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Introduccio

L’objectiu principal d’aquest llibre és servir com a guia i punt de referéncia pels alumnes de I'assignatura ‘Disseny
Microelectronic I', que s'imparteix a 'ensenyament d’Enginyeria Electronica de la Universitat de Barcelona.

A I'esmentada assignatura es proporcionen tots els coneixements necessaris per aprendre a dissenyar circuits
integrats, especialment els digitals. També es donen a coneixer diferents alternatives tecnologiques, parant especial
atencié en la tecnologia CMOS, ja que és la més utilitzada avui en dia, i abarcant tant el disseny de circuits
combinacionals com sequencials.

Aquest text es presenta com un recull d’articles técnics, els quals s’organitzen en temes independents segons
I'estructura de la mateixa assignatura. Els articles se subdivideixen en obligatoris, imprescindibles pel correcte
seguiment de I'assignatura, i d’ampliacio, pensats per aquells alumnes que desitgin aprofundir els seus coneixements.
A més, tot plegat es complementa amb una col-leccié de problemes resolts que, juntament amb la resta de material de
classe, pretén servir tant pels alumnes de I'assignatura com per aquelles persones que vulguin conéixer o revisar
algun dels aspectes que s’hi tracten.

L’elaboracié d’aquest llibre s’ha dut a terme dins del projecte Ajut per la Millora de la Qualitat Docent a les
Universitats de Catalunya (codi 2006MQD00067).



1. El procés de fabricacié d’un circuit CMOS.
Tecnologia microelectronica.

Abstract—En aquest article s’explicaran els diferents processos tecnologics que es porten a terme per obtenir
circuits integrats, la totalitat dels quals constitueix el que s’Tanomena tecnologia planar. Aixi mateix, també es descriura
el procés complet de fabricacié d’un circuit CMOS, concretament el d’un inversor de pou p, tot detallant les mascares

que so6n aplicades en cada moment.

Index Terms—Tecnologia planar, fotolitografia, mascara, oxidacid, difusi6, implantacié ionica, diposit, epitaxia,
etching, metal-litzacié, LOCOS, pou, area activa, polisilici, metall, contacte, via.

1. INTRODUCCIO

La fabricaci6 d'un circuit integrat és una tasca
complexa que consta d'una seqléncia de processos
independents, els quals s’anomenen fotolitografia,
oxidacié, dopatge (ja sigui per difusi6 o implantacio
idnica), dipodsit i efching o gravat. La totalitat d’aquests
processos s'’identifica mitjangant I'expressié tecnologia de
procés planar.

D’altra banda, pot afirmar-se que un circuit CMOS és
la interconnexié de transistors pMOS i nMOS i, per tant,
un procés CMOS és la sequéncia d'operacions
tecnologiques que produeixen transistors pMOS i NnMOS
en una mateixa oblia.

2. TIPUS DE PROCESSOS

Per la creaci6é de transistors a I'oblia de silici s'usen
diferents processos tecnologics, els quals s’esmenten a
continuacio.

2.1. Fotolitografia

La fotolitografia és el procés de transferéncia de la
geometria de cadascuna de les capes del circuit integrat
sobre la superficie de l'oblia. Per obtenir un procés
CMOS, es necessitaran aproximadament tantes
mascares com capes de qué consti aquest procés, tal
com es mostra a la Taula 1. El nombre de processos
tecnologics és molt més elevat, tenint de 'ordre de 600
etapes.

Mascara | Capa del procés CMOS
1 Area de pou n
Area activa
Polisilici
Implantacié n*
Implantacié p*
Contactes
Primer nivell de metall
Via
Segon nivell de metall
10 Passivacié
Taula 1 Mascares basiques per la fabricacié d’'un procés CMOS.
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En el procés fotolitografic, tota I'oblia es recobreix amb
fotoreina, aconseguint que aquesta presenti un gruix
uniforme gracies a un sistema de rotacié per spinner. Tot
seguit, s’aplica llum ultraviolada a través d’una mascara,
la qual esta formada per una placa de vidre de gran
puresa. La mascara consta de zones transparents i
d’'altres zones opaques en resposta a la geometria que
s’ha de transferir a I'oblia. Gracies a aquestes zones
transparents s’aconsegueix el revelat de la fotoreina i el
posterior gravat de la capa (fotoreina positiva), mentre
que les regions de I'oblia que es troben sota d’'una regi6
transparent romanen intactes. Finalment, s’elimina la
fotoreina restant i es neteja.

Un aspecte molt important que ha de ser tingut en
compte en aquesta part del procés és I'alineament entre
la mascara i el substrat de [I'oblia, cosa que
s’aconsegueix mitjangant una maquina anomenada
alineadora o stepper.
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Fig. 1 Diferents etapes del procés fotolitografic.

2.2. Oxidacio

L’'oxidacié és aquella técnica que s'utilitza per fer
créixer una capa de dioxid de silici (SiOz) sobre I'oblia, el
qual pot actuar com a mascara per la difusio, com a capa
dielectrica aillant o com a font d’'impureses. El procés
d’oxidacid, que pot tenir lloc gracies a dues reaccions
diferents, utilitza la calor com a catalitzador, pel que I'0xid

Gravat de '0xid

Eliminacié de la
resina restant



que creix rep el nom d'oxid térmic. Les dues reaccions
possibles, que s’anomenen oxidacié seca i oxidacié
humida, s6n les que es mostren tot seguit.

Si+0, —Si0,
Si+2H,0 — SiO, +2H,

Val a dir que l'oxidacié seca, que produeix un SiO»
més dens i de millor qualitat, és molt més lenta que la
humida. Al forn on té lloc la reaccié s’estableix una
temperatura que pot variar entre 900 i 1200°C. L’'0xid de
silici necessita Si per créixer (de fet es consumeix part
del Si durant el creixement). Aix0 vol dir que no creix si
no hi ha Si a la superficie.

s
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Fig. 2 Exemple del procés d’oxidacio.

2.3. Dopatge

El dopatge és el procés mitjangant el qual s’afegeixen
petites quantitats dimpureses en un material
semiconductor per tal de modificar les seves propietats
conductores. Aquest pot fer-se mitjangant dues
tecniques, la difusio o la implantacié idnica.

2.3.1. Difusio

La difusié era antigament el metode més utilitzat per
introduir, de forma controlada, impureses al substrat de
silici i t¢ lloc sempre que hi ha un procés a alta
temperatura. Aquest procés esta governat per dues lleis,
anomenades lleis de Fick, les quals anuncien que el flux
de particules que difonen és proporcional al gradient de
concentracié i que la variacié temporal de la concentracio
és funcié de la concentracié volumica.

Generalment, la difusié es realitza en dues etapes.
Durant la primera té lloc el prediposit, que consisteix en
introduir una quantitat especifica de dopant a través de la
superficie del silici, cosa que s’aconsegueix exposant
I'esmentada superficie a un cert gas que conté material
dopant. A la segona etapa, en canvi, té lloc la redifusio,
en la qual les impureses s6n conduides a l'interior del
material fins una profunditat considerable, sempre i quan
I'oblia hagi sigut préviament escalfada durant un periode
de temps llarg.

N(x) 4

Font d'impureses

[~ Zona
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Fig. 3 Exemple del procés de difusio.

D’altra banda, durant el procés de difusié també sol
tenir lloc la generaci6 d’'una capa prima doxid que
serveix de passivacié per processos posteriors. Per tant,
hi ha consum superficial de silici, es modifica la
distribucié de dopants prop de la interficie amb I'dxid i pot
haver-hi perdua d'impureses a través de la capa d’oxid.

2.3.2. Implantacio ionica

La implantacié ionica és el procediment utilitzat en
tecnologies MOS per aconseguir regions amb perfil de
dopatge tipus p o n. Consisteix en bombardejar la mostra
amb ions accelerats de la impuresa adequada, els quals
penetren el material. Per aquest proposit, les impureses
sén primer ionitzades, posteriorment accelerades
mitjangant camps eléctrics i finalment projectades sobre
I'oblia, cosa que fa que xoquin de forma aleatoria amb els
atoms de silici fins que perden la seva energia i queden
immobilitzats. Tot el procés té lloc al buit.

La profunditat de penetraci6 de les impureses al
substrat de silici pot controlar-se facilment a través de
I'energia i la densitat de les particules implantades, el que
fa que aquesta técnica sigui avantatjosa per sobre de la
difusié. Com que els xocs son aleatoris, el perfil resultant
correspon a una distribucié gaussiana, tenint aixi poca
dispersio lateral.

Per contra, és necessari implementar algun tipus de
proteccio per les zones que no han de veure’s afectades
pel procés de dopatge. Els materials habitualment
utilitzats per aquesta finalitat sén el SiOz, el SisN4 i, en
algunes ocasions, la fotoreina. A més, com a
consequéncia que l'estructura cristal-lina del silici queda
danyada a causa de les col-lisions de les impureses amb
els atoms del substrat, cal regenerar [I'estructura
mitjangant un breu tractament térmic.

2.4. Addicio

L’addicié és un procés fonamental en la fabricacié de
dispositius semiconductors. Tal com es veura tot seguit,
pot dur-se a terme mitjangant técniques de dipdsit o bé
d’epitaxia.

2.4.1. Diposit

Segons el tipus de material dipositat, es té diposit per
procés no reactiu o bé diposit per procés reactiu. En el
primer cas, el material dipositat no produeix cap reaccié
durant el procés, el qual s’anomena diposit fisic en fase
vapor (PVD). Les técniques més habitualment utilitzades
sén l'evaporacié6 i [I'sputtering. La primera d'elles
consisteix en escalfar el material que es vol dipositar fins
que la pressié del vapor en permet una evaporacio
significativa, moment a partir del qual els atoms



evaporats viatgen en linia recta fins al substrat. A
I'sputtering, en canvi, els ions son accelerats gracies a
una tensié molt elevada i incideixen sobre el target del
material a dipositar amb energia suficient com per
arrancar-ne atoms, els quals formen una capa uniforme
que recobreix el substrat.

D’altra banda, en un procés reactiu el material que es
diposita és el resultat d’'una reaccié quimica en fase
vapor que té lloc sobre la superficie del substrat o prop
d’aquest. Aquest tipus de processos s6n coneguts com
processos de diposit quimic en fase vapor (CVD).
Aguesta tecnica presenta una serie d’avantatges, com
sén la possibilitat d'utilitzar una amplia gamma de
materials, el creixement en zones poc accessibles
gracies a una velocitat uniforme i el bon recobriment
d’esglaons. Per dur a terme aquesta teécnica poden
emprar-se diversos tipus de reactors.

2.4.2. Epitaxia

Consisteix en el creixement d'una capa prima de
material semiconductor al damunt d’'una altra capa, a
partir d'una fase liquida o gasosa, tot seguint I'estructura
de la de sota. L’epitaxia en fase vapor (VPE), que és la
tecnica més important en dispositius de silici,
habitualment utilitza I'hidrogen com a gas portador,
encara que també pot emprar-se el clor. Durant el procés
de creixement, el gas és degradat quimicament obtenint
aixi atoms lliures, alguns dels quals es dipositen sobre el
substrat cristal-li. Tot el procés té lloc en un forn especial,
anomenat reactor, on s’assoleixen temperatures
elevades d’entre 1000 i 1200°C. L’epitaxia en fase
liquida, en canvi, s’utilitza principalment pel creixement
d'una capa epitaxial de GaAs. En ambdds casos, les
impureses de la capa de material que s’afegeix sobre el
substrat queden uniformement distribuides, de manera
que no es genera cap gradient de concentracié.

2.5. Gravat (Etching)

Aquest procés permet eliminar el material no desitjat
de les arees de substrat no protegides per la fotoreina o
un altre material. Es possible tenir una alta selectivitat, la
qual permet atacar un material i no un altre, i anisotropia
(una sola direcci6) fent servir RIE (Reactive lon Etching).
Utilitzant métodes quimics I'atac no pot ser anisotropic.

|
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Fig. 4 Procés de gravat.

2.6. Metal-litzacio

Les capes de metall s'utilitzen per aconseguir
connexions de baixa resisténcia mitjangant materials com
I'alumini, tot i que també poden fer-se servir el coure o
I'or. Aquestes capes metal-liques s’obtenen a partir de la
fusié del material i la seva posterior evaporacié (gracies a
resisténcies calefactores, canons d’electrons o técniques
d’'inducci6 de calor) en un sistema tancat al buit.
Estrictament la metal-litzacié es un procés de diposit.

2.7.LOCOS

LOCOQOS, acronim de LOCal Oxidation of Silicon, és un
procés en el qual el didoxid de silici es forma sobre les
arees seleccionades de [Ioblia de silici. Aquest
creixement selectiu s’aconsegueix forjant les arees
actives amb nitrur de silici durant l'oxidaci6 a una
temperatura de 1000°C.
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d'oxid

a
Si substrat 2

(b)

Oxid |
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Area activa Area activa
-—— ——

(d)
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Fig. 5 Procés final LOCOS.

3. PROCES DE FABRICACIO

Per descriure el procés de fabricacié d’un circuit CMOS
s’analitzara un inversor CMOS de pou p, tot i que
aquesta dinamica és generalitzable a altres tipus de
circuits CMOS.

3.1. Oblia de silici

El primer pas consisteix en obtenir una oblia
monocristal-lina amb un dopatge moderat, tipicament de
10"°cm™, mitjangant I'anomenat métode de Czochralski.
Els diametres tipics de la barra d'on s’extrauran les oblies
es troben entre els 10 i els 30cm, mentre que el seu gruix
pot oscil-lar entre els 300 i els 600um.

A continuacio, té lloc el procés epitaxial per ampliar la
capa de silici, perd també per netejar la superficie de
I'oblia, ja que aixd determinara la qualitat dels dispositius.
A més, sobre l'oblia s’aplica una capa de SiO; i, sobre
aquesta, una capa de fotoreina.

3.2. Area de pou n
La primera mascara fotolitografica defineix les regions
de pou p. Llavors, s’elimina la fotoreina i es crea el pou p



mitjangant implantacié idbnica amb un material
acceptador, com per exemple el bor. La profunditat de la
implantaci6 no és excessiva, situant-se al voltant dels
3um.

Mascara

! -
1 Fimplantacic { ’
T del pou ’ Epin |
] Substrat '[
Obdia inicial 1. Atacat del 5i0
2. Implantacid ibnica
del pou p

Fig. 6 Implantacié de pou p.

A continuacié, s’elimina la fotoreina sobrant, aixi com
també el didxid de silici. Finalment, es crea una capa de
nitrur (SisN4) mitjangant un procés de dipdsit quimic en
fase vapor. El gruix aproximat d’aquesta capa és de 2um.
3.3. Arees actives

La segona mascara litografica defineix sobre la
superficie de l'oblia les zones del canal, de source i de
drain. També s'utilitza per delimitar les regions on actuen
els anells de guarda, els quals s’encarreguen de prevenir
I'efecte latch-up. S’irradia la superficie i, a continuacio,
s’eliminen el nitrur i la fotoreina mitjangant atacs quimics
a les zones no delimitades per la mascara. El nitrur que
no és eliminat serveix de protecci6 per les regions
actives.

Seguidament, es fa créixer una capa d’oxid amb un
gruix d’entre 0.8 i 1ym sobre tota la superficie, excepte
en aquelles regions on hi ha nitrur. Aquest procés és
'anomenat LOCOS. Per entendre l'efecte d’aquesta
mascara s’ha de recordar que no creix o0xid alla on no hi
ha silici. Per tant, la mascara d’area activa delimita les
regions on no hi haura oxid de camp (per aillar
dispositius), o el que es el mateix, on aniran els
transistors.
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/D 2. Atacat del nitrur

Fig. 7 Creaci6 de les arees actives.

Més tard, s’elimina el nitrur restant i té lloc el
creixement de I'0xid de porta. Aquest, que es crea sobre
tota la superficie de I'oblia, sol tenir un gruix petit d’entre
0.01 i 0.08um, arribant a ser de 2nm en processos
submicronics de tecnologia de 100nm. Donat que aquest
oxid ha de ser daltissima qualitat, ja que afecta
directament la tensié llindar, les fuites i la capacitat dels
transistors MOS, se sol utilitzar per la seva creacié un
proceés en sec.
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Fig. 8 Oxid de camp i de porta.
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3.4. Formacio de la porta de polisilici

Es dipositen una capa de polisilici i una de fotoreina
per tota la superficie de I'oblia. A continuacid, s’aplica la
tercera mascara litrografica, que defineix les regions de
polisilici. La precisi6 d’aquesta etapa litografica és de
crucial importancia, ja que el polisilici serveix de mascara
per les implantacions de source i drain. Variacions en
I'amplada del polisilici, doncs, provocaran variacions en la
longitud del canal del transistor. Al seu torn, aquest
fenomen afectara greument el rendiment del transistor.

Habitualment, després del diposit del polisilici, aquest
és dopat amb fosfor o bor per tal de disminuir la seva
resistivitat. Aquest darrer punt és molt important, ja que el
polisilici també és utilitzat en les interconnexions.

Porta de
polisilici

xid de porta

Palisilici

Polisilici

Parta de
' polisilici

Oxid de
camp

lascara
de porta

1. Deposicit
de palisilici
(VD)

1. Litografia
de porta

2. Atacat del
polisilici i
8i0,

Fig. 9 Formacio del polisilici.

3.5. Implantacio de les arees actives

En aquest procés tenen lloc la quarta i cinquena
mascares, les quals delimiten les zones que seran
exposades a la implantacié ionica tipus n* i p,
respectivament. Aquestes implantacions permeten la
formacio de les regions de drain i source dels transistors
nMOS i pMOS, dels anells de guarda i dels contactes de
polaritzaci6. Val a dir que en aquest procés només les
regions actives pateixen la implantacio. La resta de I'oblia
es troba passivada.

1. Litografia pt
12, Implantacic ibnica p
3. Recuit

i
i

1

i |

i Ares sctival

Fig. 10 Implantacio6 de les arees actives.

D’altra banda, mentre que la implantacié n* es realitza
mitjangant arsénic, la implantacié p* s’efectua amb bor.
La profunditat de penetracié d’aquestes implantacions és
de l'ordre de 0.5um per les regions tipus n* i de 0.25um
per les regions tipus p*.

+



3.6. Contactes

Després de la implantacié ionica, tota la fotoreina
sobrant és eliminada i I'oblia es recobreix amb SiO»
mitjangant un procés de diposit quimic en fase vapor.
Aquesta capa protectora, que sol tenir un gruix d’entre
0.25 i 0.5um, serveix d’aillament eléctric entre els nivells
de polisilici i metall. Tot seguit, s’aplica fotoreina i té lloc
la sisena mascara, que delimita els diferents contactes
dels dispositius (drenador, font, porta, substrat, contactes
de resisténcies, etc.). S’ataca la capa protectora per la
creaci6 d’aquests contactes i després s’elimina la
fotoreina restant.

1. Litografis
% dz le= finestres
Mzscara de d= contacte
les finestres] = i
:= n ﬂr M 1 Y . Z. Atscat
de contacte | = Finestres de contacte | pojyorizacis
Fir=stres d= contacts Epim o e
del metall 1

Fig. 11 Formaci6 dels contactes.

3.7. Primer nivell de metall

En aquest procés, en el qual es creen les connexions
entre els drenadors dels transistors pMOS i nMOS, aixi
com les de les pistes de Vpp i GND, té lloc el diposit del
metall, el qual presenta un gruix d’'uns 0.8um. Aquest
metall (habitualment alumini) és dipositat mitjangant un
sistema de sputtering i, tot seguit, s’aplica la setena
mascara i la corresponent fotoreina per tal d’eliminar tot
el que sobra. A causa de la no planaritat de la superficie
de l'oblia, tot el procés d’unié entre el metall i el silici és
complex i es poden tenir ruptures, ja sigui durant el
procés de fabricaci6 o bé més tard a causa de
I'electromigracié (acumulacié d’'una quantitat important
d’electrons en una pista de metall fins que provoquen la
seva ruptura).

3.8. Vies i segon nivell de metall

Inicialment, es diposita una capa addicional de SiO; (o
un altre oxid intermetal-lic) a través d’un diposit quimic en
fase vapor. Tot seguit, es formen els contactes
addicionals o vies, que serveixen de connexio entre dos
nivells de metall, mitjangant la vuitena mascara i la
corresponent fotoreina. Finalment, es diposita la segona
capa de metall i s’ataca amb la novena mascara i una
nova fotoreina.

Mentre que la capa de metall 1 s'utilitza per les
interconnexions locals de les portes, la principal utilitat de
la capa de metall 2 sol ser la distribucié de les fonts
d’alimentaci6. Si es necessiten més nivells de metall, es
continuen afegint oxids intermetal-lics, vies i capes de

metall. Les capes més elevades solen tenir un gruix més
elevat i es fan servir per les alimentacions.
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Fig. 12 Dipdsit de metall 1 i 2 i creacio de vies.

