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概要：ランダムテレグラフノイズ（RTN）は動的に不規則な集積回路素子の特性変動現象であり，微細

化に伴って顕在化している信頼性問題であるため，実測評価が重要である．本稿では RTNの測定効率向

上と，NMOSのみ，または PMOSのみの影響を評価できる回路を提案し，チップ試作と実測により評価

する．最大および最小周波数を記録する回路を搭載することで，約 7,500倍測定効率が向上した．抵抗素

子を用いることで NMOS と PMOS の影響を分離し，実測により NMOS の方が PMOS よりも約 1.5 倍

RTNの影響が大きいことを明らかにした．RTNの電源電圧依存性もこの回路を用いて測定し，電源電圧

を高くするほど，RTNの影響を抑制できることがわかった．

Measurements and Evaluations of Random Telegraph Noise to Separate
Influences from NMOS and PMOS Using Ring Oscillators
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Abstract: Random Telegraph Noise (RTN) is one of main causes of dynamic characteristic fluctuations in
MOSFETs. Measurements and evaluations of RTN are important because RTN becomes dominant as device
sizes are downscaled to nanometer. In this paper, we propose circuits to improve measurement efficiency and
to separate the RTN effect in NMOS or PMOS. Measurement efficiency improved as much as 7,500 times by
registers to store maximum and minimum frequencies. RTN effect in NMOS or PMOS is separated using
poly-resistors. As measurement results, NMOS is more sensitive than PMOS by 1.5 times. RTN depending
on the supply voltage are also measured. Higher supply voltage suppresses RTN.

1. 序論

近年の急速なMOSFETの微細化にともない, 様々な信

頼性問題が顕在化してきている．トランジスタの特性ばら

つきはとりわけ重大な問題であり, 高信頼性が求められる

集積回路において深刻な影響を及ぼす．特性ばらつきは,

大きく静的な特性ばらつきと動的な特性変動に分けられ

る [1]．静的な特性ばらつきは, 製品の製造時にトランジス

タの特性が決まり, チャネル部分に不純物をドーピングす

る際に不純物の数がばらつくRandom Dopant Fluctuation
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(RDF)などがその要因として挙げられる．一方で, 動的な

特性変動の一つであるランダムテレグラフノイズ (Random

Telegraph Noise, RTN)もスケーリングにともなう問題と

して顕著になっている．

RTNは MOSFETのドレイン電流値が動的に変動する

現象である [2]．RTNの影響はこれまでに, CMOSイメー

ジセンサ [3], フラッシュメモリ [4], SRAM [5]といった集

積回路において深刻な影響を及ぼすことが報告されてい

る．RTNの影響はゲート面積に反比例することが知られ

ているため [6], 微細なプロセスでは RTNの影響を正確に

予測するために，実測評価が重要である．

単体MOSFETにおける RTN実測結果は多く報告され

ているが，リングオシレータなどの集積回路におけるRTN

の結果は少ない．単体MOSFETの測定では個々のトラン

ジスタの特性を評価できるが，1つ 1つ測定する必要があ
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るため，複数評価に向いていない．リングオシレータを用

いた測定は，チップにカウンタを搭載することで比較的

簡単に測定できる．一般的なリングオシレータにおける

RTN測定は，1つの ROの各時刻における周波数測定を何

度も行い，最大と最小の周波数差で評価する [7]．しかし，

何度も測定を行うため，データ量が膨大になり測定に時間

がかかるだけでなく，CMOS構造であるため，NMOSと

PMOSの影響を分離できない．これらの課題を解決するた

めに，チップ内で最大と最小の周波数差を自動で計算して，

測定効率を上げてかつ，NMOSまたは PMOSのみのリン

グオシレータにすることで，それぞれの RTNの影響のみ

を評価する．本稿ではこの提案回路のチップ試作と実測に

よって RTNの影響を検証する．2節で本研究の対象であ

る RTNについて述べる．3節にて提案回路についての説

明をし，4節で実測による RTNの影響を評価する．最後

に 5節で結論を述べる．

2. ランダムテレグラフノイズ (RTN)

