common　interface　to　ａ　medium　tester　and

simulat ion　environment,　for　example　"rsim".　It　means　　that

by　"ICTEST", one　can　make　both　the　s imulator　input　form　for

checking　the　funct ion　and　the　test　vector　for　the　real　chip

from　the　same　source　program.

　　　　Finally,　the　1ayout　file　is　sent　to　MOSIS　in　" .ci f"

format, and　the　chip　is　fabricated　by　various　vendors.

　　　　The　design　envi ronment　is　summarized　in　Fig.　5.12.

- １３６ －



５，６　Results

　　　　Ａ　prototype　DGR was　des igned　in　ａ　3um, doub1e　Al　CMOS

technology, and　contains　64 .5K　t ransistors　in　ａ　die　size　of

9 .2mm　I'y　7.9mm.　Ａ　die　photo　of　device　　i s　shown　in　Fig.

5.13.　One　DGR　supports　１９２　test　vectors　for　１６　DUT　pins,

and　fits　into　an　８４　pin　PGA　package.　　The　address　access

time　using　the　asynchronous　host　interface　as　ａ　funct ion　of

the　supply　voltage　i s　shown　in　Fig.　　5.14.　The　difference

between　the　outputs　DO　and　Ｄ８　i s　caused　by　the　di fference

of　the　parasitic　capacitance　connected　to　the　internal　bus

]ines. Bus　ｌines　DO　through　Ｄ７　connect　together　the　outputs

of　ａｌ］　５１　registers　in　addit ion　to　the　memory,　whi le　the

internal　buses　from　Ｄ８　to　Ｄ３１　only　go　to　the　memory.　The

di ffusion capacitance from　　the　　addit ional　　bus　　drivers

great ly　increases　the　capac it ance　mak ing　the　lower　order

ｌines　much　s lower　than　the　rest ，　Since　the　memory　i s　read

１２８　bits　at　ａ　time　and　there　is　ａ　sense　ampli fier　per　bit,

Ao　　and　A, are　used　only　　to　　select　　the　　correct　　set　　of

］at dies to drive　　the　　internal　　data　　lines.　Thus　　the

di fference　in　del ay　between　the　Ａ。 access　time　and　the　Ｎ３

access　　t ime　　represents　　the　　time　　needed　　for　　word　　line

select ion　and　bit　line　sensing　of　the　memory.　The　rest　of

the　time　is　needed　just　to　get　the　data　off　the　chip。

　　　　In　synchronous　or　vector　mode ,　the　minimum　operat ing

ｃｙｃ］ｅ　time　as　ａ　funct ion　of　the　power　supply　voltage　is

shown　in　Fig.　　5.15.　　Figure　5. 16(a)　shows　an　osci ｌloscope

photo　of　two　DOT　outputs ,　both　　running　　NRZ　codes .　One

output　is　synchronized to　Φｌ　and　the　other　synchron ized　to

- １３７ －
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Fig. 5.13　Die　photo　of　3um　DGR　chip・
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Φ２．　This　photo　was　obtained　whi 1 e　the　DGR　was　in　ａ　large

test　loop, counting　from　ｏ　to　１９２　and　then　jumping　back　to

0. Although　the　column　access　t ime　in　the　asynchronous　mode

i s　　over　　150ns.　ａ　minimum　　operating　cycl e　　time　of　　90ns

(llMHz) was　obtained　under　the　condit ion　of　Vdd　＝　５Ｖ．　This

result　again　shows　most　of　the　delay　in　asynchronous　mode

of　operat ion　is　in　driving　the　1 arge　internal　data　bus. The

bus　is　isolated　from　the　memory　whi le　the　chip　is　in　test

mode .　As　shown　in　Fig.　5.16(a).　there　is　ａ　del ay　between

the　rising　edges　of　the　input　clocks　and　the　DUT　output

pulses .　Although　the　skew　between　the　external　clocks　and

the　pins　is　reasonably　large, the　skew　between　the　pins　is

relat ively　　smal1 ,　　less　　than　　10ns　　on　　average.　　Figure

5. 16(b)　shows　RZ　and　NRZ　clocks　both　synchronized　to　Φ２．

Despi t e　of　the　different　generat ing　path, the　difference　in

the　rising　edges　is　kept　within　10ns　too .　Fi gure　5. 16(c)