3.9. Passivacio

Després del diposit de I'Gltima capa de metall, té lloc
un procés de passivacié en el qual es diposita una capa
de SiO2 mitjangant diposit quimic en fase vapor, protegint
aixi la superficie d’agents contaminants. En ultim lloc,
s’aplica la desena mascara per establir les arees de
soldadura o pads que s'utilitzen en el cablejat.

Fig. 13 Passivacié. Dibuix final.

4. CONCLUSIONS

La tecnologia planar ofereix avantatges unics enfront
d’altres métodes de fabricacid, com sén la minimitzacio
de les pérdues de corrent gracies a la proteccié de les
unions semiconductores per capes d’oxid i la possibilitat
de fabricar simultaniament un gran nombre de xips a la
mateixa superficie de silici a causa de la fotolitografia i
les técniques de gravat. D’altra banda, la tecnologia
CMOS és actualment la més utilitzada en la fabricaci6 de
circuits digitals a causa del seu baix consum de poténcia,
de la bona immunitat enfront del soroll i de la particularitat
que els valors de la tensi6 de sortida no depenen de les
dimensions dels transistors.
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2. Disseny fisic de circuits integrats.

Abstract—En aquest article s’explicara qué és un layout i quin procediment se segueix per realitzar-lo, tant a nivell fisic
o de mascares com a nivell de disseny. Concretament, pel que fa a aquest Ultim aspecte, es donara una metodologia que
permet passar del schematic a nivell de transistors d’'una porta ldgica CMOS al /ayout realitzat amb Cadence, que ja pot
ser enviat a la foundry per la seva fabricacié. Finalment, es parlara a nivell conceptual de les capacitats parasites existents
en un transistor MOS i es veura com aquestes poden simplificar-se només pel sol fet de tenir en compte el layout.

Index Terms—Layout, mascara, pou, area activa, polisilici, difusié, metall, via, grafic d’'Euler, cami d’Euler, diagrama de

Sticks, capacitat parasita.

1. INTRODUCCIO

Realitzar el layout d'una porta significa representar la
posicié i mida (perd no el gruix) de les diferents capes de
materials que després es dipositaran a I'oblia de silici per
fabricar el circuit integrat, o el que és el mateix, definir la
forma de les principals mascares que intervenen en el
procés de fabricaci6. Aquestes mascares basiques es
dibuixen amb un programa de CAD.

Cal parar atencié en qué el disseny respecti les regles de
disseny especificades pel fabricant. De no ser aixi, podria
ser que el que s'implementés realment fos diferent del que
apareix perfectament definit a la pantalla de l'ordinador.
L'eina DRC (Design Rules Checker), que estara inclosa al
programari que s'usara, permet comprovar si se satisfan
totes les regles exigides per la foundry. En general, les
principals mascares que s’han de dibuixar so6n les
seguents:

» Mascara de pou. Al treballar amb transistors pMOS i
nMOS alhora, s’ha de definir una zona amb dopatge oposat
al del substrat (pou). Aixi, si es treballa sobre una oblia
tipus p, s’ha de definir un pou tipus n per construir en
aquest lloc el bloc p de la porta.

» Mascara d'area activa. Defineix la zona de l'oblia en la
qual se situaran els transistors. La quantitat de dopatge
usat servira per definir algunes de les principals
caracteristiques dels dispositius, com per exemple la tensié
threshold.

» Mascara de polisilici. El polisilici s'usa per definir les
portes, i per tant els canals dels transistors. A causa de la
seva conductivitat, també poden ser usats com a elements
de connexid entre transistors. De totes maneres, en aquest
ultim cas s’ha de vigilar per on passen les linies de poly ja
que cal tenir en compte que alla on un poly creua la zona
activa, es té efecte transistor.

» Mascares de difusié. Primer es realitza la mascara per
n* i després, per p*. Serveixen per definir les regions de
source i drain dels transistors n i p, respectivament. Convé
tenir en compte que no és necessari que tinguin la forma

exacta d'aquestes regions, ja que aquesta part del procés
tecnologic va després de la creacié dels polys, que
s'encarreguen de protegir les regions de canal dels
transistors.

» Mascara de contacte. Els contactes serveixen per unir
el metall amb les diferents capes que es trobin per sota
d’aquest.

» Mascara de metall 1. Aquesta mascara defineix les
linies de metall que contacten amb els polys i les difusions.
També es pot utilitzar per realitzar connexions amb metalls
superiors.

» Mascara de metall 2...n. Es fa servir per fer connexions.

» Mascara de via. Les vies s'utilitzen per unir diferents
capes de metall entre si.
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Fig. 1 Construccié d’'un transistor nMOS.

Com es pot observar a la Fig. 1, per construir un
transistor nMOS, primer es tenen dues mascares (difusié n
i polisilici). Després, la mascara de la difusié n s’usara per
crear la capa d’'oxid de silici sobre I'oblia, cobrint les regions
on es disposaran els transistors. La mascara de polisilici,
en canvi, s'utilitzara per col-locar la capa d’aquest material



sobre la capa d'Oxid, per definir aixi les portes del
transistor. Finalment, la regi6 de difusi6 n s'utilitzara també
per definir les fonts i els terminals de sortida del transistor.

2. LAYOUT D’UN INVERSOR
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Per la fabricacioé d'un inversor, primer s’obté I'esquematic a
nivell transistor. En aquest cas, només es necessiten un
parell de transistors (un pMOS i un nMOS).
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Per la creacio dels transistors es pot utilitzar un pou de tipus
n o tipus p (aqui es prendra un pou tipus n).
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Creaci6 del pou n, mitjangant implantacié o difusié.

n m
l—' l—J Mascara 5: Contactes

1\ N [
7 =

Disposicié de I'0xid i gravat dels contactes.
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Disposici6 de metall i gravat de les pistes. Ara només falten
la segona capa de metal-litzacié i les vies.
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Aqui es té la disposicio del layout de l'inversor amb totes les
seves capes representades.
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P

Creixement de I'0xid de la porta i disposicié del polisilici.

C—m ™ —1 m
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Gravat del polisilici i de I'd0xid de la porta.

3. GRAFIC D’EULER | DIAGRAMA DE STICKS

El grafic d’Euler és un métode senzill per trobar una
disposicié optima dels transistors en el cas de portes més
complexes que un inversor. Permetra dibuixar un layout
clar i ordenat. Per tragar un grafic d’'Euler només cal tenir
en compte unes quantes normes, que es detallen tot seguit.

En primer lloc, s’ha de tenir present que els nodes del
circuit corresponen als vertexs del grafic d’Euler. Hi ha un
vertex corresponent al node de Vpp i un altre al de GND.
Els altres vertexs corresponen als terminals de source i
drain de cada transistor.

Els vertexs s’'uneixen amb linies, que corresponen als
transistors. Cada linia s’identifica amb el nom de I'entrada
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del transistor i cada vertex, amb la tensi6 del node
corresponent. En primer lloc es realitza un graf per la xarxa
n i un altre per la xarxa p, tot seguint aquesta
nomenclatura. Finalment, s'identifiquen els camins d’Euler.
Son aquells que permeten recorrer cada graf corresponent
a un bloc sense aixecar el llapis del paper i passant per tots
els transistors (és a dir, passant una sola vegada per cada
linia). Cada cami s'etiqueta amb els noms de les linies que
recorre successivament. Es tracta de trobar un cami a la
zona p i un altre a la zona n que segueixin la mateixa
successié. Com que cada linia s'associa a una entrada, es
col-locaran els transistors en el mateix ordre tant a la zona
p com a la n. A més, els transistors connectats directament
compartiran source i drain.

Aixi, per establir les bases del layout d’'una porta OR3,
per exemple, caldria en primer lloc partir del disseny de la
porta a nivell de transistors i tracar el grafic d’Euler. En
aquest cas, existeixen dos camins d’Euler valids, serien
ABC i CBA.

+—F
L4E
C%E Jﬁ

i A -

F=t+B+C

oD

Fig. 2 Esquema a nivell de transistors per una OR3.

Cal parar compte que aquesta porta és no negada; com
que la logica CMOS és una logica inversora, es tindra un
inversor connectat a la sortida de la porta NOR3. Aquest fet
no afecta a nivell de grafic d’Euler, perd si a nivell de
layout. Dels dos camins d’Euler possibles, n’hi ha un que
permetra realitzar el /layout d’'una manera més comoda.
Aquest és el CBA, ja que es pot connectar linversor a
continuacié de la porta NORS3, obtenint aixi la porta ORS,
sense haver de partir la difusié (veure Fig. 4).

pMOS nMOS
VDD out

A

B

c GND
out

Fig. 3 Grafic d’Euler d’'una ORS.
Tot seguit, ja es pot dibuixar esquematicament el layout
seguint l'ordenacio establerta pel cami d’Euler trobat. La
millor manera és mitjangant 'anomenat diagrama de Sticks.

C B A INV

vDD

GND

Fig. 4 Diagrama de Sticks d’'una ORS3.

En aquest diagrama, es representen cadascuna de les
entrades de la porta mitjangant una linia vertical de polisilici
(vermell). Alimentacié (Vpp) i massa (GND) se simbolitzen a
través de dues linies horitzontals (blau), de la mateixa
manera que la difusié p (groc) i la difusié n (verd). La resta
de linies que es veuen al diagrama (blau) so6n les
interconnexions que cal realitzar per tal d’'unir els diferents
transistors que formen la porta. Per saber com s’han de
dibuixar aquestes linies, només cal fixar-se en 'esquema a
nivell de transistors (veure Fig. 2) i passar per tots els
transistors seguint el cami d’Euler escollit. S’han de marcar
les unions dels transistors amb Vpp, GND i la sortida.
També s’han de connectar els transistors, els polys dels
quals no apareixen de costat al diagrama de Sticks, pero
que a l'esquema a nivell de transistors si que es troben
units. Es connecten pel node que tinguin en comu, ja sigui
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source o drain.

Aquest diagrama agrupa tota la informacié relativa al
disseny exceptuant les dimensions. Per tal de calcular les
mides dels transistors, es poden seguir diferents criteris. Un
d’ells consisteix en considerar quina és la xarxa equivalent
en el pitjor cas i fer que els temps de pujada i de baixada
de la porta siguin iguals.

4. REALITZACIO DEL LAYOUT

Una vegada s’ha completat el diagrama de Sticks, ja es
pot procedir a realitzar el disseny fisic o layout de la porta
mitjangant un programa de disseny com el Cadence. Aqui
es mostra com a exemple el layout de la porta ORS,
realitzat amb una tecnologia de 0.35um.

Fig. 5 Layout d’'una porta OR3.

5. CAPACITATS EN REFERENCIA AL LAYOUT

En qualsevol porta logica CMOS es tenen capacitats
parasites. Aquestes sén les degudes a les unions pn de les
regions de source i drain dels transistors, les de porta i la
de sortida (veure Fig. 6). Donat que totes aquestes
capacitats estan referenciades a massa, poden considerar-
se en paral-lel.

En aquest apartat,

es consideraran les capacitats

parasites que apareixen a source i drain de la porta OR3.
Observant el layout de la porta, pot comprovar-se com el
source del transistor C i el drain del transistor B, per
exemple, comparteixen difusi6. Per tant, les capacitats
associades a aquestes regions presenten el mateix node i,
a efectes practics, poden considerar-se com una sola
capacitat. Ocorre el mateix amb el source del transistor B i
el drain del transistor A, és a dir, com a conseqiéncia que
aquestes regions comparteixen node al layout, les seves
capacitats associades poden considerar-se com una de
sola (veure Fig. 7).

wDD

“—H
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Fig. 6 Esquema a nivell de transistors per una OR3 amb totes les
capacitats parasites existents.
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Fig. 7 Esquema a nivell de transistors per una OR3 on s’han unit
les capacitats parasites que comparteixen node.
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6. CONCLUSIONS

Un layout és una representacio exacta de la posicio i
mida dels materials que han de ser dipositats sobre una
oblia de silici per la fabricaci6 d'un circuit integrat. Per
realitzar aquesta representacié (mitjangant un programa de
disseny com el Cadence), es parteix de I'esquema a nivell
de transistors i s'obté 'anomenat grafic d’Euler, que permet
trobar els camins d’Euler. Aquests donen les disposicions
valides dels diferents transistors que integren la porta, que
hauran de ser tingudes en compte quan s’extregui el

diagrama de Sticks, el qual és ja una representacio
esquematica del que posteriorment sera el layout.

Hi ha camins d’Euler més optims que d’altres en el sentit
que faciliten el diagrama de Sticks i, per tant, el disseny del
layout. Sera I'experiéncia del dissenyador la que permetra
escollir a primera vista un cami d’Euler menys costos.

Finalment, cal esmentar que tenint en compte el layout,
quan se segueix la metodologia del diagrama de Sticks
seguint camins d’Euler, es pot veure que el nombre de
capacitats parasites de difusié respecte I'schematic es
redueix degut a que es comparteixen difusions.
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3. El transistor MOS. Estructura i operacio.

Abstract—En aquest article es presentara el transistor d'efecte de camp MOS, també anomenat MOSFET (Metal Oxide
Semiconductor Field Effect Transistor). Es veura que és un dispositiu format per quatre terminals anomenats drenador o
drain (D), porta o gate (G), font o source (S) i substrat o bulk (B), aixi com també que entre drenador i font circula un
corrent que és controlat per la tensié aplicada a la porta. Es presentaran les expressions per aquest corrent per cadascuna

de les regions de treball del transistor.

Index Terms—Estructura MOS, transistor d’enriquiment, transistor d’empobriment, regié ohmica, regié de saturacio,

inversi6 de canal, inversié feble, inversi6 forta.

1. INTRODUCCIO

En aquestes linies es presenta un tipus de transistor, el
funcionament del qual esta basat en el transport de carrega
associat a un unic tipus de portadors (" o h*). A causa
d’'aix0, també és conegut amb el nom de transistor unipolar,
a diferéncia dels transistors bipolars (BJT), en els quals el
transport de carrega es realitza mitjangant ambdés tipus de
portadors injectats a través de les unions pn.

Des del punt de vista fisic, el principi de funcionament se
centra en l'accié d'un camp eléctric sobre carregues
electriques, provocant el seu desplagcament i, en
consequeéncia, el corrent eléctric. D'aqui el seu nom genéric
de FET (Field Effect Transistor).

S'han desenvolupat diverses estructures de transistors
FET, segons la tecnologia i/0 necessitats. Les més
importants sén les implementades amb tecnologies sobre
silici com el JFET, o Junction FET, i el MOSFET, o Metal
Oxide Semiconductor FET. En tecnologies d'arsenilir de
gal'li (GaAs) s'han implementat transistors MESFET o
Metal Semiconductor FET. Finalment, en altres tecnologies
s’han desenvolupat els coneguts HEMFET o High Electron
Mobility FET. La majoria dels Cl actuals, pero, es realitzen
sobre tecnologies de Si, on el transistor MOSFET és
ampliament el més utilitzat sobre els altres per posseir
certes caracteristiques que el fan avantatjos, fins i tot per
sobre del transistor bipolar. Algunes daquestes
caracteristiques, que han impulsat el desenvolupament i Us
dels transistors MOSFET, sén les que es descriuen a
continuacio.

* El procés de fabricaci6 és simple (menor nombre de
passos).

» Mida reduida, que condueix a densitats d'integracio
elevades.

» Es pot evitar I'ls de resisténcies, degut al fet que
aquestes poden ser substituides per un MOSFET.

» Consum d'energia reduit (menor consum de poténcia).

« Poden implementar-se tant funcions analogiques com
digitals i/o mixtes dins d'un mateix xip.

2. ESTRUCTURA METAL OXIDE SEMICONDUCTOR

El transistor MOSFET esta basat en I'estructura MOS,
que s’analitzara a continuacié. L'estructura MOS es
compon de dos terminals i tres capes: un substrat de silici,
pur o poc dopat p o0 n, sobre el qual es genera una capa
d'oxid de silici (SiO2) que posseeix caracteristiques
dielectriques o aillants. Finalment, sobre aquesta es
col-loca una capa de metall (actualment polisilici), que
posseeix caracteristiques conductores. A la part inferior es
col-loca un contacte 6hmic, com es mostra a la Fig. 1.

G ——— = Forta o Gate

; et

-— Oid
Semiconductorp

Vg

B Contacte dhmicp  p

IEI —_— Substrat o Body
Fig. 1 Estructura MOS.

L'estructura MOS actua com un condensador de plaques
paral-leles en el qual G i B son les plaques i I'0xid, I'aillant.
D'aquesta manera, quan Vgg=0, la carrega acumulada és
zero i la distribucié de portadors, aleatoria. Correspon a
I'estat d'equilibri al semiconductor. Si Vgg>0, apareix un
camp eléctric entre els terminals de porta i substrat. La
regi6 semiconductora p es comporta creant una regio
d'empobriment de carregues lliures p* (zona de deplexid),
tal com passa a la regié p d'una unid6 pn quan esta
polaritzada negativament. Aquesta regié de ions negatius
s'incrementa amb Vgg.

En arribar a una cota per Vgg, €els ions presents a la zona
semiconductora d'empobriment no poden compensar el
camp eléctric i es provoca l'acumulacié de carregues
negatives lliures (e’) atretes pel terminal positiu. Es diu
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llavors que l'estructura ha passat a l'estat d'inversié. El
procés d'inversio s'identifica amb el canvi de polaritat del
substrat sota la regié de porta. En inversi6 forta, es forma
aixi un canal d'e” lliures a les proximitats del terminal de
gate.

La intensitat de porta, lg, és zero, ja que en continua es
comporta com un condensador. Per tant, es pot dir que la
impedancia des de la porta al substrat és practicament
infinita. Basicament, I'estructura MOS permet crear una
densitat de portadors lliures suficient per mantenir un
corrent eléctric.

G G

1

W W
EGLN I ions- B2 ions-
T canal d'e-
zana d'empabriment zona d'empobriment
B p B p
44'1! B
(a) (2]

Fig. 2 Estructura MOS en inversi6 feble (a) i inversi6 forta (b).

3. PRINCIPIS BASICS DEL TRANSISTOR MOSFET

A continuacié es distingeixen diverses estructures MOS
similars, de les quals s'analitzara en més detall
'anomenada MOSFET d'enriqguiment de canal n, encara
que el funcionament de totes elles és similar i es basen en
el mateix principi d'operacio.

3.1. MOSFET d’enriquiment de canal n

Es tracta d'una estructura MOS de quatre terminals, en
la qual el substrat semiconductor és de tipus p poc dopat. A
banda i banda de la interficie o0xid semiconductor s'han
practicat difusions de material n fortament dopat (n*). Els
quatre terminals de I'estructura de la Fig. 3 so6n:

» G, porta o gate
* B, substrat o bulk
* D, drenador o drain
« S, font o source
G

s i :

B
Fig. 3 Estructura MOSFET de canal n.

Els simbols més utilitzats per la seva representacié a
nivell de circuit es mostren a la Fig. 4. El terminal B sol
estar col-locat a la tensié més negativa (referéncia o GND),
pel que s'omet en alguns simbols. D'aquesta manera es

garanteix que els diodes d'unié parasits entre substrat,
drenador i font, respectivament, sempre estan polaritzats
negativament. La fletxa al terminal de font informa sobre el
sentit del corrent. S’observa que Ig=0 i Ip=Is. A continuacid,
es descriu el principi d'operacié d'aquesta estructura de
transistor.

[n] u]
G G
s s

5 5
Fig. 4 Simbols pel transistor MOSFET de canal n.

Es considera l'estructura MOS de la Fig. 5. En ella
apareixen diverses fonts de tensié polaritzant els diversos
terminals: Vgs i Vps. Els terminals de substrat i font s'han
connectat a GND. D'aquesta manera, Ves=0 i es diu que no
existeix efecte substrat. Totes les tensions estan
referenciades a la font (S).

Vg
r

T

Fig. 5 Estructura MOS polaritzada.

Es consideren ara tres casos, segons els valors que
prengui la tensié Vgs.

* Vgs=0. Aquesta condicié implica que Vge=0, ja que
Ves=0. En aquestes condicions, no existeix efecte de camp
i no es crea el canal d'e” sota la porta. Les dues estructures
pn es troben tallades (B al terminal més negatiu) i aillades.
Aproximadament, Ips=0, doncs s'alimenta de les intensitats
inverses de saturaci6 i el corrents subllindar.

Vs =0—>1,s=0 (1)

* Vin>Vas>0, on V1, és la tensié llindar necessaria per
crear la inversio del canal. La tensi6 Vgs crea la zona
d'empobriment o deplexi6 al canal. Es genera carrega
eléctrica negativa al canal a causa dels ions negatius de la
xarxa cristal-lina (similar a la d'una uni6é pn polaritzada en
inversa), donant lloc a la situaci6 d'inversié feble
anteriorment citada. L'aplicacié d'un camp eléctric lateral
(Vps>0) no permet generar corrent eléctric Ips.