本節では，RTNが発生する物理的なメカニズムとモデ

ルについて述べる．図 1に RTNの原因とされているゲー

ト酸化膜欠陥によるモデルを表したMOSFETの断面図を

示す．ゲート酸化膜の製造工程において，分子間の未結合

手などの欠陥が生成される．この欠陥にチャネルを流れる

キャリアが捕獲されることで，ゲートの実効電界が減少し，

しきい値電圧 (Vth) が増加する．捕獲されていたキャリア

が放出されることで，Vth は元に戻る．この捕獲と放出が

ランダムに繰り返されることで，動的に特性が変動する．

図 2はある 1つの欠陥における，RTNに起因するしき

い値電圧の時間的変動の模式図である．欠陥の捕獲，放出

までの平均時間をそれぞれ τc および τe と呼ぶ．これらの

時定数はゲート電圧 Vgs に依存し，|Vgs| が大きくなると
τe は増加し，τc は減少する [5]．1つの欠陥を対象とした

場合，しきい値電圧は図 2のように 2状態をとり，しきい

値電圧変動値は欠陥ごとに一定である [7]．複数の欠陥が

ゲート酸化膜中に存在する場合には，図 3のように Vth が

多段に変化する．実測で観測されるのはこのような波形で

あり，ゲート酸化膜中の欠陥に基づくこの現象を Charge

Trapping Model (CTM)と呼ぶ．このモデルは経年劣化の

主要因である Bias Temperature Instability (BTI) の発生

原理と同じである [8], [9]．BTIはNMOSよりも PMOSの

方が影響が大きいため，RTNでも同様の結果となること

が予想される．RTNの影響はゲート面積に反比例して大

きくなるため，微細化が進むと RDFより深刻化すると予

想されている [6]．

3. RTN提案測定回路

本節では高効率かつ，NMOSと PMOSの影響を分離で

きるリングオシレータ (RO) を提案する．
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図 1 RTN の原因であるゲート酸化膜欠陥によるキャリア捕獲と放

出を表した MOSFET 断面図．
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図 2 単一欠陥における RTN 起因のしきい値電圧 (Vth) 変動．
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図 3 複数欠陥における RTN による Vth 変動．

3.1 最大および最小周波数記録回路

ROでは，RTNの影響を∆F/Fmax で表す [7]．ここで，

Fmaxは最大の周波数，∆F は Fmaxと最小周波数 (Fmin)の

差であり，∆F = Fmax−Fminである．ROごとに∆F/Fmax

が出てくるため，ROの RTNを統計解析するためには，多

数の測定が必要である．この測定を簡易かつ短時間に行う

ために，図 4のようにチップ内のカウンタ兼シフトレジス

タの最後に Fmax と Fmin を記録する回路を搭載する．RO

の Fmax と Fmin がわかれば，∆F/Fmax が簡単にわかるた

め，Fmax と Fmin を読み出すだけで，各時間毎の周波数を

読み出す必要がなくなり，RTNを評価できる．正しく動
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図 4 Fmax と Fmin の自動計算による RTN 測定回路．