shows　NRZ　clocks　synchroni zed　to　Φｌ　and　ａ　jump　flag　（ＪＭＰ）

detected　at　the　output　pin .　It　i s　spontaneously　asserted as

an　interrupt　for　DGR　and　makes　the　test　sequence　change　to

the　　jump　　dest inat ion十address.　Over　　lOMHz　　operat ion　　is

observed　in　those　photos。

　　　　Figure　5.17　shows　the　high　and　low　level　output　voltage

as ａ funct ion of　　the　　supply　　and　　sink　　current .　The

short-circuit　　detectable　　region　　is　　revealed　　in　　the　same

Figure. Once　the　short-circuit　is　detect ed, the　DUT　buffer

goes　　to　　Hiz　(High　　Impedance).　So.　the　　ｍａχimum　　current

through　the　buffers is　limited　to　40mA　as　ａ　supply　current ,

and　45mA　as　ａ　sink　current , as　long　as　the　short-circuit

- １３９
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Tab. 5.6　Performance　of　2um　and　3um　DGR.

item 2um　DGR 3um　DGR

Die　Size ９．２火7. 9mm 6.8*5.5mm

Transistors ６５Ｋ ８０Ｋ

DUT　pin １６ １６

Vectors １９２ ２５６

Vector　rate 〉lOMHz 〉16MHz

Idd ‘ <65mA ＜１１０ｍＡ

１４１ －



ｆ］ag　is　enabl ed。

　　　　We　have　recently　received　ａ　version　of　this　DGR　chip

that　　was　　fabricated　　in　　ａ　　2um　　technology.　　The　　chip　　i s

essent ially　ａ　shrink　of　the　original　　DGR　chip　with　the

vector　memory　extended　to　the　full　２５６　vectors. Prel iminary

resu］しｓ　indicated　that　this　version　of　the　chip runs　over

]6MHz,　with　　the　　skews　　between　　the　　clocks　　and　　pins　　of

roughly　half　　the　　3um　version.　Table　　５．６　　summarizes　　the

results　for　the　two　chips .

５．７　Summary

　　　　We　　proposed　　an　　architecture　　for　　ａ　　single　　chip

funct ional　tester ,　the　DGR,　and　have　built　ａ　prototype　of

it. The　chip　contains　ａ　smal 1　vector　memorv. sequencer, and

pin　　drive　　so　　it can　drive　　and　　check　　DUT　　pins　without

needing　to　transfer　data　to　the　host　at　the　vector　rat e .

This　al lows　one　to　build　simple　low　cost　testers　that　have

ａ　　capabi1ity　　of　　short　　hi gh-speed　tests.　　The　　chips　　also

provide　ａ　write　through　mode　　which　makes　it　DOSS ib1e　to

exercise　DUTs　with　ａ　　1 arge　number　of　　test　vectors.　The

prototype　chips　drive　16DUT　pins　and　store　２５６　test　vectors

on　ａ 6 .8mm　by　5 .5mm　die　using　ａ　2um　CMOS technology. Tliese

ellips　can　be　connected　in　parallel　to　create　more　1)UT　1 >i n s ,

and　　cascaded　　to　　increase　　the　　vector　　length .　The　　2um

vers ions　of　the　chip　operate　over　16MVector/sec ,　and　could

easi］ｙ　be　extended　to　ａ　hi gher　frequency　and　deeper　vector

- １４２ －



ｈ･ng th　by　using　ａ　more　advanced　CMOS　technology・

　　　　From　　an　　ΛSMIC　　point　　of　　view,　on-chip　　memory　　is

successfully　embedded　into　the　system. The　sequencer　points

the　memoｒｖ　address　in　advance, and　each　pin　is　able　to use

the　memory　data　in　an　internal access　t ime ,　in　ａ　word ,　ａ

delay　from　word-line　buffers　to　sense　amplifiers. Different

from　the　standard　memory　desi gn ,　the　fo 1lowing　t echniques

were　appl ied　to　meet　the　specifications.