* Vas>V1n>0. La tensié Vgs dona lloc a la inversié de
canal i genera una poblacié d'e’ lliures sota I'0xid de porta.
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Es forma el canal n, o canal d'electrons, entre el drenador i
la font (tipus n*) que modifica les caracteristiques
electriques originals del substrat. Aquests electrons sén
carregues lliures, de manera que en presencia d'un camp
eléctric lateral podrien veure's accelerats cap a D 0 S. No
obstant aixd, existeix un valor minim de Vgs perquée el
nombre d'electrons pugui ser suficient per alimentar aquest
corrent. Aquest valor minim és V.

Per tant, es poden diferenciar dues zones d'operaci6 per
valors de Vgs positius: si Vas<Vmn, la intensitat Ips=0 (en
realitat només és aproximadament zero) i es diu que el
transistor opera en inversio feble. En aquesta situacio, els
corrents so6n molt petits i la seva utilitzacié s'emmarca en
contextos de molt baix consum de poténcia. Es considerara
que el corrent és sempre zero. D’altra banda, si Vgs>Vr,
llavors Ips sera diferent de zero, sempre que Vps sigui no
nul. Es diu que el transistor opera en inversi6 forta.

([ Yos

Yoz
S i ’
-
Zaona d'empohriment
R P

|
G
canal d'e-
P PE
(&) (h)

Fig. 6 Polaritzaci6 del canal en inversio feble (a) i inversio forta (b).

Com més gran sigui el valor de Vgs, major sera la
concentracié de carregues lliures al canal i per tant, el
corrent Ips sera superior. En ser la intensitat Ips
proporcional a Vgs i Vps, es pot estudiar la relacié
parametrica (Ips, Vbs) amb Vgs com a parametre. S'obté la
corba de la Fig. 7. En ella s'aprecia com a partir d'un valor
donat de la tensié Vps, la intensitat Ips roman constant.
Aquest efecte es pot explicar des del punt de vista de
concentracié d'e” disponibles al canal.

bz &

SAT
Yag = VT

e |

o
T
=

- N 1

® s
Fig. 7 Caracteristica |-V del transistor MOS de canal n.
La Fig. 8(a) il-lustra la situacié que ocorre quan s'aplica

una tensié Vps petita a un transistor en inversié forta. En
estar més positivament polaritzada la regi6 del drenador

respecte del substrat, la concentracié d'e” es fa major a les
proximitats de la font. Per tensions Vps grans, la regi6 de
deplexio al voltant del D (si Vpg creix, la regié de deplexid
també creix al voltant de DS; D i B formen una unié pn en
inversa) fa que s’estrenyi el canal i el corrent de drenador
practicament s'independitza de Vps.

canal d'e-

canal d's-

L2 z
(a) ()

Fig. 8 Polaritzaci6 en inversié forta per la regié6 ohmica (a) i per la
regi6 de saturacio (b).

Ips s'incrementa amb Vps des de petits valors. A partir
d'un cert valor, aquest comportament canvia, i Ips es fa
constant. A la primera regié se I'anomena regié6 ohmica o
lineal, mentre que a la segona se I'anomena regié de
saturaci6. Per diferents valors de Vgs, es pot obtenir la
familia de corbes mostrada a la Fig. 9.

lps &
|
OHMICA I SATURACIS
i Yog WV
_b
¥
[
]
-y
TaLL =

Fig. 9 Familia de corbes del transistor MOS de canal n.
Es pot resumir I'exposat de la manera segient:
* Regid de tall
Vs =0 lps =0 @)
* Regi6 de conducci6
Vi 2V, =1, #0siVyg >0 3)

Dins de la regi6 de conduccio, es poden identificar dues
possibles situacions pel MOS:

* Regi6 lineal. Ips augmenta amb Vps, és a dir, el
MOSFET es comporta com un resistor (no lineal).

* Regi6 de saturaci6. Ips és aproximadament constant
amb Vps. Es comporta com una font d'intensitat controlada
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per tensié (Vags=constant).
El limit entre la regi6 dhmica i la de saturacié es troba a:

Vs = Vi = Vs ()

de manera que per a Vps<Vas-V €l transistor es troba a la
regié ohmica i per Vps2Vas-Vn, a la regié de saturacié.

Les expressions corresponents pel corrent de drenador,
obtingudes mitjangant I'analisi del transport de carrega des
de la font cap al drenador per les diferents regions
d'operacid, es mostren a continuacié (veure Uyemura per
demostracio).

k, W Shimi
ps — 2” T(Z(VG _VTn )VDS _Vgs) ohmica ()
I, = k_zn%(vcs —V,, ) saturaci6 (6)

on kn=pn*Cox és la transconductancia, un la mobilitat dels e i
Cox la capacitat per unitat d'area de l'estructura MOS. Se
sol definir també B=Kn(W/L), que és un parametre que
depén tant de la geometria com dels parametres eléctrics
de la tecnologia. Valors tipics per kn son de 20 a 70uA/NV?, i
per ko, de 8 a 30pA/V2. W i L defineixen I'area del canal i
poden ser utilitzats pel dissenyador per ajustar les
caracteristiques del circuit a unes especificacions donades.

Fig. 10 Area del canal d'un transistor MOS de canal n.

Tot seguit, es discutiran les equacions que donen
compte dels diferents fendbmens que tenen lloc en un
transistor MOS de canal n.

3.1.1. Efectes resistius

L'expressioé de la intensitat a la regié ohmica, si Vps<<1,
es pot aproximar a:
w
Z (VGS - VTn )VDS (7)

que representa l'equacid constitutiva d'una resisténcia de
valor:

R'=k

n

~| =

(VGS - VTn ) (8)

A partir d’'aquesta expressié i mantenint fix el parametre
tecnologic kn, s'observa com disminueix la resisténcia, i per
tant augmenta la intensitat, si s’augmenta I'amplada del
canal W o es disminueix la longitud L.

En el limit de la regi6 ohmica, fent Vps=Vgs-V1n, s'obté
I'expressio per Ips en saturacié, que depén quadraticament
de Ves.

3.1.2. Modulacié del canal

Quan el transistor entra al régim de saturacio, el canal
desapareix a prop del contacte de drenador. Si la tensio
aplicada Vps augmenta, la regi6 estrangulada avanga cap a
la font. Aquest fenomen és conegut com a modulacié de la
longitud del canal. S’introdueix a I'expressié pel corrent de
drenador mitjangant I'addicié d’'un terme multiplicatiu (1+
A-Vps), on A és el parametre de modulacié del canal.

I, ="V, —V, )1+ AV,) saturacié (9)

En general, el parametre A modifica poc I'expressié de
Ips a la regidé lineal. A la regié de saturacio, és el
responsable que el corrent no sigui constant i determina la
resisténcia de sortida del transistor.

|Ds"
Yas ™ Yn

o5 Vi

L .-y
G5
VTn

Fig. 11 Dependencia de lps amb Vgs en saturacio.
3.1.3. Efecte substrat

Quan Vs no és zero, l'expressié de la tensio llindar
queda modificada segons:

VT = VTn + 7(\/2¢f +VBS _\/2¢f )

(10)

on Vi és la tensi6 llindar nominal per Ves=0, que sol
oscil-lar entre 0.5 i 1.5V, i y és el parametre d'efecte
substrat (de I'ordre de 0.5V"?). ®; és una constant fisica
que depeén del dopatge. Té per expressio:

WA
q n;

(11)

3.2. MOSFET d'enriquiment de canal p

Respon a una estructura dual de la del MOS de canal n.
S'’intercanvien les regions dopades n per regions dopades p
i viceversa. En aquest cas, el canal es forma gracies a
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I'existéncia de carregues positives lliures (forats o p*), perd
el funcionament és similar. Es necessari col-locar el
substrat a la tensi6 més positiva, formant-se el canal per
valors de Vas (Vas) negatius, atraient les carregues p*. El
corrent de drenador-font, Ips, s'origina si |Vas|<|Vtpl.

G

5 D
(;H# (;H%}l (:o-clq
T, - ) D D

(@) (1))
Fig. 12 Estructura MOSFET de canal p (a) i simbols (b).

Les corbes |-V caracteristiques que s'obtenen es
mostren a la Fig. 13.
Ibs .
\
OHmM | SAT

' Magl ™ Mrgd
i
)
]
e
i

- |l

TALL 03

Fig. 13 Caracteristica |-V per un transistor pMOS.

3.3. MOSFET d'empobriment o deplexié de canal n

L'estructura d’aquest MOS és similar a la d'enriquiment.
No obstant aix0, durant el procés de fabricacié s’ha d’afegir
una implantacié n* a la regié del canal (definida per W i L).
Aquesta modificacié permet incrementar el nombre de
carregues negatives al canal. D'aquesta manera pot existir
corrent entre el drenador i la font per valors de Vgs nuls i
inclius negatius (equivalents a lI'existéncia de tensions
llindars negatives).

implantacia n+

Lo

Fig. 14 Estructura MOS de canal n d'empobriment.

Les caracteristiques Ips i Vps sén molt semblants a les
dels transistors d'enriquiment, distingint-se tres regions:

Vg = VI Ips

|
8y

TALL Vs

(&) ik
Fig. 15 Corbes lps vs Vps (@) i lps Vs Vas (b).

« Tall

Vs <V, <0
I,,=0

» Conduccié

VGS > VTn
I,>0s1V, >0

En aquest darrer cas es poden distingir dues regions
d'operacié. Per Vps<Vas-V el transistor opera a la regié
ohmica, on la intensitat respon a I'equaci6:

I
I, = %(Z(VGS -V )VDS _Vgs) (16)
Tn
En aquesta, la funcionalitat de lps=Ips(Vas, Vbs, Vtn) és
la mateixa que pel transistor MOS d'empobriment. Es pot
prendre B/2=lpss/Vtn. Aixi mateix, si Vps<<1 es pot
aproximar per:

i

IDS -

Vg“ (Vs =V, V,, ohmica

Tn

(17)

Per Vps=Vgs-VTn, el transistor es troba a la regié de
saturacio. L'equacio per la intensitat drenador-font és:

I C
I =-25(V, —V, ) saturacié

Tn

(18)

on la intensitat és constant. D’aquesta equacié es destaca
que:

* Per Vgs=0, es troba lps=lpss de manera que Ipss
representa la intensitat drenador-font per Vgs=0 en
saturacio.

» Per Vgs-V1h=Vps, s’esta a la frontera entre les regions
ohmica i de saturacié. Si Vas=0 es verifica que Vps=-Vrn, és
a dir, a la interficie entre regions la tensié Vps és igual a la
tensié llindar del transistor.
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Fig. 16 Corba caracteristica I-V.

3.4. MOSFET d'empobriment de canal p

Es similar al MOS de canal n d'empobriment, pero
complementari respecte la funcionalitat de les regions n i p,
aixi com també en el signe de les tensions i sentit de les
intensitats.

A

implantacid p+

lB

(=) (k)
Fig. 17 Transistor MOS d'empobriment de canal p (a) i simbol (b).

« Tall.
Vi < |VTp|
I,,=0
» Conduccié.
Vis| > ‘VTP‘
I, >05i|Vyg|>0

(21)
(22)

En aquest darrer cas es poden distingir dues regions
d'operacid. Per |Vps|<|Vas|-|VTpl, €l transistor es troba a la
regié ohmica, on la intensitat respon a I'equacio:

1

ps =25 2(Vis|— =V, ) ohmica
Ly =225 0{Ves] =V IVas ~1Vef ) i

Tp

(23)

2
Tp

En aquesta, la funcionalitat de lps=Ips(|Vas|, |Vbs|, [VTpl)
és la mateixa que pel transistor MOS d'empobriment. Aixi
mateix, si |Vps|<<1 es pot aproximar per:

I = % qVGS| - ‘VTp

Tp

}VDS| ohmica

(24)

Per |Vbs|2|Vas|-|VTp| el transistor es troba a la regi6 de
saturacio. L'equacio per la intensitat drenador-font és:

I, :%(]VGJ—‘VTP‘)Z saturaci6

Tp

(25)

on la intensitat és constant. Finalment, es presenten dues
taules a mode de resum amb les equacions per cadascuna
de les regions doperaci6 pels transistors nMOS
d’enriquiment i empobriment.

Regid Condicions Equacions
Tall Vis <V Ips =0
Ohmica Vg 2V, k, W
s . o Ips :7"7[2(‘/03 _VTn)VDS
i
2
Ves =V 2Vps ~Vps]
Saturacio

Vs 2Vt
; k, W
: Ips ZTnT(VGs -Vp, )
Vs =V <Vps
Taula 1 Regions d’operacio i equacions pels transistors nMOS
d'enriquiment.

Regi6 Condicions Equacions
Tall Ves <V Ips =0
Ohmica Ves 2V Ipss
. Ips == [2(Ves = Vi Vs
| VTn
VGs =V 2Vps Vi1
Saturacié

Vs 2V
i Ipss 2
: Ips = ) (VGS _VTn)
Vs = Vra <Vps Tn

Taula 2 Regions d’operaci6 i equacions pels transistors nMOS
d'empobriment.

4. CONCLUSIONS

Es pot concloure que el transistor MOSFET és un
dispositiu format per quatre terminals (drain, gate, source i
bulk), entre dos dels quals (drain i source) circula un corrent
que és governat per la tensié aplicada a un tercer (gate).

Se n’han estudiat diverses estructures (canal p/canal n,
enriquiment/empobriment) i segons la tensié aplicada als
terminals, s’han distingit diferents regions de treball (tall,
ohmica o lineal i saturacio), per les quals s’han obtingut les
equacions que descriuen la caracteristica I(V) del transistor.
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A1. Models del transistor MOS.

Abstract—En aquest article es detallen alguns dels models (Level 1, Level 2, Level 3, BSIM3v3, BSIM4 i EKV) que els
simuladors comercials utilitzen per simular el comportament del transistor MOS. Aixi mateix, també es comenten les
aproximacions realitzades a cada model per tal d’extreure els diferents parametres que donen compte dels fendmens fisics

que tenen lloc en el citat transistor.

Index Terms—Canal, ZCE, potencial de superficie, efectes de vora, tensio llindar, zona de deplexid, tensié de flat-band,
body factor, corrent de drain, corrent de difusid, corrent de deriva, mobilitat, transconductancia, modulacié del canal,
estrangulament, pinch-off, velocitat limit dels portadors, longitud efectiva, velocitat de saturaci6.

1. INTRODUCCIO

La simulacié de circuits electronics es realitza a partir de
models que descriuen el comportament dels components
que integren el circuit. Aquests models s’extreuen del
comportament real de dispositius aillats a través
d’expressions amb base fisica o bé mitjangant ajustament
empiric a les seves corbes de resposta.

Els simuladors eléctrics tipus SPICE so6n capagos
d'implementar diferents models d’un mateix dispositiu, els
quals difereixen en el grau de similitud amb el
comportament real del dispositiu. La utilitzacié d’'un model o
altre depen de la precisié i temps de simulacié desitjats.
D’aquesta manera, els models més simples s’empren quan
I'exactitud és menys important que el temps de run.

Source ’ Drain

X Lett Xj

Substrat

y:
Vas

Fig. 1 Esquema d’un transistor MOS.

Donat que la tecnologia MOS és la que domina el mercat
electronic, també és la que disposa de més models de
descripcio. En aquest article, es descriuen els models Level
1, Level 2i Level 3, que es presenten ordenats de menor a
major exactitud i complexitat. Aquests models es
caracteritzen per utilitzar diferents expressions per una

mateixa variable en funci6é del régim de funcionament del
transistor MOS. Finalment es realitzen consideracions
sobre models més avangats com sén BSIM3v3, BSIM4 i
EKV, els quals utilitzen equacions continues, és a dir,
valides per tots els regims d’operacio.

2. LEVEL 1
Aquest model va ser proposat per Schichman i Hodges.

2.1. Formacio del canal
La tensié6 Vgs aplicada a un transistor MOS pot ser
expressada com:

Vos =0 +9,+0,, (1)

on &y« és el potencial que cau a I'oxid, ®s és el potencial
que cau a la zona de carrega espacial (ZCE), també
anomenat potencial de superficie, i ®ns correspon a la
caiguda de tensio entre oxid i semiconductor. Per tal que es
formi el canal, ha de passar que:

P, =20, -V )

on @, és el potencial de la zona neutra, que depén de la
concentracié de dopatge, tal com es mostra a continuacio.

g, =12 ln(ﬂJ (3)
q n,

i

La distribuci6 de potencial expressada a l'eq. (1) és
constant a la zona central del dipositiu, perd presenta
variacions als extrems en funcié de la polaritzaci6. Donat
que al Level 1 no es consideren aquests efectes de vora, la
profunditat de la ZCE ve donada per l'eq. (4), on s’ha
considerat que la unié oxid-semiconductor és abrupta. En
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aquesta equacio, ¢
semiconductor.

/ 2¢e
— s 4
xb’ qNA ¢s ( )

2.2. Tensio llindar

S’anomena tensio llindar (V1) la tensié Vgs per la qual la
concentracié de minoritaris s’iguala a la de majoritaris. El
canal correspon a la regi6 de la ZCE que es troba a una
tensié superior a V1. A la resta de la ZCE, se 'anomena
zona de deplexio.

Per tal de trobar I'expressio per la tensidé llindar, cal
aplicar diverses aproximacions. En primer lloc, cal tenir en
compte que el dopatge Na del substrat és uniforme. En
aquesta situacié, es té que el camp eléctric és totalment
perpendicular a la interficie en qualsevol punt del canal i
que les distribucions de potencial de superficie (Ps) i de
carrega al semiconductor (Qs) sén homogénies per tota la
ZCE. A més, l'aproximacié de deplexidé considera que la
concentracié de portadors minoritaris a la ZCE és nul-la
quan Vgs<V7. Finalment, I'equacié per la tensié llindar ve
donada per:

Videa =Vis + 2¢p + Iy 2¢p — Vs ®)

on Vg és 'anomenada tensié de flat-band i correspon a la
polaritzacié externa que ha de ser aplicada per tal de
contrarestar els efectes de diferéncia de funcions de treball
entre Oxid i semiconductor, i també de la carrega
acumulada a I'dxid i a la interfice. Finalment, y és un
parametre d’ajust i s’anomena parametre d’efecte substrat
0 body factor. Aquest parametre pot trobar-se a partir de
I'expressio:

v2g€EN,
/4 C (6)

ox

correspon a la permitivitat del

2.3. Corrent de drain

El terme Vc(x) es refereix a la distribucid de potencial
que hi ha entre un punt x qualsevol del canal i source,
resultat d’'aplicar una tensié Vps diferent de zero. Aixi
doncs, i donat que en aquest model totes les tensions estan
referenciades a source, la tensié entre la porta i un punt
qualsevol del canal és la suma de les tensions Vgs i V¢(X).
Tot seguit, es dedueix I'expressié pel corrent de drain a
partir dels diferencials de carrega que es tenen al canal. El
valor d’aquesta carrega es troba a partir de I'expressié:

dQ, (x ) =C,W lVGs Vi 7(\/ 20, =V +V, (x) -

~ 20, Vs -V.(x)ax| @)

Al Level 1 es realitza I'aproximacié de menysprear el
terme Vc¢(x) que es troba dins de larrel de I'equacio
anterior. Els dos mecanismes causants del moviment dels
portadors de carrega son I'arrossegament i la difusié, perd
en aquest nivell s’aproxima Ip com un corrent totalment
degut a I'arrossegament de camp. L'origen d’aquest corrent
d’arrossegament es troba en els portadors que es mouen a
una velocitat que depén del camp longitudinal i del
potencial V¢(x) tal com es mostra a I'eq. (8). Reagrupant els
termes d’aquesta expressio es troba I'eq. (9).

dx dav. (x)
=2 - E (x)= g ! 8
(x) r H x(x) H dx 8)
1 av.(x)
—_—= < 9
dt # dx’ ©)

D’altra banda, la intensitat es defineix com:

d
1(x)=% (10)
dt
Igualant les expressions (9) i (10) i integrant a banda i
banda, s’obté:

Lq_“ Lq_“
[ 1(x)dx = J// dQ,de;(f)dx (11)
0 0 X

En aquest punt del Level 1 es considera que I(x) i la
mobilitat s6n constants per qualsevol seccié del canal. A
més, el terme I(x) s’anomena Ip. Ara, substituint I'expressio
de dQ a 'equaci6 anterior, es té:

W Loy
I, ::UCUXT £ [VGS -V, \ 2¢p VitV -
~ 20,V -Vl 2

Resolent la integral de l'equacié anterior, finalment
s’arriba a:

(13)

on el coeficent B s’anomena transconductancia i ve donat
per:

W

= C —
B=uC, 7 (14)

Els resultats experimentals demostren que existeix una
dependéncia entre Ip i Vps que no es veu reflectida a
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I'expressié per Ip que s’ha desenvolupat en aquest nivell.
Aquesta dependeéncia, que s’anomena modulacié del canal,
es manifesta fortament al regim de saturacié i es modela
mitjangant el parametre de modulacié de canal (A). En
models superiors al Level 1 es proporciona una explicacio
fisica de la modulacié del canal al réegim de saturacio, pero
en el present model es considera com una mera rectificacié
empirica.