いているか確認するために，カウンタの値を読み出せるよ

うにし，その値を整理して得られる結果と比較する．Fmax

と Fminは最大または最小から 5個記録する．Fmaxと Fmin

を 1つのみ記録する回路では，RTN以外の要因により，そ

れらの値が極端に大きいまたは小さい場合がある．5個記

録することにより，Fmax と Fmin が RTNによるものであ

ることを確認し，そうでないときに 2番目以降の値を Fmax

または Fmin とすることができる．

従来は長期間の RTN 測定をする際，各時刻における

発振周波数を 15,000 回測定していた．発振周波数デー

タは 16 bit カウンタに記録され，15,000 回分のデータ

を読み出すことで RTN を評価するため，全データ量は

15, 000× 16 bit = 240 kbitである．この提案回路では，読

み出す必要のあるデータは Fmax と Fmin それぞれ 16 bit

のみであり，1回 ×16 bit × 2 = 32 bit 読み出せば RTN

の影響を評価できる．実際は Fmax と Fmin はそれぞれ最

大または最小から 5個記録されており，全て読み出す場合

は 32× 5 = 160 bitのデータ量となる．Fmax と Fmin をそ

れぞれ 5個読み出すのに必要なデータ量は 240 kbitから

160 bitと 1/1,500となり，Fmax と Fmin を 1個のみで評

価する場合のデータ量は 1/7,500であるため，測定の高効

率化が見込める．

3.2 NMOSと PMOSの影響分離回路

リングオシレータによる RTN測定のもう 1つの課題は，

NMOS と PMOS の影響を分離できないことである．こ

れは ROを構成するインバータが CMOS構造であり，観

測される周波数に両方の RTNが影響するためである．こ

の解決方法として，図 5 のように抵抗を用いてそれぞれ

のMOSFETのみのリングオシレータを提案する．NMOS

の RTNを見るなら図 5(a)のように PMOSの代わりに抵

抗を用いて NMOS のみの RO を設計する．この回路を

“ALLN”と名付ける．発振制御用の NMOSは測定対象と

なるNMOSに直列でつなげる．停止時のリーク電流を抑え

るため，発振制御用 NMOSは全段につける．RTNはゲー

ト幅（W）が小さいほど影響が大きくなるため，被測定用

NMOSのゲート幅はできるだけ小さく，発振制御用では大

きくする．被測定用 (Device Under Test, DUT) のNMOS

のゲート幅は，試作に用いたプロセスで設計できる最小の

ゲート幅である 200 nmである．発振制御用には 260 nm

のゲート幅をもつ NMOSを 16並列にしているため，合計

のゲート幅は 16× 260 nm = 4.16 µmである．260 nmは

試作プロセスにおける標準インバータのゲート幅である．

抵抗素子はポリシリコンにより作成する．抵抗値が 30 k～

500 kΩで発振することをシミュレーションにより確認し

ているため，その間で抵抗値がばらついても動作する値で

ある 150 kΩ となるように抵抗を設計した．図 5(b) のよ

うに PMOSと抵抗のみの ROにすれば，PMOSの RTN

を評価できる．この回路を “ALLP”と名付ける．NMOS

評価用回路と同様に，発振制御用 PMOS を全段につけ，

150 kΩとなる抵抗を用いる．被測定用の PMOSのゲート

幅は 200 nmであり，発振制御用 PMOSは標準インバー

タのゲート幅である 450 nmを 16並列で合計 16× 450 nm

= 7.20 µmである．ALLNと ALLPをまとめて “ALL型”

と呼ぶ.

ROの 5段全てに抵抗とMOSFETで構成したのが ALL

型であるが，ALL型では 5段分の RTNの影響があらわれ

る．1つのMOSFETのみのRTNを見るために設計したの

が，図 6のような “4C型”と名付けた ROである．図 6(a)

は RO の 1 段のみに抵抗と NMOS を用いて，残り 4 段

を CMOSインバータで構成した ROである．CMOSイン

バータのうち 1段は発振制御のための NANDである．抵

抗を用いた 1段の NMOSは RTNを評価するためにゲー

ト幅を 200 nmとし，それ以外の CMOSインバータおよび

NANDのNMOSのゲート幅 (WN)は 16×260 nm，PMOS

のゲート幅 (WP) は 16×450 nm と，ALL型と同様に被測

定トランジスタよりも 20倍以上大きくする．これにより，

NMOS単体の RTNの影響評価が可能である．この回路は

1段を NMOS, 残り 4段を CMOSインバータで ROを構

成しているため, “1N4C”と名付ける．図 6(b)は 1段を抵

抗と PMOSのみ，残り 4段を CMOSインバータにした回

路である．この回路は PMOS単体の RTNを評価可能であ

り，“1P4C”と名付ける．ALL型または 4C型における全

ROの∆F/Fmax の累積分布を比較することで，NMOSと

PMOSにおける RTNの影響の違いを評価できる.