　　4-word　simultaneous　read　and　wr ite,

　　　　　　combining　the　pipeline　scheme.

　　Co-existence　of　ｓ-ｙnchronous　and　asynchronous

　　　　　　memory　access・

　　Wide　128bit　parallei　organizat ion.

　　Unique　power　saving　bit- ｌine　load ．

Ａ１１　　are　　necessary　　for　　the　　architecture　　to　　achieve　　the

flexib1e　and　high-speed　LSI　test ing.
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Chapter　６

Conclus ions

　　　　The　device　and　circuit　designs　of an　ECL-RAM, a　Bi-CMOS

RAM,　　an　EEPROM,　and　an　ASMIC　for　LSI　　funct ion　test ing,

containing　CMOS　vector　memory　i n　it .　have　been　described.

They　　have　　different　　bit　　density,　and　　are　classifi ed as

different　categories. Among　these　memories, the　ECL　RAM　i s

the　fastest ,　but　the　memory　cell consumes　holding　current

to　keep　the　data .　Addit ionally,　it　occup ies　the　1 argest

area　due　　to　　the　　bipolar　　transistor　　isolation.　The　　CMOS

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　／six-transistor　memory　cell　used　for　the　Bi-CMOS　RAM　and　the

ASMIC　holds　the　data　without　DC　current ,　matching　to　the

1arge　scale　integrat ion.　　The　cell　holding　data　statically

enab1es　to　achieve　fast access　t ime, when　ａ　bipolar　circuit

technology　i s　appli ed.　The　stable　eel 1 can　be　accompani ed

by　more　f1exible　peripheral　　circuitry　　than　the　standard

read/write　scheme .　In　other　words ,　the　RAM　cell　combined

with suitable read/write　　scheme　　for　　the　　applicat ion,

enables　　ａ　　high-speed　　LSI　　funct ional　　tester ,　DGR　(Data

Generator　and　Receiver)。

　　　　The　RAM　data　is　volat ile,　and　occup i es　still　　larger

cell　area　than　non-volat i 1 e　memory　cell. An　EEPROM　cell　i s

composed　　of　　three　　electric　　components ,　ａ　　floating-gate

transistor, a　select-gate　t ransistor　and　ａ　tunneling　region

made　by　thin　oxide. However, it　suffers　from　ａ　m i11i- second

order　programming　time,　and　slow　access　time　due　to　the
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smal 1　　conductance　　cell　　structure.　Moreover,　the　　process

complexity　prevented　it　from　integrat ing　large　bits　in　ａ

chip。

　　This　chapter　will　first　summarize　the　characterstics　of

individual　　devi ces,　and　　demonst rate　　their　　situat ions　　in

memori es.　Next ,　the　　common　　probelms　　through　　the　　memory

design,　such　as　high-speed　capabi1ity,　high-functionality,

and　　design　methodology　wi ｌｌ　　be　discussed ．　　Finally，　some

thoughts　will　be　addressed　to　conclude　the　thesis .
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６．１　Individual　Devi ce　Resul t s