2.4. Consideracions pel régim de saturacio

Quan la tensi6é Vps esdevé més gran que Vgs-Vr, es diu
que el transistor ha entrat al regim de saturacié i la seva
resposta |(V) és diferent a la descrita fins ara. Per
continuitat, es pren:

1,=1,(A=0)1+4V,) (15)

La tensio Vps que permet passar al regim de saturacio és
Vpsat. Amb Vps=Vpsat la saturacié es déna a l'algada del
drain, mentre que per Vps majors té lloc el fenomen de
I'estrangulament del canal. L'origen d’aquest rau en el fet
que la caiguda de tensio a la secci6é del canal entre drain i
un punt anomenat pinch-off no és més gran que la tensio
lindar. Entre draini el punt de pinch-off no existeix canal.

En general, la tensié Vps no és exactament Vpsat en el
moment en que comenga a produir-se el fenomen de
'estrangulament del canal. Aquesta petita diferéncia, que
s’anomena efecte de la velocitat limit dels portadors, no es
té en compte al Level 1, considerant que el regim de
saturaci6 es dona per aquella Vps que estrangula el canal.

3. LEVEL 2

Aquest model, que va ser proposat per Grove i Frohman,
és el més comu en tots els simuladors.

3.1. Tensio llindar

En aquest nivell es tenen en compte els efectes de vora
quan el terme xg és comparable a la longitud efectiva i
amplada del canal, per la qual cosa els termes ®s i Q; no
presenten una distribucié homogénia. A més, com que es
modifica la distribucié de la ZCE, apareixen en la tensio
lindar dependéncies amb les polaritzacions. Es vol
remarcar que els efectes de vora només sén considerats a
la zona de deplexid i no a la resta del canal.

Tot seguit, es presenta I'equacié pel parametre y, que
correspon a I'expressié que es tenia al Level 1, a la qual se
li ha aplicat una correcci6. A més, també es donen les
expressions per Ws, Wp i Xp, parametres que es troben
representats a la Fig. 2.

X.
y=yLevell) 1 -—~ \/1+2WS +J1+2WD -2
2 off

(16)

X. X.

¢ J J

Wv = 'xD w 2¢]7 - VBS
W, =x, \V 2¢p — Vi + Vs

(17)

(18)

2¢,
X, = | (19)
gN,
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Fig. 2 Carrega al substrat.

Tot i utilitzar la y de I'eq. (16), I'expressid per la Vr del
Level 2 té una aparenga molt semblant a la del Level 1. Tal
com s’ha anunciat, apareixen dependencies amb Vgs i Vps.

eorn
Vi =Videa + 2 C (2¢p _VBS) (20)

0.

Encara que aquesta expressié per V1 és més precisa
que la del Level 1, presenta una série de limitacions. En
primer lloc, se sobreestima la reduccid6 de Vt per Les
petites. A més, no s’obté una bona dependéncia amb Vps.
Per una millor coincidéncia amb els resultats experimentals,
s'utilitzen variacions en els valors de Na i Xj, encara que
aquesta solucié no proporciona bons resultats si el rang de
valors és gran.

3.2. Mobilitat

En aquest nivell, es té en compte la dependencia amb la
polaritzaci6 a I'hora de determinar la mobilitat dels
portadors, tal com es mostra a la segiient expressio.

ﬂ —_ ll,l 83’ UCIO.Y U‘
’ £ VGS _VT _UtVDS

ox

(21)

Aqui intervenen els parametres camp eléctric entre porta
i canal (Uc), la contribucié de la tensié de drain al camp Uc
(Uy), el camp eléctric promig perpendicular al canal (Vas-V1-
UrrVps) i, finalment, el coeficient experimental per la
mobilitat (Ue). Aquest model déna molt bons resultats en
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abséncia d’efectes de vora.

3.3. Corrent de difusio

Al Level 2 es considera no nul-la la contribucié del
corrent de difusié a Ip. Aquesta pot implementar-se de
diverses formes, perd aqui es proporcionara un model que
considera Ip total com la suma d’'una contribucié deguda a
la difusio i una altra deguda a la deriva. A l'eq. (22) es
proporciona una expressio pel corrent Ip de difusié.

an x(: Weﬁ’ n 5 nx

Dpdif —
’ L n +n.
L tanh(ljff ] ( T

n

1

(22)

) (1 _ e“IVDS/KT )

A l'equacio anterior intervenen la constant de difusié
(Dn), la longitud de difusié (L), el gruix promig del canal (xc)
i el valor assimptotic de la concentracié6 de portadors al
canal en situacidé de feble inversio (ny). També intervé el
factor ns, que ve donat per I'expressio seglent, on a és un
parametre que s’inclou per incrementar el pendent de In(lp)
respecte Vgs quan Vgs>0.

VGS - VT
C. \ ¢
3.4. Corrent de deriva

En aquest apartat es donara una expressid per Ip que
contempla exclusivament la contribucié dels efectes de
deriva. La seva deduccid és analoga a la del Level 1, amb
I'excepcié que el terme V¢(x) que es troba dins de larrel
quadrada no s’anul-la (veure eq. (7)). El Level 2 comparteix
les deduccions del Level 1 fins al resultat de 'eq. (11). A
partir d’aquest punt, es diferencien en la dQ utilitzada.
L’expressio pel corrent de deriva ve donada per I'eq. (24).

ns = Nsup eXp (1 - aVBS)

\%
Ss JVDS +

I = ﬁ{(vcs — Vi — 2¢p -
2 1.5 1.5
+ g 7[(‘/1)3 - VBS - 2¢p) - (_ VBS + 2¢p) ]} (24)

3.5. Velocitat de saturacio dels portadors

Quan s’arriba al régim de saturacio, es té una densitat de
carrega de canal dQ, nul-la. No obstant aix0, s’ha de tenir
en compte que en saturaci6 es té una circulacié de
portadors, tant per la zona estrangulada com per la zona
que no ho esta. D’altra banda, el tipus de semiconductor i la
conductivitat determinen la velocitat maxima dels portadors
(Vméx)-

Amb aquests condicionants, la densitat de carrega que
es té al punt de pinch-off ve donada per I'expressié que es
mostra tot seguit.

I
Dsat ( 2 5)

Ql (VDsat ) = Wy

max

3.6. Modulacio del canal al regim de saturacio

La modulacié del canal al Level 2 és considerada de
diferent manera que al nivell anterior, tal com es mostra a
'eq. (26). A més, el denominador d’aquesta expressio pot
obtenir-se a partir de I'eq. (27).

_1,(A=0) 6)
P1= AV,
Ly AV, +0* (V) 27)

D’altra banda, la relacié entre la longitud efectiva del
canal no estrangulat (L’) i Vps ve donada per la seglent
equacio, a partir de la qual s'obté una expressio que permet
calcular el valor del parametre A.

L'=L,(1-4V,) (28)
L,—L

A=—2L — (29)
L('jf DS

Un model més realista per L' és el que es planteja a
continuacid, on es té en compte I'efecte de la velocitat de
saturacio6 dels portadors (Vsat)-

2 2
' X Vmc‘Lx X dex
L('jf - L - xD [ gﬂo J + VDS - VDxat - gﬂo (30)
X, = _ 28 (31)
gN N

Aqui Net és un parametre d’ajust.

4. LEVEL 3

El Level 3, que va ser desenvolupat per Liu el 1981, és
computacionalment més eficient que el seu predecessor,
tot i que és totalment coincident amb aquest en algunes
regions.

4.1. Tensio llindar
L’expressio que s'utilitza per la tensié llindar en aquest
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model, que sorgeix d’hipotesis molt semblants a les
emprades al Level 2, pot veure’s a I'eq. (32), en la qual
apareixen diversos termes. Els dos primers sumands sén
idéntics als dels nivells anteriors, mentre que els dos Ultims
donen compte dels efectes de vora, tal com es feia al Level
2. El tercer sumand, en canvi, modela la variacié de V+ amb
Vps, on el factor o és empiric i ve donat per I'expressié (33),
solucionant aixi problemes anteriors. El parametre y té la
mateixa expressio que al Level 1.

Vi =V + 2¢p — 0oV + 1, 2¢p =V +F, (2¢p _VBS)(SZ)

8.15-10%
o= (33)

2
Cox L('jf

El parametre n, que apareix a l'equacié anterior,
tipicament val 1, tot i que és ajustable al model. D’altra
banda, els efectes de canal s’introdueixen amb el factor Fs.

X,
x;

F =1-— 1-|—2

) L x x, +W,

2
X, | x, +W, 14 J
eff J

El terme W,, és el gruix de la zona de deplexi6 a la regid
plana de la unié.

Wp = Xp+/f ¢j Vs (35)
2

X, = 2o (36)
gN,

El parametre W, pot trobar-se empiricament a partir de
I'equacié que es mostra tot seguit.

S

WT WT ’
< =0.0631353+0.8013292—=-0.01110777| —= | (37)
X X

Xj J

J
4.2. Mobilitat

En aquest nivell, la mobilitat dels portadors ve donada
per I'eq. (38), on el terme ps s’obté a partir de I'expressié
(39).

p=py —— (39)
14+ pu, —2—
dex eff
po=——t (39)

16, —v,)

En aquestes expressions, que sbén empiriques, es
modelen les dependéncies de la mobilitat amb Vgs i Ip amb
major exactitud i simplicitat.

4.3. Corrent de drain

La contribuci6 del corrent de difusi6 es modela de la
mateixa manera que al Level 2. Per la contribucié del
corrent de deriva, en canvi, es realitza una aproximacié de
Taylor de primer ordre respecte la carrega del substrat a
I'expressié per Ip ja proporcionada al Level 2. D’aquesta
manera, es tenen equacions més manejables.

_1+F,

L = ﬂ (VGS -Vi Vs jVDS (40)

F 7, +F

- 4.[2¢, A—VBS "

A I'equacio anterior, es manifesten els efectes de vora en
ser Fs i F, els mateixos que s’han utilitzat anteriorment a les
expressions per V1iy.

(41)

4.4. Tensio de drain en saturacio

La tensi6 Vps de saturacié s’obté a partir de I'eq. (42), on
els termes V, i V, corresponen a la tensié Vps de saturacié
sense incloure efectes de vmax i a la tensio que si que inclou
Vmax, respectivament.

VDsat = Va + ‘/b - VVaz + Vh2 (42)
V = Vos =Vr (43)
1+ F,
v .
VB — max, Ly (44)
K,

Aquesta expressié presenta continuitat en la transicié de
Vos a Vpsat.

4.5. Modulacio del canal en regim de saturacio

En aquest nivell, la dependéencia de la longitud efectiva
del canal (L') amb Vps es modela de diferent manera que al
Level 2, tal com es mostra tot seguit.

2

: E x, ’ E x,
L = Lgff + 2 + KXD (VDS - VDxar) - 2 (45)
I sat
E, =—Dbu_ (46)
gDmrL('jf

El parametre K pren el valor tipic 1. D’altra banda, el
terme E, correspon al camp lateral al punt de pinch-off. A
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més, es compleixen (47) i (48).

8 = il (47)
aVD S 1Vps=Vpsar
IDSat = I(VDS = VDsat ) (48)

5. BSIM3v3

La miniaturitzaci6 dels sistemes requereix que els
transistors MOS treballin sota condicions molt restrictives,
caracteritzades pels baixos estats de polaritzacid, els
reduits Oxids de porta i les elevades freqiéncies. Al seu
torn, aquest fenomen exigeix models pel MOS cada vegada
més exactes. Aixd s’aconsegueix mitjangant la utilitzacié de
nous parametres, els quals permeten modelar tots els
efectes que tenen lloc en un transistor MOS.

El BSIM3v3, que va ser desenvolupat per la Universitat
de Berkeley a la década dels 90 i actualment constitueix
'estandard de la industria, és el primer dels tres models
avangats que seran descrits en aquest article. Aquest
model també és el primer que utilitza expressions continues
per les seves magnituds, no definides a trams. Encara que
els efectes que s’exposen a continuacioé siguin explicats per
trams, al final s’apliquen funcions de suavitzat.

5.1. Tensio llindar

Un model acurat de la tensi6é llindar (V1) és un dels
requeriments més importants per una descripcid precisa de
les caracteristiques eléctrigues d’'un dispositiu. L'eq. (5),
que modela la tensié llindar pel nivell més simple dels
descrits en aquest article, assumeix que el canal és
uniforme i utilitza I'aproximacié unidimensional de Poisson
en la direcci6 vertical del canal. Aquesta expressiéo és
valida només quan la concentracié de dopatge del substrat
és constant i el potencial és uniforme al llarg del canal,
condicions que no sempre son certes. Tot seguit, es
presenta un conjunt de situacions que han de ser tingudes
en compte per obtenir un model més exacte per la tensié
llindar.

5.1.1. Dopatge no uniforme en la direccié vertical

La concentraci6 de dopatge és habitualment més
elevada a la interficie que no a la profunditat del substrat.
Aquesta no uniformitat provoca que el parametre d’efecte
substrat depengui del voltatge aplicat. Si 'amplada de la
regié de deplexié és menor que x: (veure Fig. 3), el terme
Na de I'equacid pel coeficient d’efecte substrat (eq. (6)) és
igual a Neh. En cas contrari, val Ngyp.

T
Profunditat del substrat

i f———  Aproximacic

Distribucio

Nsub

Concentracié de dopatge al substrat

Fig. 3 Perfil real i aproximat del dopatge vertical.

Per tal de tenir en compte aquesta no uniformitat en el
dopatge del substrat, es proposa la seglient equacio per la
tensié llindar:

Vi =Viiea T K, (\l ¢s —Vis _\/¢_s)_ K,V

que coincideix amb I'eq. (5) quan el potencial del substrat
és nul. Els parametres K; i K> poden ser determinats tenint
en compte que V7 i la seva derivada respecte Vgs haurien
de presentar el mateix valor a Vpm, on Vpm és la maxima
tensi6 del substrat. Aixi doncs, K i K2 vénen donats per les
expressions:

K =y, _2K2'\/¢s =V,
(7 -7) V6. Vs, —9.
l : 2\/¢_3(\/¢3 - me - \/¢_3)+ me

on vy1 i y2 representen el coeficient d’efecte substrat quan la
concentracié de dopatge al substrat és Ncn 0 Nsub,
respectivament.

2, 2geg N,

(49)

(50)

K, = (51)

7= c. (52)
2q8 iNsu
n=i—§—i (53)

ox

Finalment, Vpx és la polaritzaci6 del substrat quan
lamplada de deplexié és X. En aquesta situacid, Vex pot
calcular-se tal com es mostra a continuacio.

_ qN zrhxtz

=V
¢s bx 28

(54)

Si
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5.1.2. Dopatge no uniforme en la direccié horitzontal

En algunes tecnologies, la concentracié de dopatge és
major a la regié de drain o source que no a la zona central
del canal, fenomen conegut com dopatge lateral no
uniforme. Aquest dopatge lateral no uniforme provocara
que la tensié llindar augmenti, ja que la concentracio
promig de dopatge al substrat també és més gran. El
dopatge promig al canal es pot calcular segons I'eq. (55).

N, =N, 1+%M =N, 1.,.& (55)
‘ L N L

a

Tenint en compte aquest fenomen, l'expressié per la
tensié llindar esdevé:

Vi =Viiew + K, (\/ ¢s — Vi _\/¢_s)_ K,V +
N)C
ey L

+K, (56)

eff

5.1.3. Efectes de canal curt

Els efectes de canal curt han de ser tinguts en compte en
I'expressié de la tensié llindar que modela dispositius que
presenten dimensions per sota de la micra. Aquests efectes
es modelen afegint a I'eq. (56) el sumand —AVr, segons el
model desenvolupat per Liu et al.
AV, =6, (L)[Z(Vhi -9, )+ VDS] (57)

A I'equaci6 anterior, Vyi és el potencial de construccié de
la juncié pn entre substrat i source. Es calcula com:

K.T. |N,N
Vbi — B ln( ch2 dJ
q n;

i

(58)

Aqui, Ng i Nen corresponen a la concentracioé de dopatge
de source i de substrat, respectivament. D’altra banda, el
terme 6:(L) presenta una gran dependéencia amb la longitud
del canal i pot calcular-se com:

6,(L) = [exp(~ L/21,)+2exp(- L/1,)]
En aquesta expressio, | fa referéncia a la longitud

caracteristica i xqep €s 'amplada a la regié de deplexié del
substrat, que és més important prop de la regi6 de drain.

(59)

1 X,
l — Si%ox ™ dep (60)

’ £,1

28Si (¢v - VBS )

(61)
chh

xdep =

5.1.4. Efectes de canal estret

La regié de deplexié real al canal és sempre més gran
que el que habitualment s’assumeix. En aquest model, es
déna compte del canvi que aquest fenomen suposa en la
tensié llindar afegint un nou terme a I'equacio per V.

(62)

t
K. +K.,V — v
( ;s T Ky, BS)W)¢5

Aqui s’introdueixen els parametres Kz, Kap i Wo. West és
I'amplada efectiva del canal i no presenta dependéncia amb
les polaritzacions. Finalment, I'equaci6 per la tensié llindar
pel model BSIM3v3 és la que es mostra tot seguit.

Vi =Viiew T K, (\l ¢x —Vis _\/¢_x)_ K,V +
NIX 1 '\/¢Ts - er (L)[Z(Vbi - Qv ) + Vps ] +

+K |1+

eff

t
+ (K3 + K3VBS )(m ¢s
eff 0

5.2. Mobilitat

Modelar correctament la mobilitat dels portadors és
necessari per aconseguir exactitud. Aixi doncs, és
necessari tenir en compte els molts parametres i condicions
de polaritzacié de qué depéen aquesta. L’expressié empirica
per la mobilitat ve donada per I'eq. (64), on el valor per Ees
es troba a partir de I'eq. (65).

P S (64)
‘Iltf[/ 1+(Eq[/»/EO )v
0, +0,
E, = 38—/2 (65)

Si

En ultim lloc, es vol destacar que els parametres o, Eo i
v presenten valors fixos en funcié del tipus de portador. A la
taula seglient, i segons Liang et al. i Toh et al, es
proporcionen els valors d’aquestes constants.

Parametre e- h+
Mo (cm?/V) | 670 | 160
Eo (MV/icm) | 0.67 | 0.7

\' 1.6 1.0

Taula 1 Valors per o, Eq i v segons Liang et al. i Toh et al.

5.3. Velocitat de deriva
El BSIM3v3 utilitza un model simple i semiempiric per
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modelar la velocitat de deriva:

ﬂeﬁ’E
V= 1+(E/Esat) ’E< Esat
vmr ’ E > Emr

(66)

on Esat correspon al camp eléctric al qual la velocitat dels
portadors esdevé saturada. Per tal que el model presenti
continuitat, ha de satisfer-se:

E, =—% (67)
/’leﬁ”

5.4. Efecte de carrega substrat

Quan la tensi6 de drain és gran i/o la longitud del canal
és important, el gruix de la regié de deplexié del canal no
és uniforme. Aquest fenomen, que s’anomena efecte de
carrega substrat, provoca la variacié de Vr al llarg del canal
i és modelat mitjangant el parametre Apuk, que es presenta
tot sequit.

Per modelar aquest efecte, en el BSIM3v3 s'utilitza el
parametre Apui, que es presenta tot seguit.

K AL
A =1+ l = [1 _AGSVGSeff
2'\/¢v - VBSeff Leﬁ” + 2\/'xj'xd(»p
2
L.
. s (68)
Leff + 2\/ X X4 W‘ﬁ. +B | |1+ K ETAVBW.

A I'expressid anterior, els coeficients Ag, Ags, K1, Bo, B1 i
Kera sOn determinats experimentalment. A més, es dedueix
que Apuk augmenta a mesura que la longitud del canal
també ho fa.

5.5. Corrent de drain pel régim lineal

El calcul de Ip es basa en el mateix procediment que pels
models anteriors: s’integra la densitat de carrega al canal i
s’aplica I'aproximacié de deplexié. Ara, perod, s'utilitza una
expressié per dQi(x) més exacta, ja que es té en compte
I'efecte de la carrega del substrat, aixi com també un model
més sofisticat per la velocitat d’arrossegament. D’aquesta
manera, I'expressié pel corrent de drain en régim lineal
queda com:

w 1 AV
I =4,;C,, (Vcs —Vp - ]VDS (69)
sat

L 1+(VL)E 2

I Gate GATE |

T R T

T
Source V Drain
S i

Fig. 4 Zona de deplexié sota el canal.

5.6. Corrent de drain pel régim de saturacio

Hi ha tres mecanismes fisics que afecten al corrent de
drain en el régim de saturacié: la modulacié de la longitud
del canal (CLM), la disminucié de la barrera induida pel
drain (DIBL) i el corrent de substrat induit per I'efecte
substrat (SCBE). Cadascuna d’aquestes contribucions
domina en diferents trams de Vps, tal com s’indica a la Fig.
5.