以上をまとめたものが表 1である．設計したチップには

4種類の ROが各 840個搭載されており，段数はいずれも

5段である．試作したチップ写真を図 7に示す．65 nmプ

ロセスであり，標準電圧は 0.75 Vである．リングオシレー

タの最終段直後に，Verilog記述から論理合成して設計した

Fmaxと Fminを記録する回路が搭載されている．チップサ

イズは 3 mm角である．同じ構造のマクロをチップの上下

2つに分けて，出力ピンをそれぞれ設けることで，2つ同

時に測定してデータを出力することができる．

4. 測定

3節で提案した回路を用いて実測を行う．はじめに測定

方法を述べたあとで，回路別の比較と，電源電圧依存性の

測定結果を示す．
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図 5 抵抗による NMOSと PMOSの影響を分離した RTN測定回

路．(a) NMOS と抵抗による NMOS 評価用回路 (ALLN)．

(b) PMOS と抵抗による PMOS 評価用回路 (ALLP)．

表 1 チップに搭載した 5 段リングオシレータの種類．
総称 回路名 リングオシレータの構造 搭載数

ALL 型 ALLN 全段 抵抗と NMOS

ALLP 全段 抵抗と PMOS

4C 型 1N4C 1 段 抵抗と NMOS いずれも

4 段 CMOS 840 個

1P4C 1 段 抵抗と PMOS

4 段 CMOS

4.1 測定方法

測定方法を図 8に示す．100 µs発振させてチップ内に

搭載した 16 bitカウンタに発振回数の値を記録した後，カ

ウンタに記録された値をシフトさせる．シフトには 160 µs

かかる．シフトした後，再び 100 µsの発振と 160 µsのシ

フトをし，これを 1万回繰り返す．各時刻での発振周波数

が最大および最小周波数を記録する回路に保存されるた

め，測定の最後に，これらの最大と最小周波数を読み出し，

RTNの影響を表すパラメータである ∆F/Fmax を計算す

る．各リングオシレータでこの ∆F/Fmax を取り出して分

布をとる．室温，電源電圧 VDD = 0.75 Vで測定し，電源

VDD

150 kΩ

DUT (W = 200 nm)

GND

EN

OUT

WP = 16× 450 nm

WN = 16× 260 nm

in NAND & INV

(a)

VDD

150 kΩ

GND

DUT (W = 200 nm)
EN

OUT

WP = 16× 450 nm

WN = 16× 260 nm

in NAND & INV

(b)

図 6 1 段のみを抵抗と MOSFET，残り 4 段を CMOS インバー

タで構成した 5 段 RO．(a) 単体 NMOS の RTN 評価用

RO (1N4C)． (b) 単体 PMOSの RTN評価用 RO (1P4C)．

 Ring oscillators 

 Fmax & Fmin registers 

 Ring oscillators 

図 7 RTN 評価用チップ写真．
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0

0
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図 8 RTN 測定方法．

電圧依存性の測定では 0.75 Vに加えて，1.00 Vと 1.25 V

のときも測定して比較する．
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図 9 発振周波数変動の測定結果．(a) ∆F/Fmax が 0.28%と比較的

小さい RO の結果．(b) ∆F/Fmax が 0.91%と比較的大きい

RO の結果．

4.2 RTN起因の発振周波数変動

測定した発振周波数変動の結果のうち，ALLN の結果

の 2例を図 9に示す．各 ROにおいて発振周波数がラン

ダムに増減していることが確認できる．図 9(a)の ROは

∆F/Fmax = 0.28%であるのに対し，図 9(b)の ROでは 3

倍以上の 0.91%変動している．同じ構造のROであっても,

RTNによる発振周波数変動の影響は異なる．各時刻での

データを取り出すために必要なデータ量は 1つの ROあた

り 240 kbitである．この大きなデータを取り出すことな

く，Fmaxと Fminの 32 bitのみ取り出すだけで評価できる

ため，測定効率は 7,500倍向上する．

4.3 回路別の測定結果

測定した各 RO の種類ごとの ∆F/Fmax の累積分布を

図 10に示す．図 10(a)はALL型，図 10(b)は 4C型の分布

である．3σ点で比較すると，ALL型では ALLNが ALLP

と比較して 1.56倍周波数変動率が大きくなっており，4C

型では 1N4Cのほうが 1.29倍大きくなっている．これらの
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図 10 各 RO の ∆F/Fmax の累積分布．(a) ALL 型．(b) 4C 型．