　　　　For　　the　　design　　of　　fast　　ECL　　RAM.　high　　performance

elect ric　　components　　were　　assembled,　　these　　are,　　oxide

i solated　NPN　transistors,　Schottky　diode ,　and　double　level

aluminum. Polysilicon　resistor　was　newly　appl ied　to　bipolar

RAM.　Ut i1izing　minimum　3um　design　rule ,　the　cell　and　chip

size　is　３４大55um　and　２．０大2.3miD, respectively.　The　256bit　RAM

presents　4 .6ns　access　t ime　with　340mW　power　di ssipation。

　　　　Collector　isolated　NPN　t ransistors　are　newly　adopted　to

CMOS　ci rcuits　in　the　desi gn　of　６４ｋ　high-speed　RAM. The　RAM

uses 6-transistor‘ memory cell,　MoSi　　gate　　and　　bipolar

bit-1ine　sense　amplifiers .　The　bipolar　transistor　not　only

decreases　bit-1ine　sensing　delay ,　but　also　decreases　the

c h i p -1 o - c h i p　variation, namely, the　worst-case　access　t ime .

The　RAM　offers　28ns　address　access　time　with　225mW　power

dissipat ion　　at　　５ｖ　　power　　supply.　　The　　design　　rules　　are

basically　1 . 8um　besides　the　NMOS　gate　length　of　1.5um. NPN

t ransistors　　were　　fabricated　on　　ａ　　same　　chip　without　　any

addit ional　process　step　other　than　CMOS. The　cell　size　and

chip　size　are　１,８大20uin, and　5. 95　火　6 . 84mm, respect ively ． The

CMOS　RAM access　t ime　has　been　greatly　improved　from　the

range　of　60-80ns　to　around　30ns。

　　　　From　　the　　invest igat ion　　shown　　in　　Chapter　　３，　　the

single-polysilicon　　cell　　is　　proved　　to　　be　　suitable　　for

high-density　　EEPROM,　if　　the　　layout　　pattern　　and　　devi ce

parameters　are　well　optimized. The　key　issue　for　improving

the　　performance　　is　　making　　the　　capacitance　　between　　the

float ing　gate　and　control　gate　1 arge　by　using　thin　oxide　as
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ａ　di-electric.　From　the　analysis,　the　tunnel ing　effect　is

negligible if　the　threshoId　shift　is　within　５Ｖ．　However,

　within　the　recent　available　technology, the　thin　oxide　area

　on　　a drain　　should　　be　　separated　　from　　the　　floating　　gate

　transistor　　because　　of　　the　　substrate　　current　　generat ion,

　which, however, is　accompanied　by　ａ　cell　size　increase. The

　newly　developed　256Kbit　EEPROM　enables　150ns　address　access

　t ime　with　80mW　power　dissipation.　The　programming　t ime　is

　improved　to　225us/byte　virtually.　By　using　　1 . 4um　design

　rule ,　the　cell　size　is　reduced　to　６．５火11.5um,　result ing　in

　7.33　大　6.23　mm　chip　size .　It　is　contained　into　28-pin　ＤＩＰ。which　is　pin-to-pin　compat

ible　to　256Kbit　SRAM。

　　　　　One　chip　tester　chip ,　DGR,　has　ａ　novel　architecture,

　giving　　ａ　　solut ion　　to　　the　　hi gh-speed　　testing　　for　　recent

　diversit ies　of　ASIC　(Appli cat ion　Speci fie　IC).　In　spite　of

　the　　quite　　conservat ive　　3um　　CMOS　　technology,　the　　chip

　enables　　over　　lOMHz　　test　　vectoiヽ　generation,　　DUT　　data

　acqu i sit ion,　and　　comparison　with　　the　　expected　data .　The

　on-chip　memory　gains　the　operat ing　band-width　by　４　word

　parallel　　read/write　　scheme ,　and　　pipelining.　The　･RAM　　is

　organized　to　fit　１６　DUT　pins ,　with　the　depth　of　１９２　test

　vect ers. The　power　dissipation　i s　325mW.　Using　３７大28um　RAM

　cell,　the　chip　size　is　９．２　大　７．９　mm, 84-pin　PGA　packaging・

　The　　advanced　DGR　appl i ed　by　2 urn　CMOS　t echnology,　having

　8Kbit　vector　memory,　offers　over　　16MHz　vector　rate　with

　550mW.
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６．2　High-Speed　Capabi ｌity