3.0

DIBL SCBE

20 ..-...-
[ L] IIIII--IIIII-h-I-I-I-II-

Ip (mA)
T

05

0.0 . 1 1 1
0 1 2 3 4

Vos(V)
Fig. 5 Caracteristica Ip(Vps) per un transistor MOS.

Generalment, el corrent de drain depén de les tensions
de gate i drain. A la regi6 de saturacié, pero, Ip presenta
una dependéencia molt petita amb Vps i pot expressar-se
com:

ID = IDYaT 1+ VDS _VD*"‘“‘ (70)
s VA
on
IDsat = stut Cux (VGSt - Abulk VDsat ) (71 )
-1
ol
vV, =1 L 72
A Dsat ( aVDS j ( )

El paramtre VA s’anomena tensi6 Early i s'assumeix que
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cadascun dels mecanismes citats anteriorment hi
contribueix de forma independent. Aixi doncs, les tres
contribucions poden ser calculades separadament, les
expressions de les quals seran proporcionades tot seguit.

5.6.1. Modulacio de la longitud del canal (CLM)

Quan la modulacié6 de la longitud del canal és I'inic
mecanisme que es considera, la tensié Early pot calcular-
se com:

— Abulk EsatL + VGSr

VACLM - (73)
AbulkEsutL
5.6.2. Descens de la barrera induida pel drain (DIBL)
Aquest és I'efecte produit per la caiguda de Vps al canal,
que modifica la distribucié de carrega al substrat i ve donat
per una nova dependéncia de Vr amb Vps. Aquesta
contribucio, que és major per L i Vps grans, només es té en
compte per Ipsa. Llavors, si només es considera aquest
efecte, la tensi6 Early pot calcular-se com:

Vs = (VGSeﬁ» + ZV) - AV Dsar (74)
6,0 (1 + PpisrcsV pser ) ApuaeVpsar Vs +2v

on Byt S'0bté a partir de:

9 (L) = Pdihlcl [exp(_ Dmur L/2lt ) +

+ 2 eXp(_ Drout L/lt )] + Rlibch (75)

Aqui apareixen els termes Pipict, Pdibic2 i Drout- Aquests
sOn parametres de correccio per la regié de forta inversio.

5.6.3. Corrent de substrat (SCBE)

El corrent de substrat és degut als parells electré-forat
que apareixen gracies al gran camp creat per Vps. El
corrent de substrat es computa mitjangant un nou sumand
a I'expressid pel corrent de drain, obtenint aixi I'equacié per
Ip real (veure eq. (77)). Vascee és la tensio Early deguda al
corrent de substrat induit per l'efecte substrat i pot
expressar-se com:

1 — PSCBEZ exp(— PSCBEll J (76)
VASCBE L VDS - VDSat
on les variables Psceer i Pscsez es determinen

experimentalment. Finalment, el corrent de drain total,
després d’haver considerat els fenomens CLM, DIBL i
SCBE, ve donat per:

ID = vat ch (VGSr - Abulk VDmr )(1 +

+ VDS _VDsat J(l + VDS _VDmt J (77)
VA VASCBE
5.7. Corrent de drain subllindar
En aquest model, es considera Ip subllindar no nul i es
calcula segons:

v V-V, -V _
Imb = ISO(I - exp(_ VLI‘SJJ exp( = n‘;{ d j (78)

W ngiNch V2

2 (79)

Iy, = 4,

Aqui, Vi=KgT/q és el voltatge térmic, Vo €s el voltatge
d’'offset que es té quan Vgs és nul i n és el paramire de
swing. Aquest ultim depén de la longitud del canal.

6. BSIM4

El model BSIM4 és una extensié del BSIM3v3, pero esta
especialment enfocat a tecnologies menors de 100nm.
Introdueix diversos efectes avancats per tal de donar
cobertura als successius efectes d’escurgament dels
transistors MOS.

Alguns dels models que utilitza el BSIM4 so6n iguals que
els del seu predecessor, d’altres han sigut millorats. En
aquest apartat, no es descriuran els models que so6n
compartits amb el BSIM3v3, sin6 només els que sbn
exclusius del BSIM4.

6.1. Efecte del dopatge lateral no uniforme

Durant el procés de fabricaci6é, es pot implantar un
dopatge de canal superior a les proximitats de drain i
source amb la finalitat d’aconseguir una disminucio de V.
La no uniformitat del dopatge en la direccié horitzontal es
modela amb una contribucié additiva i independent de Vps
a Vr. D’altra banda, en aquest model s’afegeix un sumand
per I'efecte de la variacio de la tensi6 llindar induit pel drain
(DITS).
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Fig. 6 Perfil de dopatge de les implantacions.

6.2. Corrent de gate

En tecnologies avangades s’aconsegueixen Oxids de
porta amb gruixos inferiors als 3nm. En aquesta situacio,
existeixen corrents que circulen a través de I'd0xid de porta,
que s6n modelats pel BSIM4.

Es distingeix entre cinc tipus de corrents diferents:
corrents tanel entre gate i bulk (Ige), entre gate i canal a la
regi6 de drain (lacp), entre gate i canal a la regié de source
(lacs), entre gate i difusio de drain (lep) i entre gate i difusié
de source (lgp). El corrent entre gate i canal (Igc) correspon
a la suma de lgep i lacs. La contribucioé d’aquests corrents a
la intensitat total és additiva.

o .~ ]3O

Fig. 7 Esquema dels corrents de tunel per la porta.

6.3. Corrent de drain

La diferéncia clau entre les expressions que utilitzen els
models BSIM3v3 i BSIM4 pel corrent de drenador rau en el
fet que pel primer model Ip és proporcional a Cox, mentre
que pel segon és proporcional a Coxefi. AQuests parametres
donen compte del gruix d’oxid que realment és utilitzat en
cada cas: gruix fisic (toxpn) €n el primer model i gruix
eléctric (toxe) en el segon. Donat que aquesta diferéncia és
més acusada en utilitzar 0xids de porta menors, només és
considerada al model BSIM4.

D’altra banda, es tenen en compte nous efectes en el
calcul del corrent de drain per la regi6 de saturaci6. El
primer és degut al pocket implant i es modela afegint un
corrector lineal per la variacié de Vr amb Vps. En segon
lloc, també es té en compte el fenomen de la velocitat
d’overshoot, que consisteix en la superaci6é de la velocitat

de saturacid6 per part dels portadors a causa de les
dimensions tan reduides. L'Ultim fenomen que es té en
compte és I'anomenat source end velocity, que consisteix
en considerar que la velocitat dels portadors no és constant
a l'inici del seu recorregut pel canal.

7. EKV

El model EKV, que deu el nom als seus autors (Enz-
Krummenacher-Vittoz) i va ser desenvolupat al Swiss
Federal Institute of Technology, es caracteritza per ser
continu per totes les regions de treball dels transistors
MOS. Donat que les seves equacions sén valides per tots
els regims d’operacié, ja sigui per sobre o per sota de la
tensio llindar, el model EKV constitueix una eina potent per
la simulaci6 de tot tipus de circuits, perd esta especialment
indicat per aplicacions MOS de baix consum.

Presenta la caracteristica principal de referenciar tots els
voltatges del dispositiu respecte el substrat en lloc de fer-ho
respecte el terminal de source. Aixd condueix a
expressions que presenten simetria respecte les tensions
de draini source.

7.1. Carrega per la regié d’inversio

La carrega corresponent a la regié d’inversié ve donada
per I'eq. (80). En aquesta, apareix el parametre d’efecte
substrat, que depen de Ns segons l'eq. (81). Ns és el
dopatge del substrat i s’assumeix constant al llarg de tot el
canal.

Ql = C{v: (VG _VFB - ¢s - 7/\/¢_v)

(80)
J2qe,N
y=YT (81)

C

ox

Per una tensié donada corresponent a la regi6é d’inversié,
Qi és practicament una funcié lineal de ®s. En aquesta
situacid, Q) pot expressar-se com:

0,=nC, (¢ -0,) (82)

on ®g és el valor de ®s pel qual Q val 0. La seva equacié
és:

e

) (83)

2
Y,
¢s0=VG_VFB+7/s 7_ ( J Vo=V

D’altra banda, nq es defineix com:
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7.2. Corrent de drain
En aquest model, el corrent de drain ve donat per I'eq.
(85):

I,= ﬂHW(— 0, 0 , v, 40 j (85)
dx dx
dv
I,=pW(-0,)—= (86)
dx

on Un és la mobilitat dels portadors, que s’assumeix
constant al llarg del canal, W és 'amplada del canal, Qi és
la carrega corresponent a la regi6 d’inversié, ®s és el
potencial de superficie i Vi és el voltatge térmic. D’altra
banda, Vy és el potencial que es té per cada diferencial del
canal. Val Vs al terminal de source i Vp al terminal de drain.

Gracies a la linealitzacié anterior manifestada en l'eq.
(83), la derivada del potencial de superficie es pot escriure
com:

d¢g, 1 dg,

= (87)
dx nC, dx

i permet expressar el corrent de drain com una funcio6 de la
carrega per la regi6 d’inversio, obtenint:

w(K,TY V.-V
I,=2nuC, —|—2£ In| 1 + exp| —2—-—
L{ ¢ 2K,T/q

2

2

és el voltatge de saturacié que hauria de ser aplicat al canal
per anul-lar I'efecte del voltatge de porta. El terme n
correspon al body effect:

1
n= (90)

1_
2
2\/VG—VT+(?2/+ 2¢],j

\2qEGN
S B R 91
/4 C (91)

ox

\JAqEGN
VTO = ¢mx + 2¢p +q+fw¢p

ox

on

8. CONCLUSIONS

Cadascun dels diferents models descrits al llarg d’aquest
article és utilitzat en diferents situacions. Aixi, a causa de la
seva senzillesa, Level 1 s’empra quan I'exactitud és menys
important que el temps de simulaci6. Aquest model no
inclou efectes de vora, cosa que Level 2 si que té en
compte. Level 3, que va ser especialment creat per tenir en
compte efectes de canal curt, presenta una exactitud
similar a la del seu predecessor, perd s’executa molt més
rapidament. D’altra banda, els models BSIM3v3 i BSIM4
sOn els més estesos gracies a la seva exactitud. Pel que fa
al model EKV, encara que aquest és molt exacte per la
regié6 subllindar, només funciona apropiadament per
dispositius de canal llarg. La seva principal aplicacié sén els
dissenys de baixa poténcia.

En I'extraccié de parametres, el model EKV és molt més
rapid que BSIM3v3 o BSIM4. Aixd no només es deu al fet
que BSIM3v3 esta format per un elevat nombre de
parametres, sind també a la gran correlacidé que aquests
presenten entre si. El model EKV és el més facil d'utilitzar
pergué aconsegueix una gran exactitud amb un reduit
nombre de parametres.
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A2. Escalat tecnologic.

Abstract—En aquest article es fara una breu introduccié al model tedric en el qual se sustenta I'escalat tecnologic i
posteriorment es parlara dels diferents tipus d’escalat existents segons el factor d’escala utilitzat. També es veuran els
principals avantatges i inconvenients que presenta aquesta técnica, tot fent especial esment del fenomen de canal curt.
Finalment, es consideraran algunes de les solucions proposades per millorar I'escalat en un futur immediat.

Index Terms—CMQOS, threshold, latch-up, bulk, SOIl, implantacio, scaling, zona de carrega espacial, longitud de Debye,
bandgap, capacitat parasita, hot carrier, canal curt, pinch-off, llei de Moore.

1. INTRODUCCIO

El concepte escalat tecnologic fa referéncia a la reduccié
de les dimensions del MOSFET i a d’altres caracteristiques
VLSI. La reducci6 de les dimensions d’aquest transistor ha
sigut espectacular durant les Ultimes tres decades, en les
quals la longitud de porta ha passat dels 10um el 1970 als
0.15um de I'any 2000 i als 45nm del 2008. No obstant aixo,
la reduccié de la longitud i de l'amplada de porta en
I'escalat del MOSFET no és suficient, siné6 que també és
necessaria una reduccio de totes les magnituds, incloent el
gruix de lI'doxid de porta i 'amplada de les capes de
deplexid. Aquesta darrera, a la vegada, implica I'escalat de
la densitat de dopatge del substrat.

Durant els anys 70 i 80 la tecnologia de l'escalat es
basava en reduir les dimensions del MOSFET,
principalment 'amplada, la longitud del canal i el gruix de
I'oxid de porta. Mitjangant aquesta técnica, que continua
essent vigent avui en dia, s'arribava a dos tipus de
transistors, els de canal ample i els de canal estret.

Actualment, es busquen altres formes d'escalat com la
reducci6 de la tensié d'alimentacié fins a un limit proper a
1V, cosa que implicaria la disminucio6 de la tensio llindar fins
a unes poques desenes de mV. També es busca canviar
I'oxid de silici de la porta per altres aliatges amb una
permitivitat major, com el tantal, tot mantenint el mateix
gruix.

Al final, 'objectiu de totes les tendéncies és aconseguir
millores substancials com sén I'augment de la densitat de
transistors, l'increment de la freqiéncia de treball o la
disminucio6 de la poténcia dissipada.

2. MODEL TEORIC

La disminuci6é de mida del transistor no només afecta els
elements geomeétrics, sind també altres variables com la
tensié aplicada o la concentracid d'impureses. La base
teorica es formula considerant I'equacié de Poisson i de
continuitat de corrent.

¢ 99 d¢_ ¢
a_)cz+ay2 +a—Z2=—g—x(ND—NA+p—n) (1)
V(= qu,nV p+qD,Vn)=0 )

En condicions inferiors a V1u, la concentracié d'electrons
és menyspreable, de manera que es realitza l'estudi
oblidant I'equacié de continuitat de corrent. Es considera el
seglent canvi de variables.

P=0lk (3)
(¥, 2)=(xy.2)/ (@)
(n',p',N'A,N'D)=—(”’p’]ZA’ND)f ®

Fent a=A, I'equaci6 de Poisson queda:

0°kg' 0’ke' 0%ke' q k
-1 Nv _Nv LIl N 6
a(lx')Z +a(ﬂy¥)2 +a(ﬂz.)2 55 ( D A+p n)ﬂ2 ( )
que facilment es redueix a:
82¢y 82¢v 82¢v q
+ + =——(N',—N',+p'-n' 7
aXIZ ava azyz €S ( D A p ) ( )

Aixi, s’obté novament I'equacié de Poisson, perd aquesta
vegada per unes variables escalades sota els canvis
indicats anteriorment. Si les condicions de contorn
(potencial de font, drenador, substrat i porta) es redueixen
proporcionalment al factor k, la solucié de l'equaci6 de
Poisson difereix de la soluci6 de I'equacié escalada de
Poisson només en un factor d'escala. En aquesta situacio,
la forma del camp electric és la mateixa en ambdos
dispositius, presentant doncs el mateix comportament. En
canvi, el que si que varia és la intensitat del camp eléctric
amb el factor e=AMk. Aquest increment de la intensitat del
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camp com a resultat de l'escalat suposa un problema, ates
que implica un deteriorament del dispositiu. Amb I'objectiu
de disminuir aquest impacte, s'han portat a terme
nombroses investigacions, els detalls de les quals sén
esmentats al seguent apartat.

3. TIPUS D’ESCALAT

3.1. Factor d’escala amb camp eléctric constant

El primer d'ells, es basa en mantenir el camp eléctric
constant. Per aquest cas, es té que e=Nk és igual a la
unitat. Aixi doncs, A=k i fent o=A, s’obté k=a. Si es reprenen
els canvis de variable assenyalats, es troba pel potencial:

9=9la (8)
Cosa que implica que per la tensié aplicada:
V'=V/ia 9)

Es el tipus d'escalat ideal, on totes les dimensions del
dispositiu es redueixen en un factor a. Presenta
l'inconvenient que no és facil de realitzar.

3.2. Factor d’escala generalitzat

La segona soluci6 passa per tenir un factor d'escala
generalitzat. En aquest cas, no es té cap tipus de restriccié
pel que fa a I'escalat, ja que no hi ha I'obligacié de mantenir
e=1. Aixo facilita que els parametres fisics puguin ser
escalats d'una manera més selectiva. Per contra, el camp
electric es veu incrementat en Mk (o en o/k). Aqui el
voltatge passa a ser:

v=vik=v.-L=v.£ (10)
A o

Pel cas particular en qué k=1, és a dir, quan ¢=q, es té
que V’'=V. Aquest és l'escalat per tensid constant, recurs
que és bastant utilitzat ja que manté la compatibilitat en
tensié entre les diferents tecnologies i generacions de xips,
encara que els problemes associats a l'increment de € fan
que l'escenari més comu sigui el d'un compromis intermig
entre V i E constants. Mentre que al cas anterior es té un
dopatge incrementat en a, en aquest cas s'incrementa en
€0, cosa que comporta problemes associats al desgast del
dispositiu.

3.3. Factor d’escala generalitzat selectiu

Aquest darrer model encara és més genéric que
l'anterior. En els dos casos anteriors, la geometria
disminuia en un factor a, indistintament de la variable
espacial. Existia doncs un lligam geomeétric on 0x=0y=0..
Ara, pero, es distingeix entre aq i aw, que fan referéncia a la
reducci6 d’algada i d'amplada, respectivament, del

dispositiu. D'aquesta manera, s’aconsegueix controlar de
forma independent un major nombre de parametres fisics.
Permet també modificar la resistencia del dispositiu,
parametre que no era modificable sota la condicié de
geometria restrictiva. Aixi, la modificaci6 de RC no depén
exclusivament de la capacitat.

A la seglent taula es poden veure alguns dels
parametres escalats.

Parametre fisic Ectt Generalitzat | Selectiu
X; 1/a 1/a 1/a4
tox 1/a 1/a 1/a4

Wil 1/a 1/a 1/ay
E 1 € €
Vv 1/a e/a €/0y
Dopatge a £a €04
Area 1/a° 1/’ 1/a’,
C 1/a 1/a 1/ay
Retard 1/a 1/a 1/a4
P 1/a° £7/o® €%/0,0lg
Densitat de P 1 € €%+ Oly/0lg

Taula 1 Parametres fisics per cadascun dels tres casos.

Una de les solucions adoptades en els ultims anys per
modificar la resisténcia ha sigut la substitucié de I'alumini
pel coure com a metall de contacte, donada la seva menor
resistivitat (fins a un 40%). Aquest tipus de solucions sén
de dificil aplicacid, doncs necessiten d'una tecnologia
totalment nova.

4. AVANTATGES

Des de la construccié del primer transistor MOS, s'ha
reduit la mida d’aquest en gairebé tres ordres de magnitud.
Les motivacions s6n diverses. En primer lloc, s’ha de tenir
en compte que aquesta reduccié no és exclusiva de la
tecnologia CMOS, sin6 que altres tecnologies com la TTL
també se’'n beneficien. Aixi doncs, els avantatges de la
reducci6 de mida s6bn comuns en diferents tecnologies.

Historicament, el procés de reduccié s'ha centrat en
I'aplicacié a la fabricaci6 CMOS, ja que ha estat, i segueix
sent, la tecnologia més utilitzada. Les técniques
desenvolupades, pero, son en la seva majoria de facil
aplicacié a altres processos tecnologics, pel que es pot
tractar I'escalat dels dispositius CMOS com un procediment
generic. A continuacid, es descriuen els avantatges de la
reducci6 de mida dels transistors.

4.1. Augment de la densitat de transistors

Es el que també permet la disminucié del cost de
produccid, ja que aquest va associat a la superficie total
utilitzada pel Cl. Es a dir, permet augmentar la complexitat
de la logica sense augmentar l'area. A la Fig. 1 es mostra
com es redueix la mida d’'un transistor pel model d'escalat
de camp eléctric constant. L'area efectiva d'aquest
transistor es veu reduida en 1/o°.
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Fig. 1 Principis d’escalat amb camp eléctric constant per
transistors MOS i circuits integrats.

4.2. Increment de la freqiiéncia de treball

Quan es redueix la mida del transistor MOS en una
determinada escala, també s’esta disminuint la longitud
entre font i drenador. Donat que es disminueix la tensié
aplicada, també s’escurga la zona de carrega espacial de la
font i la capacitat es redueix proporcionalment al factor
d’escalat. Pel que fa a la resisténcia, aguesta es manté
practicament igual, ja que els components resistius no
només disminueixen longitudinalment siné que també ho
fan en la seva amplitud. Es té, doncs, que el valor RC
disminueix linealment en un factor g de manera que
R'C=RC/g. D'aquesta manera, la freqléncia es veu
incrementada en f'=g-f.

Una de les estrategies per seguir augmentant la
freqliencia mitjangant la reduccié de mida és fer un escalat
asimeétric respecte la longitud i I'amplada. Aixi, es té que
R’#R.

4.3. Disminucio de la tensio aplicada

Aquest és un altre dels avantatges de la reduccié de
mida dels dispositius. En disminuir la mida aplicant el model
de camp eléctric constant, es redueix en el mateix factor la
tensié aplicada. Ates que el consum respon a I'expressio:

P=KCV*f (11)
on K és un coeficient de proporcionalitat, es té que la
disminuci6 de la tensié aplicada incideix quadraticament en
la disminucié de la poténcia dissipada.