RTN の影響は PMOS よりも NMOS のほうが大きい.

結果から，RTNの影響は PMOSよりも NMOSのほうが

大きいことがわかる．RTNと同じメカニズムだとされる

BTIは，本稿で実測した 65 nmプロセスにおいて NMOS

よりも PMOSにて大きな影響を及ぼす．影響が大きくな

るトランジスタの種類が BTI と RTN で異なる理由とし

て，NMOSに生じた欠陥は捕獲してから放出までの時定数

τe が短いものが多く，PMOSに生じた欠陥は τe が長いも

のが多いのだと推測される．長期的な現象の BTIでは τe

が長い欠陥によるキャリア捕獲が蓄積されていくことで，

PMOSのほうが支配的になることが考えられる．

4.4 電源電圧依存性の測定結果

電源電圧VDDを変化させたときのALL型の∆F/Fmaxの

累積分布を図 11に示す．図 11(a)はNMOS，(b)はPMOS

での結果である．いずれの回路においても VDD を大きく

することで ∆F/Fmax が小さくなり, RTN の影響を抑制

できる．VDD を 0.75 Vから 1.25 Vへ増大させたときの

∆F/Fmax の変化率は，標準偏差の 3倍（3σ）の点で評価
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図 11 ALL 型における RTN の電源電圧依存性．(a) NMOS の結

果（ALLN）．(b) PMOS の結果（ALLP）．電源電圧 VDD

を大きくするほど，RTN は抑制される．

すると ALLNで 0.64倍，ALLPで 0.89倍である．電源電

圧を大きくした場合，∆F/Fmaxが小さくなり RTNの影響

を抑制できる．ALLNでの結果の方がより抑制できている

ため，電源電圧を変えたときは NMOSにおける RTNに，

より影響を及ぼす．

4C型では 1.0 V以上の VDD でカウンタに値が記録され

なかった．VDD を増加させると，RO出力の Duty比が 1

に近づくためである．設計したレイアウトから抽出した

ネットリストを用いて回路シミュレーションを行った結果，

VDD = 0.75 Vのときは出力波形の Duty比が 79%であっ

たが，1.0 VになるとDuty比が 88%と大きくなり，“1”で

ある時間がより長くなる．このため，ROの出力にあるカ

ウンタが発振を認識せず，値をカウントしなかったのだと

考えられる．

5. 結論

本稿では集積回路の信頼性問題である RTNを高効率か

つ，NMOSまたは PMOS の影響を分離できる回路を提案

した．チップ内に最大および最小周波数を記録できる回路

を搭載することで，リングオシレータにおける RTN の影

響を表す指標である ∆F/Fmax を効率良く測定可能とし，

抵抗素子を用いることで NMOS のみ，または PMOSのみ

のリングオシレータを設計し，それぞれの RTNへの影響

を評価可能とした．測定効率は 7,500倍向上し，測定結果

として，NMOSの方が PMOSよりも RTNの影響が約 1.5

倍大きく出ることがわかった．電源電圧依存性も測定し，

電源電圧を 0.75 Vから 1.25 Vへ増大させたとき，NMOS

で 0.64倍，PMOSで 0.89倍となった．電源電圧を大きく

した場合，∆F/Fmax が小さくなり RTNの影響を抑制で

き，電源電圧の変化は NMOSにより大きい影響を及ぼす．

RTNの影響を考える場合は NMOSと PMOSで影響を分

けて，NMOSの方をより考慮するべきである．
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