　　　　High-speed　memory access　is　requi red　more　than　ever , as

the　　development　　of　　hi gh-speed　　processors　　reduces　　the

l)ottle-neck　of　the　system　performance　to　the　memory　band-

wi dtli.　The　standard　memory access　time　i s　roughly　divided

into the fo1 lowing　　５　　components,　　input-buffer　　delay ,

decode ing,　word-line　　driving,　bit-line　　sensing,　output-

l)uf f er　delay. According　to　the　MOSFETs' scaling　1 aw, devi ce

performance　has　been　improved　by　the　device　miniaturiza-

tion ,　whi ch　has　made　the　memory　bit　capacity　larger　than

the　previous　one .　As　long as　the　external　ci rcumstances, ０「

the　　ｌ／Ｏ　　specifications　　are　　not　　changed ，　the　　input　　and

output　buffer　delay　would　be　improved　by　devi ce　perform-

ance .　The　decoding　delay　at　least　keeps　constant ,　in　spite

of　the　　increase　　in　　line　numbe rs　　and　total　　line　　1 ength .

However, nowadays,　the　assumpt ion　may　not　be　true, because

speci ficat ions　　which　　are　　not　　necessary　　at　　all　　for　　the

previous　generat ion,　such　as　the　noise　　immunity,　electro

static　　persi stence,　and　　supply　　current　　saving ,　become

serious.　The　　clearance　somet imes　sacrifices　　access　time.

Ｓｏ･，　the　delay　reduct ion　in　the　cell　peripheral　has　become

more　important　than　ever,where　devi ce　miniaturization　does

not　always　lead　to　the　delay　reduct ion.　The　parasit ic　re-

si stance　and　capacitance　can　not　be　scaled　down　as　devi ces。

　　　　The　word-1ine　delay　reduct i on　i s　enabled　by　using　low

resistivity　material .　Silicide,　such　as　Mosi ,　having　５Ω／ロ

resistivity　as　is　appl i ed　to　Bi-CMOS　ＲΛＭ，　is　one　solution.

However,　it　is　only　one　ｓｉχth　RC-dolay　reduct ion　of　poly-
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silicon.　Doub le　1 evel　Aluminum, 30mΩ／ロ　resistivity, reduces

HC　　ｄｅｌ･ay　more , as　　i s　　used　　for　　DGR.　However,　it　　needs

add it ional　contact area ,　connect ing　the　gate　mat eral　with

metal, rusulting　in　core　area　increase, as　shown　i n　DGR　and

ECL　design.　After　　the　　RC　－ delay　　reduct ion,　ａ　　word-line

1}u f f e r　　with　　large　　drivab i1ity　　should　　be　　necessary,　for

examp1e,　Dar1ington　　Confi gurat ion,　and　　Bi-CMOS　　driver .

Different　from　bipolar　memory, word-line　amplitude　of　CMOS

memory　should　be　large　enough　to　obtain　much　cell　current ,

Ｉ（ＩＬＬ．　It　is common　feature　to　all　the　voltage　dr iven　type

devices　　as　MOSFET,　but　　is　　ａ　di sadvandage　　for　　achieving

high-speed　word-line　switching.　Because,　word-line　buffers

should　provide　much　current　　for　charging　the　product　of

capac itance　and　amplitude.　There　is　an　opt imizat ion　point

for　　the　　power　　dissipat ion,　the　　layout　　patt ern,　and　　the

speed, as　to　ａ　word-line　buffer .