La disminucié6 de la tensi6 aplicada és un altre dels
objectius de l'escalat, ja que permet dissenyar electronica
de baix consum. Actualment i en funcié dels resultats que
es volen obtenir, existeixen dues opcions pel que fa a
I'escalat: augment de freqliéncia o disminucié de consum.
Es dissenyen dispositius amb diferents criteris d'escalat,
que permeten optimitzar un parametre o altre.

5. LIMITACIONS | EFECTES DE CANAL CURT

En aquest apartat es tracten els principis fisics i técnics

que limiten el model d’escalat teoric.

5.1. Quantitats fisiques no escalables

El model teoric d’escalat no pot ser aplicat amb total
libertat als parametres longitud de Debye, dopatge i tensio
threshold. L’explicacié tedrica d’aquest fenomen es
presenta tot seguit.

La longitud de Debye és un parametre que presenta una
seérie de problemes, tot i que inferiors als daltres
magnituds, que incideixen en l'amplada de la zona de
deplexid. Aquesta no decreix al mateix ritme que la resta
del dispositiu i aixd fa que els portadors recombinin a un
ritme diferent al que marca l'escalat, donant un increment
de la concentracio. Com a conseqiéncia, s'incrementa Lp.

El diagrama de bandes del silici és intrinsec, de manera
que no varia excepte quan ho fa el nivell de Fermi. Si
s’augmenta la concentracié tenint un bandgap constant, a
causa del potencial de juncié tan elevat que apareix, es té
efecte tdnel i també trencament Zener. Aquest fenomen
limita I'aplicabilitat de la teoria d'escalat per alts dopatges.

El pendent subthreshold, finalment, ve determinat per
I'estadistica termodinamica dels portadors (Fermi-Dirac o
Maxwell-Boltzmann), de manera que també és independent
de l'escalat del dispositiu. Com a conseqiiéncia, la tensio
threshold no es pot reduir proporcionalment.

5.2. El problema de les interconnexions

Un problema degut a la reduccié de mida és el del
parametre RC associat a les interconnexions. Per
freqliencies superiors als 500MHz, aquest parametre
indueix l'aparicié d'un retard als dispositius que va en
augment a mesura que s'incrementa la freqiiéncia. La
soluci6 a aquest problema passa pel disseny de
connexions mitjangant una jerarquia de nivells o la
utilitzacié de materials com el coure.

Gate
tax
n* n*
Oxid 5 p Oxid
Cxid enterrat (BOX) I taox
Substratp

Fig. 2 Esquematic d'una secci6 transversal d'un dispositiu SOI.

5.3. Capacitats parasites

Un altre dels problemes associats a la disminucié de
mida és I'aparicié de capacitats parasites i fendmens com
el latch-up. Una de les solucions implementades de tipus
estructural és el SOI (silicon on insulator), que substitueix

35



l'estructura del bulk i permet un major control de les
capacitats creant barreres de proteccié (veure Fig. 2).
L'avantatge del SOI sobre altres solucions similars és la
senzilla implantacié en el procés de fabricacio.

5.4. Hot carriers

A mesura que els dispositius MOSFET van disminuint de
mida, la necessitat de preservar el camp eléctric implica un
augment en la concentraci6 del dopatge. Aquesta
concentracié fa que el camp intrinsec a causa de la ZCE
sigui molt elevat a les juncions dels transistors, propiciant
aixi I'aparicio de portadors altament energétics. Descrits
mitjangant un model de temperatura efectiva, aquests
passen a ser anomenats portadors calents o hot carriers.
Els efectes derivats d'aquests portadors son el
deteriorament del dispositiu a mesura que l'escalat va en
augment, introduint noves limitacions en el seu disseny aixi
com altres efectes parasits.

5.5. Efectes de canal curt

Una de les conseqiiéncies directes del scaling és el
distanciament de les condicions d’idealitat que permeten
suposar el model de canal llarg sota el qual esta dissenyat
el transistor. Aquest model és substituit pel de canal curt,
que es basa en el fet que I'amplada de la zona de deplexid
és del mateix ordre de magnitud que la longitud del canal.
La minima longitud del canal per evitar problemes és:

L, =04x, -t W, +W,) ]’ (12)

on x; és la profunditat de la juncié pn, tox és l'algada de
I'oxid i W és I'amplada de la zona de deplexié o ZCE entre
font i drenador.

Una primera conseqliéncia de tenir canal curt és que el
corrent de drenador s'incrementa més enlla del voltatge de
pinch-off, cosa que entra en contrast amb la caracteristica
I(V) propia de canal llarg, on s'arriba a la saturacié. A més,
aquest corrent no es fa zero per potencial de porta nul i
potencial de drenador elevat, pel que la porta perd la
capacitat de tancar el dispositiu. Com que aquest és un
comportament semblant al del BJT, aquesta tensi6 Vps
s’anomena tensio Early.

Una segona conseqiiéncia de tenir canal curt és el
comportament del regim subthreshold. Per potencials
proxims al de threshold, la caracteristica és la que s’ha vist
fins ara, on per un cert voltatge Vgs no s’obtenia corrent a
la sortida perqué desapareixia el canal de conduccié. Ara,
per potencials petits, el perfil comenca a variar i el corrent
de drenador ja no es pot fer zero. Existeix una contribucio
del potencial de difusié que no s'havia considerat fins ara.
Si el canal encara es fa més petit, arriba un instant en qué
Vas no controla el corrent. Es a partir d'aquesta longitud
que el transistor no pot ser utilitzat com a interruptor.

La tercera caracteristica és el canvi de valor de la tensio
threshold. Pel model de canal llarg el valor threshold és
independent de la longitud del canal, pero pel cas de canal

curt aquest potencial decreix amb la longitud amb una forta
caiguda per a L<2um.

6. FUTURES SOLUCIONS

La situacié actual de l'escalat permet preveure la
continuitat de la tecnologia CMOS en els proxims anys.
Malgrat aix0, limitacions com les esmentades a |'apartat
anterior, que augmenten progressivament, aixi com
I'aparicié de nous fendmens a mesura que es redueix la
mida dels transistors, fa preveure un final a mitja termini
que ningu és capag d'estimar amb certesa.

A la Fig. 3 es poden veure les diferents fronteres amb les
quals la tecnologia hauria d'enfrontar-se en els proxims
anys si es continua aplicant la llei de Moore.

100 pm
10 pm o
Dispositius convencionals
o
1pm
Mida del .
dispositiu 0.1um = -
Regio de Transicia ~ea
100A i
Dispositius Quantics Futur’t"t‘.
10A T
.
-~
Dimensions Atdmiques '~
1A
1960 1980 2000 2020 2040

Any
Fig. 3 Escalat dels dispositius en funcié del temps segons la llei de
Moore.

Algunes de les solucions proposades pel futur immediat
passen per I'Us de diferents materials que permetrien un
augment de les possibilitats dels dispositius, com per
exemple el que es presenta a la Fig. 4, on es troba un SOI
CMOS en el qual s'utilitza tant siIi&i com germani.
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80l o substrat de Si
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Enreixat de SiiGe
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Fig. 4 Transistor CMOS de SiGe.

Una altra de les solucions proposades es basa en el
disseny de dispositius en configuraci6 vertical, tal com es
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mostra a la Fig. 5. Aquesta configuracié permet una
densitat de dispositius 4 vegades superior i una menor
longitud de canal, aixi com un major control d'aquest i una
conductancia més gran. Al mateix temps obre les portes a
una altra de les tecnologies en vies de desenvolupament,
com és el de circuits integrats tridimensionals, on els
transistors queden col-locats I'un sobre l'altre en diferents
planols, augmentant de manera considerable la capacitat

de connexionat dels mateixos, aixi com la seva
integrabilitat.
Interconnexié Drain
local
\ Dieléctric
¥ |:| | Gate
Source

Substrat

Fig. 5 Disseny d'un transistor CMOS vertical.

7. CONCLUSIONS

L’escalat tecnoldgic consisteix en la reducci6 de totes les
magnituds del MOSFET, incloent el gruix de I'0xid de porta i
I'amplada de les capes de deplexié.

Segons el tipus de factor d’escala utilitzat, es
distingeixen tres tipus d’escalat. El primer d’ells és I'escalat
amb camp eléectric constant, on totes les dimensions del
dispositiu es redueixen en el mateix factor. Constitueix
'escalat ideal. El segon tipus d’escalat és el que utilitza

factor d'escala generalitzat, en qué l'escalat no esta
restringit pero presenta I'inconvenient que el camp eléctric
es veu incrementat. Per Ultim, es té I'escalat generalitzat
selectiu, que és el menys restrictiu i permet escalar
diferents variables mitjangant diferents escalats.

L’escalat tecnologic presenta un conjunt d’avantatges,
d’entre els quals destaca la disminucié del cost com a
consequéncia de l'augment de la densitat de transistors,
'augment de la frequiéncia de treball donat que el producte
RC disminueix i la disminucié de la tensié aplicada si
s'utilitza el model de camp eléctric constant. Aquest Ultim
fenomen implica la disminucé quadratica de la poténcia
consumida. D’altra banda, la técnica de I'escalat es veu
limitada pel fet que no totes les magnituds fisiques sén
escalables, 'aparicié de retards per freqliéncies superiors a
500MHz i I'existéncia de capacitats parasites i portadors
altament energéetics que provoquen el deteriorament
prematur del dispositiu.

Una altra consequéncia de I'escalat és el fenomen de
canal curt, que ocorre quan l'amplada de la zona de
deplexiod és del mateix ordre de magnitud que la longitud
del canal. En aquesta situacié, el corrent de drenador
s’incrementa més enlla del voltatge de pinch-off, cosa que
implica l'aparici6 d'una tensié Early. A més, en anar
disminuint el canal, arriba un moment en qué Vgs no
controla Ip i el transistor no pot ser utilitzat com a
interruptor. Un ultim inconvenient d’aquest fenomen és que
el potencial threshold no és independent de la longitud.

Finalment, tot i que actualment s’utilitzen estructures SOI
i dissenys en configuracio vertical per tal de pal-liar els
inconvenients de I'escalat tecnologic, ja es preveu un limit
en l'evoluci6 d’aquest.
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A3. Tecniques de connexionat i empaquetat dels CI.

Abstract—En aquest article es descriura el principal procés de muntatge i empaquetat d'un circuit integrat.
Seguidament, s’explicaran els diferents métodes que existeixen per tal de realitzar el connexionat eléctric. Per dltim, es fara
esment dels diferents tipus d’encapsulat que poden ser utilitzats per protegir el xip.

Index Terms—OQblia, die, pad, leadframe, connexionat, wire bonding, taped automated bonding, flip chip, encapsulat.

1. INTRODUCCIO

Els Cls de silici en forma de die, encara que sempre
porten una capa protectora, son fragils i dificils de manejar.
A més, els diminuts pads o contactes dificulten la seva
connexid. En consequéncia, per protegir el die i facilitar les
connexions, els Cls sbn empaquetats.

Aqui s’explicara el procés de muntatge d'un circuit
integrat, aixi com els principals métodes de connexionat
que existeixen.

2. PROCES DE MUNTATGE | EMPAQUETAT

La sequeéencia d'operacions pel procés d’empaquetat
general és la que es descriu tot seguit.

Després del testejat de I'oblia, aquesta es col-loca en
una estructura adhesiva que la subjecta per la part del
darrere, és a dir, per la cara on no hi ha el circuit impres. A
'espai que es troba entre cadascun dels dies que formen
I'oblia no hi ha cap circuiteria marcada. D’aquesta manera,
es té un cami per tal que un autdmat d’alta velocitat amb un
diamant molt fi pugui serrar I'oblia tot separant els dies.
L’estructura adhesiva serveix per subjectar individualment
els dies al seu lloc després del tall amb la serra.

Cada die bo de I'oblia és retirat de I'estructura adhesiva
per una maquina de pick and place i col-locat en un marc
de metall o leadframe. Arribat aquest punt, es realitza el
connexionat del Cl seguint qualsevol dels métodes
explicats a I'apartat seglent, tot i que cal remarcar que el
meétode escollit dependra del tipus d’encapsulat que s'utilitzi
i del cost del conjunt. Aquestes connexions eléctriques
uneixen cada pad del die amb el corresponent pin del
leadframe.

Un cop s’han realitzat les connexions, ja es pot procedir
a encapsular el circuit. Moltes vegades, perd, aquest es
recobreix abans amb una capa de silicona o una lamina
d’alumini per augmentar-ne la proteccié. A més, també és
convenient netejar tota la superficie del xip de possibles
restes de soldadures o impureses. Tot seguit, té lloc
I'encapsulat, que té com a principal objectiu protegir el Cl
de possibles agressions externes durant el seu temps de

vida. S’aconsegueix modelant una area rectangular d’epoxi
negre al voltant del die i del leadframe, tot deixant
sobresortir els pins d’aquest darrer.

Finalment, una eina mecanica agafa cada Cl embalat
individualment, tot doblegant els pins fins la seva
configuracié final. Les unitats son marcades amb el nom del
fabricant, série identificativa o data sobre el plastic d’epoxi
per tal de reconeixer-les.

.
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| Ty Ajust
' —— ; i forma
; ) 18) Oblia Pagust |
3) Oblia serrada -2) Oblia muntada condada ﬂgal
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T, -~ 1h) Leadframe

4hy Die  4cy Collocacid ) Wirehond gy motlle
4a) Seccid muntat del die al del die al
d'un hon die sobre epoxy leadframe leadframe

Fig. 1 Procés d'embalatge de plastic.

3. CONNEXIONAT DEL CI

La principal finalitat de I'encapsulat és proporcionar la
connexid eléectrica entre els terminals d'E/S del xip i la placa
de circuit impres. Hi ha, per tant, tota una estructura
d'interconnexi6 a l'encapsulat, a la qual el xip es connecta
mitjangant diversos métodes. Tot seguit, es veuran les
diferents formes de connexio6 del xip.

3.1. Wire bonding

Aquest és el métode més utilitzat en el qual s'utilitza un
cable fi (de 0.2 a 0.4 mm), tipicament d'or o d’alumini, tot i
que el coure ha guanyat una atencié considerable a causa
del seu baix preu i la seva forta resisténcia, per unir el pad
del xip al pad de l'encapsulat. Aquest procés, que té lloc
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després de l'adhesié del propi xip al substrat de
I'encapsulat, pot realitzar-se mitjancant técniques de
termocompressioé, soldat ultrasonic o termosonic. La
connexid es realitza sequiencialment per tots els pads del
xip.

La uni6 per termocompressio va ser la primera que van
presentar els laboratoris Bell el 1957 i va ser ampliament
usada fins a l'aparicié de la tecnologia d'unié ultrasonica a
mitjians dels anys 60. La uni6 per termocompressio
requereix exercir una gran forga sobre la superficie a altes
temperatures (prop dels 300°C). El material del cable
forcosament ha de ser d’or, perd el pad pot ser d'or o
d’alumini. La tecnica d’'unié per ultrasons, en canvi, és la
tecnologia més usada per la uni6 de cables d'alumini i es
porta a terme a temperatura ambient. Finalment, la técnica
termosonica s'utilitza en cables d’or i actualment comprén
aproximadament el 90% de totes les unions de cable. Es
porta a terme a una temperatura d’entre 100 i 240°C.

A la taula segient es mostra una comparacio dels tres
tipus de tecnologies d'unions de cable.

Wire bonding T (°C) Materials Categoria

Termocompressié | 300-500 Au, Al-Au Energétic
Ultrasons 25 Au, Al, Al-Au | Pressi6 baixa
Termosons 100-240 | Au, Cu, Al-Au | Pressi6 baixa

Taula 1 Comparacié de les tecniques de wire bonding.

En el passat, una gran proporcié dels fracassos en el
camp dels semiconductors i dispositius electronics va ser
causada per les unions de cable, tot i que gracies als
avengos recents, la fiabilitat del wire bonding esta
augmentant. Malgrat aixd, actualment encara ocorren un
cert nombre de fracassos. Les causes més comunes
d’aquests son la ruptura d’'un pad d’unié, la fractura del
cable i les soldadures pobres o emplagades incorrectament
que provoquen unions febles o curtes.

Aquests fracassos han de ser avaluats, tot seguint un
criteri que varia en funci6 dels requisits de I'aplicaci6. Els
metodes d'avaluaci6 poden trobar-se en diversos
estandards publicats, perdo el més comu és el MIL-STD-
883. Aquest llista diferents métodes de test, com sén
proves d’estirament de la uni6é, acceleracié6 continua,
vibraci6  aleatdria, commoci6 mecanica,  model
d’estabilitzacié o resisténcia a la humitat.

3.2. Taped automated bonding (TAB)

Aquesta técnica es basa en la fabricacié d'una lamina de
polimer, similar a una pel-licula fotografica, sobre la qual
s'imprimeixen linies de coure mitjangant un procés de
dipositacio. La connexié o soldat es realitza al mateix temps
per tots els pads del xip. Posteriorment es realitza pels de
I'encapsulat. Aix0 significa que es requereix la fabricacio
especifica de les interconnexions de la lamina per un
disseny concret. D’altra banda, aquest metode permet una
distancia menor entre pads i minimitza les distancies de les
connexions.

3.3. Controlled collapse chip connection (flip chip)

Els pins relativament grans degraden els senyals d’alta
freqiéncia. Recentment, s’han desenvolupat noves
tecniques per produir paquets més petits i, per tant,
permetre connexions que puguin treballar amb senyals de
freqliencies molt elevades. Les técniques més noves es
basen en referir I'embalatge a I'escala del xip, és a dir, que
el paquet tot just sigui una mica més gran que el xip de
silici. Una d'aquestes técniques és coneguda com flip chip.

Als pads del xip, que poden estar distribuits per tota la
superficie i no només a la periféria, es col-loca una bola de
soldadura. Posteriorment, es gira el xip tot deixant la part
superior encarada al substrat de I'encapsulat i sequidament
se solden totes les connexions a la vegada. A més de la
rapidesa del métode i independentment del nombre de
terminals d'E/S, la densitat d'interconnexié és molt elevada i
la longitud de les interconnexions, la minima possible.
D’aquesta manera, es garanteix que els components
parasits seran molt petits. Cal destacar que els productes
de flip chip apropiadament muntats presenten una fiabilitat
elevada.

Addicionalment, en la unié per cable, els pads han
d'estar a la vora del Cl per minimitzar la longitud del mateix
cable. En bastants casos, pero, el nombre de pads requerit
per les connexions eléctriqgues excedeix el nombre que cap
a la periféria del Cl. En aquest cas, la mida del Cl ha de ser
incrementada precisament per complaure el numero de
pads, incrementant aixi el cost. Amb la técnica de flip chip,
els pads poden ser posats en matriu en qualsevol lloc sobre
el Cl, cosa que minimitza el cost.

4. TIPUS D'ENCAPSULAT

A causa de lincrement de la velocitat en els circuits
integrats, aixi com també dels marges de soroll
potencialment reduits, el disseny de I'encapsulat ha de ser
tingut en compte amb molta cura. Pel que fa a aquest,
existeixen moltes alternatives. La selecci6 d’'una o altra
depén del nombre de terminals, la forma i els materials
(plastic o ceramic) de I'encapsulat, el tipus de muntatge en
placa o el disseny de la refrigeracio.

Existeixen diferents denominacions comercials pels
encapsulats com son DIL (Dual In Line), que té un maxim
de 48 terminals i la distancia entre ells és de 2.5mm, SOIC
(Small Outline Integrated Circuit), que permet distancies
menors entre terminals contigus, LCC (Leadless Chip
Carrier) i QFP (Quad Flat Package), que evolucionen del
SOIC per aprofitar els quatre costats de l'encapsulat,
augmentant aixi el nombre de terminals per unitat d’area.
Finalment, es tenen els encapsulats PGA (Pin Grid Array) i
BGA (Ball Grid Array), en els quals s’aprofita tota la
superficie per treure terminals.
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5. CONCLUSIONS

Després de ser impresos sobre l'oblia, els diferents
circuits integrats han de ser separats, connectats
electricament amb el leadframe i finalment, encapsulats.

Avui dia, el connexionat dels Cl es realitza mitjangant
tres metodes diferents: wire bonding, taped automated
bonding i flip chip. El darrer presenta avantatges importants
pel que fa a la mida i qualitat del senyal a altes freqiiéncies
en comparacié amb el wire bonding, a més de presentar
una robustesa mecanica major. Pero també resulta més car
per xips de poques connexions, pel que actualment se
segueix utilitzant wire bonding en aquelles aplicacions en
les quals l'estalvi de I'empaquetatge no és significatiu i la
freqiiéncia de treball no és critica. La tecnica atuomated
taped bonding es caracteritza per minimitzar les distancies
entre pads.

Finalment, es vol destacar que existeixen molts tipus
d’encapsulats diferents. L'eleccié d'un o altre va en funci6
de les caracteristiques del circuit integrat.
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4. Inversor CMOS. Caracteristiques estatiques.