　　　　Bit-lines　are　always　made　by　Aluminum, so　no RC　de 1 ay

prob:1 em　occurs.　In　case　of　SRAM,　ａ　pair　of　bit-lines　vary

differentially.　　Using　the　precharge　currnt　　IpRCG>　and　I an.

the　b it-1ine　delay, tm,　is　approximately　represented　ｂｙ：

　　　　　ta　＝　Cbl　゛ｃ　I^Va　／［　］au　＋　Ｉ FKCe　）　　　　　　　　　　　　(6.1)フ

where,　Cel-　and　I^Vri are　b it-1ine　capacitance　and　minimum

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　／detectable　b it-1ine　amplitude,　respect ively.　Assuming‘　the

normal　design　as　ｌ（ＩＬＬ　ニ　I PRCG . ^ B̂L　is　then・

　　　　　ta　= 0.5　゛ｃ　Cbl　゛‘　＆ＶＢ１　／　Ian-　　　　　　　　　　　　(6.2)

Cel　increases　s imply　proport ional　to　the　square　root　of　bit

capac ity as　it　i s　composed　of　the　cell　di ffusion　region

and　metal　lines.　I CELL　is　determined　by　the　cell　structure.
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In　case　of　ECL　RAM,　the　ｌ i mi ti n g　factor　of　ｌ【l＼l<　０ｒ　read

current　1^ was　the　parasit i c resistance　of　Schottky　diode .

That　of　SRAM was　the　equivalent　series　resistance　of　the

bit-line　pass　and　cell　driver　NMOS　t rans i stors. As　the　gate

]ength　is　determined　by　the　minimum　desi gn　rule, the　ｌ(ＩＬＬ　ｉｓ

inceased　by　the　gate　width,　which,　however,　1 eads　to　the

eel ｌ　　size　　increase ．　Consequent ly ，　reducing　　the　　bit-line

amp 1itude,　'^Vel.　i s　effect ive to　improve　the　del ay　without

area　penalty.　　Adopt ing　ａ　　smal 1　　signal　　detectable　sense-

amplifi er,　as　bipolar　di fferent i a 1　ampli fi er　whi ch　was　used

in　Bi-CMOS　SRAM　design,　is　necessary.　Bipolar　transistors

naturally　　do　　not　　need　　1 arge　　ampl itude　　input　　to　　get　　ａ

drivabi1ity.　It　is　proved　to　be　effect ive。

　　　　Single　ended　bit-1 ine　as　EEPROM or　DRAM　has　ａ　hand i cap

１ｎ　the　bit-line　del ay　in　compar i son　with　SRAM, because　the

reference　voltage　does　not　vary　di fferent ially, or　ｌ限CGﾆＯ・

In　the　same　ｌｘｖｌ as　SRAM,　tra is　two　t imes　larger　at　least .

Precharging　and　equalizing　bi t-1ine　pai r is　by　　internally

generat ed　clocks　aid　bit lines　to　recover　fast　　from　the

previous　level, as　far　as　the　clock　width　and　its　drivabi ｌ－

ity　are　opt imized. It　is　the　other　approach　to　decrease　ｔ乱･

It　i s　proved　to　be　effect ive　by　the　EEPROM　desi gn。

　　　　other　than　the　individual　technology　to　reduce　the　bit-

and　　word-line　　delay,　dividing　　memory　　cell　　array　　into

several　blocks　i s　useful ,　although　it　i s　accompnied　by　ａ

little　area　　increase.　It　　i s　adopted　to　　SRAM　and　EEPROM

des i gn.　The　architecture　helps　to　save　the　act ive　current

consumption, as　wel 1 .
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６．３　High　Funct ionality

　　　　Having　high　funct ionality　on　ａ　chip　has　been　attract ive

from　　the　　system　designer ' s　　point　　of　view,　and　this　　is

comming　true　for　LSI　designers. Through　the　devices　in　the

thesis ,　the　　funct ionality　　is　　adopted　　for　　improving　　the

device　performance.　Different　　from　ECL　　and　SRAM　design,

there　is　ａ　room　for　taking　it　in　EEPROM　and　Single　chip

tester　design。

　　　　The　page-mode　programming　in　EEPROM　enables　to　shorten

the　　virtual　　programming　t ime .　After　the　　successive　data

loading　to　1atches　in　nano-seconds, the　data　are　programmed

in　parallei ,　taking　advantage　of　the　low　current　dissipa-

tion　in　programming.　The　same　technique　will　be　uti1ized

for　more　than　lMbit　UV-EPROM. The　page-mode　programming can

be　performed　by　adding　several　glue　logics　externally.　For

users ,　the　page-mode　is　the　similar　funct ion　as　"gang-≒

which　　programs　　several　　devices　　in　　paral lei,　implemented

into　some　of　PROM　writers.　However,　for　venders,　they　are

different .　The　programming　t ime　reduct ion　per　device ,　even

if　it　does　vi rtually,　cuts　off　test　cost .　So ,　it　becomes

necessary　for　the　high-density　non-volat i le　memories。

　　　　Dealing　with　the　data　in　parallei　is　quite　effect ive　to

gain　　the　　performance,　as　　was　　shown　　in　　the　　tester　　chip

desi gn.　　Pipelining　　in　　3um　　DGR　　enables　　below　90ns　　test

vector　generat ion ， although　the　memory access　ｔ ime　in　worst

case　was 280ns　at　５Ｖ．　The　technique　is　an　extended　idea

from　the　RISC (Reduced　Instruction　Set　Computer) type　micro

processor　as　ＭＩＰＳ－χ　［51]. The　one　of　the　greatest　problems
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of pipelining is　　ａ　　jumping,　or　　changing　　the　　process

sequence.　DGR　only　allows　an　interupt　input　in　every　four

clock　　cycles ,　to　avo id　NOP　（ｎｏ　operat ion)　cycle .　MIPS-X

avoids　the　same　prob1 em　by　the　compilat ion　from　the　source

to　assembler.　Different　from　ＭＩＰＳ－χ，　changing　the　process

execut ion　or　the　NOP　insertion　are　not　allowed　for　DGR,

l>ecause　it　needs　ａ　real　t ime　response。

　　　　As　the　bit　capac ity　increases,　the　funct ionality　will

be　　required　　not　　only　　to　　eliminate　some　　peripheral　　glue

]ogics　around　･the　LSI　but　also　to　gain　the　performance　of

LSI　itself, or　to　reduce　the　LSI　cost .

６．４　Design　Methodology

　　　　The　　desi gn　　methodology　　di fference　　between　　the　　four

memori es　raises　interesting　discussions.　The　former　three

devices, ECL. SRAM　and　EEPROM, took　the　methods　of　standard

memory　desi gn. As　the　layout　was　hand-crafted,　it　was　wel 1

opt imized.　The　design　and　fabri cation　were　closely　related

and　interacted　each　other. As　ａ　result, the　detai1ed　desi gn

rules　were　　opt imi zed　to　meet　　requirements　of　　individual

devices,　even　though　the　same　”minimum　2um"　design　rule　i s

applied.　Special　　dev i ce　　structures,　such　as　bipolar　NPN

transistor　　in　CMOS, or　the　single-polysilicon　structured

ｃｅｌ］　are　acceptable,　if　　it　　is　effect ive　　for　the　devi ce

performance.　０ｎ　　the　　cont rary ,　the　　turn-around-time　　i s

considerab1y　longer, whi ch　means　that　it　takes　ａ　long　t ime

to　debug　the　circuit　and　system　design. Moreover, it　is　too
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difficult　　to　　shrink　　the　　chip　　at once .　　The　　approach　　is