Abstract—L'estudi de les caracteristiques de les portes logiques basiques en tecnologia CMOS ha estat indispensable
pel desenvolupament i millora del disseny VLSI. L’inversor CMOS, que és la porta més senzilla, és el punt de partida per
'analisi de portes més complexes. En aquest article es recullen les idees sobre les caracteristiques estatiques de
I'esmentat dispositiu i com aquestes en determinen el seu disseny fisic.

Index Terms—Caracteristiques estatiques, consum, CTV, disseny, inversor CMOS, inversor simétric, logica CMOS,

NOT, porta inversora.

1. INTRODUCCIO

La porta logica inversora és una de les portes més
simples que existeixen i és el dispositiu que implementa la
funcié de negacié NOT a nivell microelectronic. Existeixen
diferents tipus d’inversors, entre ells el CMOS.

Aquest inversor es caracteritza per incloure en la seva
estructura dos transistors MOSFET, un de canal n i un altre
de canal p, de tal manera que amb la mateixa entrada de
porta comuna s’aconsegueix que treballin de forma
complementaria. Les caracteristiques d’aquests transistors,
tal i com s’explica més endavant, determinen el disseny
d’aquest dispositiu.

Els circuits CMOS normalment utilitzen un pou n sobre
substrat p per tal d’obtenir el transistor pMOS del parell de
transistors que constitueix la cel-la basica CMOS. No
obstant, és possible trobar tecnologies de pou p i, molt
habitualment, de doble pou.

2. LOGICA DE L'INVERSOR CMOS

La Taula 1 mostra la taula de la veritat necessaria per
implementar un inversor logic.

Input Output
0 1
1 0

Taula 1 Taula de la veritat d’'un inversor.

Si s’examina aquesta taula es pot veure que quan hi ha
un ‘0’ a 'entrada, apareix un ‘1’ a la sortida. Aixd suggereix
un p-switch o interruptor p connectat entre una font de valor
‘1’ (Vpbp) i la sortida. Quan hi ha un ‘1’ a I'entrada, és un ‘0’
el que s’ha de connectar a la sortida. Aixd suggereix un n-
switch o interruptor n entre la sortida i una font de valor ‘0’
(GND). S’ha de notar que el transistor nMOS només es
necessita per posar un ‘0’ a la sortida, mentre que el
transistor pMOS funciona pel cas contrari. L’'esquema a
nivell de transistors i el simbol l0gic de la porta es mostren
a la Fig. 1. En general, doncs, una porta CMOS de logica

complementaria sempre disposa d'un interruptor n
connectat a ‘0’ (GND) i d’'un interruptor p connectat a ‘1’
(Vop)-

VDD WDDr

BLOC phi0s E M

BLOC nhOs E Mn

o

Fig. 1 Inversor CMOS.
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S’ha de destacar, pero, el fet que per un inversor CMOS
es té la mateixa entrada per tots els transistors. Aixo és el
que porta altra vegada a la Taula 1, perqué aquesta
representa els Unics estats possibles de sortida de la porta
inversora sense deixar lloc a possibles estats
indeterminats, ja que quan un transistor esta en conduccio,
I'altre esta en tall i viceversa.

3. CARACTERITZACIO D’UN INVERSOR CMOS EN
ESTATIC

3.1. Corba de transferéncia de voltatge (CTV)

La corba de transferéncia de voltatge (CTV) és una
representacio grafica del canvi en la tensié de sortida quan
es modifica la tensié d’entrada. Ve caracteritzada per I'estat
de conducci6 en queé es trobin els transistors que formen la
porta logica.

La corba presentada a la Fig. 3 és la CTV per un inversor
tipic. S'observa que s’ha assenyalat en aquesta grafica una
serie de parametres. S6n Vo 0 senyal de tensi6 de sortida
alt, VoL o senyal de tensidé de sortida baix, V. 0 maxim
senyal d’entrada que és interpretat com un ‘0’ logic, Viu 0
minim senyal d’entrada que és interpretat com un ‘1’ logic i,
finalment, Vin o tensi6é de commutacié. Per un inversor
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CMOS, Vou=Vpp i Vor=0, tal com es demostrara més
endavant.

D’altra banda, també poden definir-se els marges de
soroll. NMy és el marge de tensié que pot tenir un ‘0’ ldgic;
NM., en canvi, és el marge de tensié que pot tenir un ‘1’
logic. Les seves expressions son les que figuren tot seguit.

NM, =V, -V, (1)
NM, =V, -V, (2)

3.2. CTV de 'inversor CMOS

L’inversor CMOS basic es mostra a la Fig. 2. La tipologia
del circuit és tal que les portes dels dos transistors estan
connectades formant una Unica entrada de valor:

Vin :VGSn :VDD -V,

GSp

©)

mentre que els dos drenadors dels transistors p i n estan al
mateix punt, que constitueix el voltatge de sortida donat
per:

‘/out = VDSn = VDD

-V

DSp

(4)

La complementarietat d’aquesta porta es pot veure
reflectida a l'eq. (3). Mentre Vin=Vagsn augmenta, |Vasp|
decreix i viceversa. Per aquest inversor el concepte de
driveri load, com poden tenir altres inversors (p.e. l'inversor
nMOS), no existeix ja que Vi, controla la porta d’ambdoés
MOSFETs. Notar que no existeixen efectes de substrat, ja
que Vesn=|Vesp|=0.

Rnln]
[
+| +

YWESp=Yin-vDD YOSp=Yout-vDD

_ Dp _
in Wout

+ [n]y] +

WEEN=Yin YDsn=Yout

BND
Fig. 2 Esquema a nivell de transistor d’'un inversor CMOS,
indicant els corrents i els voltatges de polaritzacio.

Per tal de construir la CTV d’un inversor CMOS, es
comenca amb el voltatge d’entrada Vin<Vtn. En aquesta
situaci6 el transistor nMOS esta en tall i per tant Ipn=Ipp=0.
Tanmateix, el transistor pMOS té la seva capa d’inversio
formada ja que |Vasp| és alt. Aleshores, pel régim lineal es

pot escriure:
I,= (ﬂp/z)qVGSp‘ _‘VTpuVDS;:‘ (5)

Quan 1p=0, forcosament ha de passar que |Vpsp|=0 0 bé
que |Vaspl-|VTp|=0, tal com es dedueix de I'equacié anterior.
Donat que la darrera opcié no és valida, es té que |Vpsp|=0.
Aixo implica que:

Vo=V, =V, (6)

out

Quan Vin augmenta a un nivell lleugerament superior a
V1, el transistor nMOS entra a la regié de saturacié
(Vpsn=Vasn-Vn) i el pMOS, a la regié de conduccid lineal
(IVospl<|Vaspl-|VTpl). Fent Ipn=Ilpp, es troba I'equacio
corresponent a aquest tram de la CTV:

an (Vm “Vm )2 = ﬁ P |_2(Vp1) _Vin _|VTP|XVDD _‘/nut )_ (Vnn _Vam )2J (7)

on s’han utilitzat les equacions (3) i (4) combinades amb
I'expressié de Ipp (veure Taula 2). Si Vin continua creixent,
Vout continua comportant-se segons I'eq. (7) fins que:

2 ‘VGSp

W

‘VDSp
V. =Vl 2

(8)

out VTp (9)

Vin _VDD| -

se satisfa. Es quan es déna aquesta condicié que ambdos
transistors estan en saturacio. Per aix0, al tram central de
la CTV s’obté que:

ﬂn(‘/in _VTn)2 = :Bp(VDD -V _‘VTp‘)z (10)

Aquesta equaci6 prediu una caiguda vertical de la CTV.
Quan Vout cau a un nivell on:

Vo <V, =|Vs| (11)

out

el transistor pMOS entra en una situacié de saturacio,
mentre que el nMOS passa al regim lineal. Aleshores, fent
Ipn=Ipp, 'equacié per la CTV queda:

B2, v, Vo V2= B,V Vi -] (12

Finalment, quan Vi, augmenta fins al punt on:

Vin _VDD| < ‘VTp

(13)

el transistor pMOS entra en tall, de manera que Ipn=Ipp=0.
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El transitor nMOS encara conserva la capa d'inversi6 (canal
format), per tant:

Vou =Vor =Vps, =0V

out (14)
Una CTV tipica obtinguda a partir de les equacions (3)-
(14) es mostra a la Fig. 3.
Vout

o |

YOH=VYDD

|
I
|
1
|
1
|
|
|
Vout=0 5VDD |
|
|
|
|
|
|
|

YVoL=0v ¥in

|
\
\

L L n .
VTn VIL Yth o VIH
Fig. 3 Representacié de la CTV segons els estats dels transistors
per un inversor CMOS.

VOD+YTp VDD

Per completitud, es mostren les Taules 2 i 3 com a
resum de les diferents situacions de l'inversor.

correspon al punt de commutacié de l'inversor. A la Fig. 4
es modelitzen aquestes regions de transicié per millorar la
comprensié del seu comportament.

WOD WOD WD

Regio B Regia ©
IDSp DSp Dsp

Regio D

(o= IDSn Bsn

GND GHD D
(&) L] ()

Fig. 4 Circuits equivalents per les regions de transicié d’un inversor
CMOS.

3.4. Analisi de parametres caracteristics

Amb Vi<V, el transistor nMOS esta en tall mentre que
el pMOS té la capa d’inversio creada. Aleshores, igual que
a(3):
Vo =Vop (15)

Quan |Vin-Vopl|<|V1p|, €l pMOS esta en tall mentre que el
nMOS té format el canal que connecta la sortida cap a
terra. Aleshores:

V,, =0V

oL (16)

L’entrada de baixa tensié6 V). es produeix quan el
transistor NMOS esta saturat i el pMOS esta en conducci6 i
no saturat. En aquest punt de la CTV, la derivada de la
grafica és -1. Fent Ipn=Ipp i derivant a banda i banda de la
igualtat, s’obté:

pMOS
tall [Vaspl<|VTpl
[Vin-Vool<|V1p|
lineal |VGsp|>|VTp| |VDSp|<|VGSp|'|VTp|
[Vin-Voo[>[V1o| [Vou-Vob|<| Vin-Voo|- V1ol
saturacio [Vaspl>[Vrel [Vosp|2|Vaspl-Vrol
[Vin-Vipl|> [Vl |V out-Voo|2[Vin-Vob|-| V1ol
Taula 2 Resum de situacions pel pMOS de l'inversor.
nMOS
tall Vasn<VTa
Vin<VTn
Iineal VGSn>VTn VDSn<VGSn'VTn
Vin>V1a Vour<Vin-Vn
saturacio Vasn>Vn Vbsn2Vasn-Vn
Vin>V1a VourzVin-Va

Taula 3 Resum de situacions pel nMOS de l'inversor.

3.3. Consum

De la representacio grafica de la Fig. 3 s’extreu que a les
regions on es compleix Vin<Vti 0 |Vin-Vop|<|VTp| (regions A'i
E de la Fig. 3), no flueix carrega entre Vpp i terra. Com que
aquestes dues zones corresponen a ‘0’ i ‘1’ logics a
'entrada, respectivament, un circuit CMOS només admet
consum degut a corrents de fuites quan els inputs sén
estables. La pérdua denergia o circulaci6 de corrent
significativa es déna a les etapes de canvi de valor
d'entrada o estats de transici6 (regions B, C i D).
Concretament, el punt de maxima dissipacié de poténcia

ol D al D ol Dp ol Dp
~dV,, +| —"|dV,,, = dv,, +| —— |dV, 17
(avm J in (avom J out (avm in aV out ( )

out

Tenint en compte que la derivada de Ip, respecte Vout €s
nul-la i reagrupant termes, finalment es té:

dv{,m _ (aIDn /aVin)_(aIDp /avm)_ 1 18
av, A, /OV, - e

in

ut

Avaluant les derivades que apareixen a I'expressio
anterior s’arriba a la seglent equacio per Vi.:

VIL(1 + ﬁn/ﬂp): v, + (ﬂn/ﬁp Vo _‘VTp

(19)

La combinaci6 de les equacions (7) i (19) dbéna una
solucié quadratica per Vi.. Quan Vin=V, el transistor nMOS

44



esta en situacié de no saturacié mentre que el pMOS esta
saturat. De manera analoga al cas anterior, en aquest punt
de la CTV el valor del pendent de la grafica és -1.

dVour (aIDP /a‘/m )_ (aIDn /a‘/m ) _
av,

(20)

in

al, oV

out

Avaluant les derivades a la regié de treball corresponent
de cada transistor i substituint Vi, per Vi, s'obté I'equacio
per ViH:

v, (4B, /B,)=2r, +v, + (BP/BH)(VDD -

El punt de commutacié per linversor (Vin=Vin=Vou) ve
donat quan ambdoés transistors estan en saturacié. Estant
en aquesta regid, si es té en compte I'eq. (10), s’arriba a la
seglient expressio:

Vi (1 T :Bn/ﬁp ): Vi T ﬁn/ﬁp '(VDD - ‘VTP‘) (22)

que dona la interseccié de la CTV amb la linia de guany
unitari Vin=Vout.

) (21)

Vip

4. DISSENY D’UN INVERSOR CMOS

Una primera aproximacié pel disseny de l'inversor CMOS
consisteix en determinar el punt de commutacié donat per
'eqg. (22). Concretament, els parametres geomeétrics que
caracteritzen el disseny estan continguts en les variables
especifiques Bn i Bp a través de:

B,/B,=u,W/L), u,W/L),

(23)

Aqui s’assumeix que Cox és igual pels dos transistors, ja
que els oxids de porta han crescut al mateix temps. El valor
requerit per aquest factor per tal d’establir el punt de
commutacié de l'inversor s’obté de:

v ﬂp /ﬂn = (Vth -V )/(VDD Vi~ ‘Vrp

En aquest punt és interessant remarcar que un inversor
simetric té Vin=Vpp/2. Utilitzant aquest valor a I'eq. (22), es
fixen els parametres fisics segons:

\ ﬂp/ﬂn = (VDD/2 _VTn )/(VDD/2 _‘VTp

Per un inversor simétric també es té que V= V1, | i, per
tant, Bn=PBp. A partir d’aquesta darrera expressid, s’obté:

) (24)

) (25)

W/L),/W/L), =p,/u, (26)

Per una tecnologia amb pn/pp=3, es té& que (W/L)u=1 i
(W/L),=3 per una area minima. A partir de la Fig. 5, es veu
com per un inversor simétric (Bn/Bp=1) es té una CTV
completament simétrica respecte Vpp/2.

Vi
/By = 0l

25V

Vout

Fig. 5 Influéncia del factor B./B, per les caracteristiques de
l'inversor.

Es pot trobar Vi reduint I'eq. (19) a la forma:

V. :VIL'"VDD/2

out (27)
valida per aquest cas; reutilitzant-la juntament amb I'eq. (7)
per Vi arreglant els resultats en I'equacio6 lineal s’arriba a:
Vi = (VTn + 3VDD/2)/4 (28)
El voltatge d’entrada de nivell alt es troba d’una manera
similar:
Vie = (SVDD/2 -V )/4 (29)
Si se sumen les equacions (28) i (29) es troba la relacio
abastament util:
VetV =Vp (30)
Aquesta equacié demostra que la forma de la CTV d’'un
inversor és invariant respecte el valor que s’escull per Vpp.
Aleshores, aquests circuits poden treballar amb un ampli
rang de voltatges d’alt nivell. EI minim valor absolut tedric
de Voo és (Vrn+ | Vrp|)=2Vr,. Tanmateix, Vop=3Vr, és un
valor més practic si es vol tendir a una transicié d’amplada
zero (i.e. V||_EV|H).
En el disseny d’aquest dispositiu és interessant calcular
els marges de soroll. En el cas simétric vénen donats
segons:

NM,=NM, =V, =(V, +3V,,/2)/4 (31)

D’aqui es veu que incrementant Vpp es millora la
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resposta del sistema davant la influéncia de soroll, tot i que
aleshores augmenta la poténcia de consum del circuit.

Si es fixa Vpp pero s’altera la condicié de simetria Bn=Pp,
inversor augmenta el seu marge de soroll a nivell alt NMy
si el factor Bn/Bp també augmenta. De manera analoga, si el
factor disminueix, el marge de soroll a nivell baix NM_ és el
que augmenta. Aix0 es pot entendre també veient que el
punt de commutacié és més gran.

5. EXEMPLES DE DISSENY

5.1. Inversor CMOS simetric

Utilitzant la condicié de simetria Bn=Bp, juntament amb
els valors de tall dels transistors V= VTp|=O.8V fixats i
una tensié d’alimentacid6 Vpp=5V, es pot dissenyar un
inversor CMOS d’area minima amb el corresponent calcul
de parametres.

v, =i(0.8 +15/2)=2.075V (32)
V, = i(zs/z —0.8)=2.925V (33)
Prenent el punt de commutacié a Vpp/2, es té:

Es pot comprovar que aquest disseny compleix
ViL+Viu=Vpp i que té uns marges de soroll NM =NMu=V/,.

5.2. Inversor CMOS no simeétric

En aquest cas s’agafa una relacio de Bn/Bp=2.5 amb uns
valors de tall Vin=1V i V1,=-0.9V donats pel procés, i una
tensié d’alimentacié Vpp=5V. Aleshores, substituint Vi per
Vina (7), es té:
25(‘/IL - 1)2 = [2(4 1 - ‘/IL )(5 - ‘/uur )_ (5 - ‘/()ut )2] (35)

mentre que de 'eq. (14) s’obté Vou=1.75Vi1+1.7, que si se
substitueix, s’arriba a una equacié quadratica per V.:

V. +2.133V, —6.628=0 (36)
de solucio6:
Vv, =172V (37)

v.,=4T11V

out

(38)

Analogament, substituint Vi, per Vi a (12) i utilitzant I'eq.
(21), es té:

2.5[2(v,, 1)V, -Vv2 =[16.81]-8.2V,, + V2]

out out

v, =07V, —1.32

Amb les expressions anteriors s’arriba a la solucié
quadratica de resultat aproximat:

V,, ~2.48V (41)

Finalment, el punt de commutaci6 per aquest disseny té
el segient valor:

y o1t V0.4(5-0.9)
! 1++/0.4

=272V

(42)

6. CONCLUSIONS

L’inversor CMOS és el dispositiu que implementa la
funci6 de negaci6 NOT. Aquest esta format per dos
transistors MOSFET, un de canal n, que s’encarrega de
connectar la sortida amb GND quan a I'entrada hi ha un ‘1’
logic, i un altre de canal p, que connecta la sortida amb Vpp
quan es té un ‘0’ logic a I'entrada. Convé remarcar que
I'entrada de I'inversor és la mateixa pels dos transistors.

La corba de transferencia de voltatge (CTV) d’una porta
logica ve caracteritzada per I'estat de conduccié en qué es
trobin els dos transistors que el formen. Es distingeixen
diferents punts importants Von, Vou, ViL i Vin. En el cas de
linversor realitzat amb tecnologia CMOS, Voun coincideix
amb Vpp i Voo amb 0V. Els altres dos valors, en canvi,
depenen de la tecnologia emprada. Per determinar-los,
s’han d’igualar les expressions pel corrent de drain dels
transistors que constitueixen linversor. Per obtenir Vi,
només cal tenir en compte que el transistor nMOS es troba
en regim de saturacié i el pMOS, a la regqi6 lineal. Per Vi4 la
situacié és just al revés, és a dir, el transistor nMOS es
troba en regim lineal i el pMOS, en saturaci6. Cal
considerar que el pendent de la CTV en Vi V4 es fa igual
a-1.

Al tram central de la CTV ambdds transistors es troben
en saturacio. Igualant les seves expressions pel corrent de
drain es troba I'expressié per la tensié de commutacio, que
es produeix quan Vin=Vout=Vin.

46



7. REFERENCIES

[Uyemura88] J. P. Uyemura, “Fundamantals of MOS Digital Integrated Circuits. A Systems Perspective”, Addison-

Wesley, 1988.
[Weste93] W. E. Weste, K. Eshranghian, “Principles of CMOS VLSI design”, Addison-Wesley, 2a edicid, 1993.
[Glasser88] L. A. Glasser, D. W. Dobberpuhl, “The Design and Analysis of VLSI Circuits”, Addison-Wesley, 1988.
[Bota97] S. Bota, J. Carrabina, A. Herms, “Introduccié al disseny CMOS VLSI”, Textos docents num 52, Edicions
de la Universitat de Barcelona, 1997.
[Bracho99] S. Bracho del Pino, “La Ingenieria Microelectronica ante el cambio del Milenio”, Servicios Publicitarios de
la Universidad de Cantabria, 1999.
[Rubio00] A. Rubio, J. Altet, X. Aragonés, J. L. Gonzédlez, D. Mateo, F. Moll, “Disefio de circuitos y sistemas

integrados”, Edicions UPC, 2000.

47



5. Inversor CMOS. Caracteristiques dinamiques.

Abstract—En aquest article es presenta 'analisi dinamic de l'inversor CMOS. Per tant, s’introdueixen les capacitats

parasites de l'inversor i es dedueixen les expressions que permeten calcular el temps de propagacio, el temps de
commutacié i el temps de retard. L'analisi és el punt de partida per I'estudi de portes més complexes.