suitable　for　the　mass-produced　devi ces。

　　　　On　the　other　hand ,　the　design　of　the　tester　chip　i s

quite　different.　No　other　process　step　than　that　for　CMOS

logic　gates　i s　permitted.　As　ａ　result ,　the　cell　size　used

for　the　tester　chip　was　about　five　t imes　larger　than　that

of　Bi-CMOS　RAM, although　both　took　the　same　six　transistor

memory　　cell　　structure,　and　　the　　approximately same　　2um

desi gn rules　　were　　appl i ed .　　　Instead，　　because　　of　　its

simp 1i fied　design　rules ,　the　design was　fully　supported　by

CAD,　and　the　desi gn　period　per　one　t ransi stor　was　reduced

to　one　tenth　of　the　st andard　memori es.　In　addit ion, as　the

design　property was　kept　　independent　　of　　the　　fabrication

process　generation, the　2um　device　was　immediately　realized

as　an　extent ion　of　3um　vers ion. From　the　desi gner　poi nt　of

view , it would　　be　　more　　prpferab］ｅ　　to　　have　　ａ　　storter

turn-around　t ime ,　as　was　insisted　in　the　panel　discussion

of　　1985 IEDM　among　the　designers.　　This　　is　an　　important

approach　for　the　custom　IC　design.

６。５　Final　Thoughts

　　　　Bi-CMOS　i s　gaining　ａ　popularity,　because　of　its　high

sensitivity　　and　　high　drivability.　Since　　then ,　ａ　　１０ｔ　　of

Bi-CMOS　circuits　have　been　proposed　not　only　for　the　high-

speed　memori es　but　also　for　some　logic　LSIs.　The　bipolar

amp 1ifi er　app1icat ion　　in　CMOS　circuits　　i s　expanded　to　ａ

hi gh-speed　carry　transfer　circuit　of　the　adder. The　combi -
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nation　of　oxide　iso1 ated　shallow　junction　NPN　transistors

with　buried　　layer　and　miniaturized　CMOS　transistors　will

make　it　poss ib1e　to　real i ze　hi gh　performance　LSI。

　　　　Ａ　single　polysi1i con‘　ｃｅｌ！　is　ｓｔｊ］ｌ　attractive　for　the

high　dens i t y　EEPROM　in　the　logic　comb i ned　systems, because

of　　the　　fabri cat ion　　process　　compat ib11i ty.　　From the　　bit

densi ty　and　the　cell　current　po int　of　vi ew,　ａ　cell　built

with　ａ　tunnel ing　area　coinciding　with　the　channel　of　the

thin　　oxide　　t rans i stor　　is　　attractive.　The　drain　profile,

oxide　　thickness,　　and　　charge　　pump　　circuits　　should　　be

opt imi zed　for　high　performance　EEPROM。

　　　　The　concept　of　si 1i con　tester　i s　quite　new. There　will

be　　several　　approaches　　to　　reduce　　the　　evaluation　cost　　of

ΛSIC.　For　the　next　generat ion　one-　chip　tester ,　implement -

ing　i nternal　pattern　generator,　dealing　with　three　values

（”0 " ," 1 "　and　”χ¨）　assigned　to　one　DUT,　increasing　the　test

vector　　depth　　rather　　than　　the　　width ,　and　obtaining more

timing-accuracy　should　be　taken　into　consi derat ion。

　　　　The　bit　density　of　every　standard　memor i es　i s　gett ing

large ,　almost　４　times　every　３　years.　The　t endency　has　not

been　　changed,　　although　　the　　process　　has　　become　　more

sophisticated. On　the　other　hand , we　have　seen an　ｅχplosion

in　the　development　of　funct ion　　integrated　chip　as　ASMIC

( Appli cat ion　Specific　Memory　TC).　The　hi gh-speed　and　high-

funct ional　CMOS　memory　has　been　demanded　cont inuously.　The

innovat ive　desi gn　approach　Ｗｉ］ｌ　　be　requi red　to　find　the

break-through　DO i nt　towa rd　the　next.　generation, cooperating

with　the　fabri cat ion　techno logy.
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