Index Terms—Capacitats parasites, capacitats de superposicid, capacitats de porta, capacitats d’'unid, capacitat de

cablejat, commutacié de l'inversor, temps de propagacid, temps de commutacio, retard.

1. INTRODUCCIO

L’inversor

el disseny de portes més complexes.

Aqui s’analitzaran les caracteristiques dinamiques de
l'inversor CMOS. Per tal de fer aquest estudi és necessari
entendre les capacitats que intervenen en la commutacié

de l'inversor.

2. PARAMETRES CARACTERiSTICS ENLA
COMMUTACIO D’UN INVERSOR

En aquest apartat es defineixen els principals parametres
temporals que intervenen en la commutacié d’un inversor.
Aquests parametres son el temps de propagacié i el temps
de commutacié, que poden veure’s representats

graficament a la Fig. 1. També es definira el temps de
retard.

El retard d’'una porta, el que es coneix com a temps de
propagacio (i), és el promig dels temps de propagacié en
la commutacio a la sortida de nivell baix a alt i d’alt a baix.
El temps de propagacié de pujada (to,H) é€s el retard
existent entre Vi, del senyal d’entrada i V12 del senyal de
sortida quan aquesta commuta de VoL a Von. El temps de
propagacio de baixada (tpHL), en canvi, és el retard entre
Vi, del senyal d’entrada i Vi del senyal de sortida quan
aquesta commuta de Von a Vor.

Els temps de commutacié es defineixen en CMOS entre
el 10 i el 90% del senyal de sortida. Aixi doncs, el temps de
commutacié de pujada (t o tH) és el temps que triga la
sortida en passar de Vo a Vi quan I'entrada commuta de
Von a Vor. El temps de commutacié de baixada (t; o thi), en
canvi, és el temps que triga la sortida en passar de V1 a Vo
quan I'entrada commuta de VoL a Vor.

Els nivells de tensié que es defineixen pel calcul dels
temps descrits sén:

Vo=Vo + O‘I(VOH - VOL) (1)

CMOS és un dels circuits més senzills
possibles. El seu estudi detallat permet entendre facilment

Vi=V, + 0'9(V - V()L)

OH
Vl/z =V, + O-S(V - V()L)

OH

@)
(3)
Per un inversor CMOS VoL és 0V i Vou, Vop. Aixi doncs,

és evident que els nivells de tensid aqui presentats
corresponen al 10, 90 i 50% de l'alimentaci6 de I'inversor.

o ENTRADA SORTIDA
'\.;(ﬁ \ L
[y || '
nll |I'| I' ffl
LA | !
Rl | | trum /
- ..I|'4 (S . e iz
l}l ll'l lll .-"Ir
IIII| ".\ ||II .']I
I}II 4—\‘5\ :kx » vo
o | { tHL e A M
VoL

Fig. 1 Commutacié de l'inversor.

3. CAPACITATS ASSOCIADES

El calcul dels temps de propagaci6 i commutacié
requereix I'analisi del corrent a través de la capacitat de la
sortida de la porta. Per tant, per calcular aquests temps és
necessari coneixer les capacitats que intervenen en la
commutacio.

Totes les capacitats parasites existents associades a
l'inversor es mostren a la Fig. 2. A efectes practics, pero,
moltes d’aquestes capacitats poden no ser considerades,
bé perqué estan connectades a un potencial constant
(Casp, Casn) 0 bé perqué son molt petites i poden

despreciar-se després de considerar el teorema de Miller
(Capn, Capp)-
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GHD
Fig. 2 Inversor amb totes les seves capacitats parasites.

Les capacitats que si que s’han de tenir en compte i que
constitueixen la capacitat de carrega de linversor son,
doncs:

CL = CGB + C + CSBp + CDBn + CDBp + Cwire (4)

SBn

Win Yot

GhD
Fig. 3 Inversor amb la seva capacitat de carrega.

Cal remarcar que la capacitat de gate-bulk fa referéncia
a les portes connectades a la sortida. A continuacio,
s’explica com obtenir cadascuna de les capacitats
anteriors.

3.1. Capacitats d’oxid

Les capacitats d’oxid se subdivideixen en dos grups: les
de superposici6 i les de porta. Les capacitats de
superposicio sén les que s'associen al drenador i a la font
(CoLp, Cois) i depenen de la geometria del transistor. La
longitud del canal, en realitat, és menor que la longitud de
la porta de polisilici a causa de les difusions laterals que
poden experimentar aquestes zones. L’expressié per
aquestes capacitats és:

Cop =Cos =Ly, W-C, (5)

on Lo. és la longitud darea activa superposada
(OL=overlap), W és I'amplada del canal i Coyx, que equival a

€ox/tox, €S la capacitat de I'0xid. Donat que la mida de I'area
activa superposada (LoL) és la mateixa per source i drain,
Coip i CoLs sén iguals.

Les capacitats de porta sén les associades al contacte
de porta del transistor i se subdivideixen en capacitat de
porta-substrat (Cgg), de porta-font (Cas) i capacitat de
porta-drenador (Cgp). Totes aquestes capacitats depenen
de la regi6 de treball en qué es trobi el transistor, és a dir,
de les tensions de polaritzacio, tal com es mostra tot seguit.

Capacitat Tall Lineal Saturacio
CGB CoxWL 0 0
Cap CoxWLp 0.5CoxWL+CWLp CoxWLp
Cas CoxWLs 0.5CoWL+CoxWLs 2/3CoWL+CoxWLs

Taula 1 Capacitats de porta segons la regié de treball.

La capacitat total de porta pot expressar-se com:

CG = COLD + C‘OLS + CGB + CGS + C‘GD (6)
Encara que a efectes practics de calcul, es pot

considerar que aquesta capacitat pren el valor:

C.=C,=C W-L (7)

3.2. Capacitats d’unié

Son les capacitats que es formen entre source-bulk i
drain-bulk com a consequeéncia del fet que les regions de
drenador s6n unions pn polaritzades en inversa. Les
capacitats d’'unié es deuen a la carrega que s'acumula a la
zona d'empobriment que es forma a la frontera entre les
dues regions. Les expressions per aquestes capacitats, que
presenten una primera contribucié associada a I'area de la
difusié i una segona associada al perimetre, sén les que es
mostren tot seguit.

Cyy=C,yA+C, P=C LW+C, 2W+L;) (8

Cpy=C,yA+C, -P=CL,W+C, 2W+L,) (9
o || NNy (10)
o\ 20, (N, +N,

stw :dew :Cj()w.'xj (11)

Aw

Cc = g-€s| NNy
Jjow
2¢0w N + ND
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n* n

sOurce drain
Fig. 4 Regi6 de drain on s’indica el valor de cada dimensié.

canal *

Habitualment les longituds de les difusions de source i
drain (Ls, Lp) seran coincidents i, per tant, els valors de Csg
i Cpe seran identics. Els parametres Cj i Cijsw/Cidw
corresponen a la capacitat d’'unié per unitat d’'area i a la
capacitat per unitat de longitud associada al perimetre de
les regions de source i drain, respectivament. Aquests
parametres vénen donats pels datasheets de totes les
tecnologies. x; és la profunditat de les difusions.

3.3. Capacitat de cablejat
Depen de la longitud i amplada dels cables amb quée es
fan les connexions.

4. COMMUTACIO DE L'INVERSOR

4.1. Temps de propagacio

Per realitzar el calcul dels temps de retard, es pren el
senyal d'entrada Vi» com un senyal quadrat ideal on els
temps de pujada i baixada sén zero (veure Fig. 5). En un
inversor CMOS, quan l'entrada commuta de nivell baix a
nivell alt, passa el contrari a la sortida, perd amb un cert
temps de retard, a causa de les capacitats parasites que
s'han comentat anteriorment. Aixi doncs, caldra fixar-se en
aquell punt en qué el senyal d’entrada passa de nivell baix
a nivell alt i viceversa.

Convé tenir present que per fer aquests -calculs
s’assumeix que les transicions del senyal d’entrada sén
abruptes, perd en realitat aquest senyal canvia
gradualment.

4.1.1. Temps de propagacio de pujada

Si l'entrada és zero, el transistor pMOS és el que
condueix (nMOS en tall) i per aixo Vot esta a nivell alt. Perd
quan Vi, commuta a nivell alt, llavors és el nMOS el que
condueix i C_ es descarrega (s'havia carregat mentre
conduia el pMOS). Es considera que V.t ha passat a nivell
baix quan s'ha sobrepassat Vi. del senyal de sortida.
Durant aquesta descarrega, perd, es poden diferenciar
dues zones de funcionament del transistor segons el nivell
de tensié: saturaci6 i lineal. Aixi doncs, si el nivell de tensié
es troba entre Vou i Von-Vmn, el transistor treballa en
saturacio, i si es troba entre Vou-Vn i Vi, €n zona lineal. El
corrent de sortida sera el que passara a través de la
carrega C,. La seva expressi6 és la seglent:

I.=C,(av,,/d) (13)
on I és la diferéncia entre Ipp i lbn, perd com que el pMOS
esta en tall, només quedara -Ip,. Utilitzant aquesta equacié
i els valors de tensi6 limit per cada zona de treball, es pot
trobar el temps t1 (veure Fig. 5) on es passa de saturacié a
lineal. Una vegada trobat aquest temps, ja es pot calcular
torL. Integrant I'expressié i aillant:

)+ln[4(V0H _VT”)—IH (14)

. C, 2V,
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Fig. 5 Calcul de tohe i ton, respectivament.

4.1.2. Temps de propagacio de baixada

Per toLH, el procés és el mateix perd al revés. En aquest
cas, Vin commuta de nivell alt a nivell baix. Llavors, Vout
tendira a Vpp des de 0V. Igual que en el cas anterior, fins
que Vou hagi arribat al valor de —Vry, l'inversor es trobara a
la zona de saturaci6. I, des d'aquest punt fins que hagi
sobrepassat el valor V42, en zona lineal. Cal recordar que
aquest és el cas en qué condueix el pMOS i el nMOS esta
en tall, ja que Vi, passa a ser 0V.

Seguint el mateix procediment que abans, s’obtindra la
relacié per t,.n, només que aquesta vegada, com que
condueix el pMOS, I; sera igual a Ipp. L'equacié buscada és
la que segueix:

t pLH =

(o 2|VTp| 4(VOH _|VTp |) _ 15
'BP(VOH _|VT17|) (VOH _|Vrp|)+ln[ Vor +Vor) H| a9

4.2. Temps de commutacio

Aquests temps es calculen de la mateixa manera que
els temps de propagacio, només cal tenir en compte que
cal canviar els limits d’integraci6. Les expressions pels
temps de pujada i baixada, respectivament, son les que es
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mostren a continuacio.

2(V1 - |VTp|)

0

t = C, 2|VTI’|
' B (Vl _|VT[7|) (Vl _|VTp

CL 2VTn 2(V1 — VTn ) ]:|
t, = +1 -1 (17)
! B, (Vl Vi ) l: (V1 Vi ) n( Vo

4.3. Retard
El temps de propagacié total o retard de linversor ve
donat per la mitjana aritmética de toiH i tpHL-

|)+ln —1|| (18)

t ., Tt

__ 'pLH pHL

! 2

t (18)

5. TECNIQUES DE DISSENY

El temps total de propagacié d’un inversor CMOS es pot
reduir seguint les indicacions segients.

5.1. Reduir la capacitat de carrega C.

Els tres factors més importants que contribueixen a la
capacitat de sortida son les capacitats de gate, les d’'unié i
les de cablejat. Un disseny acurat del layout ajuda a reduir
les capacitats de gate i cablejat. Convé que I'area de difusio
de draini source sigui com més petita millor.

5.2. Incrementar la relacié W/L dels transistors
Augmentar la relacié6 W/L permet disminuir la resisténcia

del transistor. El retard ve donat pel producte RC i, per tant,
aquesta és l'optimitzaci6 més efectiva que el dissenyador
pot dur a terme. De totes maneres, s’ha d’anar amb molt de
compte, ja que quan s’augmenta la mida del transistor,
també s’incrementa el valor de C_ a causa d’'un increment
de les capacitats d'unid. De fet, quan aquestes comencen a
dominar sobre el fan-out, per exemple, augmentar la mida
de la porta ja no ajuda a reduir el retard. Simplement fa
l'area dels transistors més gran, cosa que afecta
negativament a la seva velocitat.

5.3. Incrementar Vpp

El retard de porta es pot modular modificant la tensio
d'alimentacié perd, a certs nivells, la millora és minima i
aquest canvi hauria de ser evitat.

6. CONCLUSIONS

L'inversor CMOS constitueix una peca basica en el
disseny de circuits digitals complexos. En I'estudi de les
seves caracteristiques dinamiques cal tenir en compte els
diferents tipus de capacitats parasites que existeixen: les
d’oxid (que se subdivideixen en capacitats de superposicié i
de porta), les d’'uni6 i les de cablejat. El conjunt de totes
aquestes capacitats forma el que s’anomena capacitat de
carrega Cy.

La commutacié de l'inversor depén de la capacitat de
carregar/descarregar o de la mida/resistencia dels
transistors de carrega/descarrega. Finalment, val a dir que
tot el que s’ha vist per l'inversor és extrapolable a qualsevol
porta CMOS complexa.
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6. Consum de corrents en CMOS.

Abstract—En aquest article es parlara del consum de corrents present en qualsevol circuit integrat CMOS. Es veura
com la dissipacié de poténcia total és deguda a tres contribucions (estatica, dinamica i de curtcircuit) i també les diferents

opcions existents per tal de minimitzar-la.

Index Terms—Poténcia estatica, poténcia dinamica, poténcia de curtcircuit, corrent de fuites, corrent de saturacio,

corrent subllindar, factor d’activitat, capacitat de carrega.

1. INTRODUCCIO

En un circuit integrat existeixen tres tipus de consum:
I'estatic, el dinamic i el de curtcircuit. El primer és causat
basicament pels corrents de fuites de les unions i subllindar
dels MOSFETs. El segon és degut a la carrega i
descarrega de les capacitats durant les commutacions dels
transistors. El tercer és degut a la no nul-litat dels temps de
pujada dels transistors, cosa que fa que dos transistors
puguin conduir alhora.

A causa de la gran demanda d’equips electronics
portatils, el consum de corrents s’ha convertit en un factor a
optimitzar a I'hora de dissenyar circuits integrats, amb una
importancia similar a la que tenen la velocitat o I'area. La
minimitzacié del consum del circuit és una tasca que ha
d'enfocar-se des dels diferents nivells d'abstraccio utilitzats
en el disseny microelectronic: algoritmic, estructural, ldgic,
circuital, fisic i tecnologic.

2. POTENCIA DISSIPADA EN CMOS

En qualsevol porta logica, el consum total pot dividir-se
en els termes que apareixen a I'eq. (1), que s’estudiaran tot
sequit:

P

tm‘al:Px+Pd+ch (1)
2.1. Dissipacio de poténcia estatica

El consum per corrent de fuites o leakage és degut a
I'existéncia de fuites als transistors. Aquests corrents donen
lloc a un consum estatic:

P

leakage

=1

leakage 'VI)I) (2)

Aquest corrent de fuites presenta dos components.
D'una banda es tenen els corrents causats per les unions
pn (drain/source i pou/substrat) polaritzades en inversa, i
per l'altra, el corrent subllindar dels transistors.

1 I +1

leakage = pn subllindar (3)

Es tractaran en primer lloc els corrents deguts a les
unions pn en inversa. A la Fig. 1 es mostra una seccio
transversal d'un inversor CMOS convencional amb les
unions pn parasites que es formen. Les unions de la font i
del drenador del transistor nMOS amb el substrat p formen
dues unions pn, aixi com el drenador i la font amb el pou n.
A més, també s’ha de considerar la uni6 que formen
directament el pou n i el substrat p. Perqué tots aquests
diodes parasits no entrin en directa, el pou n es polaritza a
Voo (la tensi6 més alta que pot haver-hi dins del Cl) i el
substrat p a GND (la més baixa), mitjangant contactes n* i
p". D'aquesta forma, es garanteix que els diodes no
estaran mai en directa, pero encara aixi existeix el corrent
de saturaci6 en inversa que caracteritza tota unié pn.
L'expressié pel corrent d'una unié pn és:

1, =1 (" -1) (4)

p

Wout
~ ]

T
poun

substrat p

Fig. 1 Tall transversal d'un inversor CMOS sobre tecnologia de pou
n.

En quant al consum a causa del corrent subllindar, per
tensions de control Vgs menors que la llindar Vr, el MOS
continua conduint, encara que en menor proporcio. Es el
que s’anomena conducci6 subllindar.
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f)subllindar = Isubllindar ’ VI)I) (5)
L'equaci6 que permet trobar el valor del corrent
subllindar d'un nMOS és:
w v )(n Vs
Isubll[ndar = IDO (Zje(vw r )/( ¢T) (1 —e Yo /% ) (6)

Utilitzant valors d'una tecnologia de 0.25um (lpo=3uA,
V7=0.25V i n=1.5), suposant que Vps és suficientment gran
com per poder menysprear el terme de la dreta i una tensié
de control Vgs nul-la, s'obté el valor del corrent subllindar.

I =23nA )

subllindar
Per una alimentacié de 2.5V el consum d’un Cl d'un milié
de portes és:

P

subllindar

= 0,3W 8)

Si se suposa la mateixa tecnologia, perd operant a una
tensié d'alimentaci6 de només 1.5V i utilitzant una tensio

lindar de wvalor V7=0.15V, el consum augmenta
exponencialment:
qub[/indar = 1’4W (9)

S'observa que el consum a causa del corrent subllindar
pot arribar a ser significatiu. Val la pena comentar que en el
cas de tecnologies que no siguin CMOS existeix una
contribucid molt important al consum degut a I'existéncia
d'algun cami conductiu de baixa impedancia entre Vpp i
GND. En aquest cast:

P =1V, (10)

on ls és el corrent consumit en condicions estatiques,
incloent-hi les contribucions comentades anteriorment. Un
exemple clar son les logiqgues nMOS, en les quals existeix
un consum de corrent no nul quan una porta déna un ‘0’ a
la seva sortida. En Iogica CMOS complementaria, és a dir,
en aquella logica on en cada moment només una de les
dues xarxes nMOS/pMOS es troba activa, el corrent
consumit en condicions estatiques és nul, ja que en
aquestes condicions mai hi haura cap connexié entre Vpp i
GND. Ha d'evitar-se la utilitzacié de families logiques que
tinguin consum en condicions estatiques, ja que en algunes
ocasions pot ser important.

2.2. Dissipacio de poténcia dinamica

El consum dinamic és degut a les commutacions dels
nodes del circuit. Per canviar el valor de tensi6 de qualsevol
node, es requereixen desplacaments de carrega a través

d'un medi dissipatiu (els transistors), que consumeix
energia. Per estimar aquesta dissipacid s’analitzara la
commutacié de l'inversor de la Fig. 2 i de la Fig. 3, que es
considera carregat a la seva sortida amb una capacitat C..

DD

1 in Wout I
CL l
GhD
Fig. 2 Carrega de la C. d'un inversor CMOS.

oD

I Win wout 1
L l
GO
Fig. 3 Descarrega de la C. d'un inversor CMOS.

Se suposa que inicialment I'entrada val ‘1’ i, per tant, la
sortida pren el valor ‘0’ i la capacitat C_. es troba
descarregada. Si I'entrada commuta d”1’ a ‘0’, el transistor
nMOS entra en tall i s'activa el pMOS, cosa que implica que
la sortida es connecta a Vpp i CL comenga a carregar-se. Si
pel cas contrari I'entrada valgués inicialment ‘0’ i commutés
a ‘1", el pMOS entraria en tall i el nMOS s'activaria,
comencgant a descarregar el condensador C; .

Se suposa que linversor treballa en un sistema que
funciona a una freqiéncia de rellotge fcik i que la
probabilitat que el node de sortida hagi de commutar en un
periode de rellotge és y (factor d’activitat). Llavors, la
poténcia dinamica que linversor consumeix en les
esmentades condicions és:

Pd=7'CL'V1)21)'fCLK )

La dissipacié de poténcia dinamica, I'expressié de la qual
és aplicable a qualsevol porta logica CMOS, constitueix la
contribuci6 més important de tot el consum en qualsevol
circuit digital. Per tant, és també la que més s’ha de
procurar disminuir.

2.3. Dissipacio de poténcia de curtcircuit

A l'apartat anterior, s’ha suposat que el senyal d’entrada
precisava d’'un temps nul per realitzar la commutaci6. Aixo
és una idealitzacié, ja que els senyals reals requereixen
d’un cert temps no nul (anomenat temps de pujada o de
baixada) per commutar. Se suposa ara un senyal d’entrada
com el de la Fig. 4 i una tensi6 d’alimentaci6 tal que:
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V.

Tp

Voo >V, +

(12)

Es evident que existeix un periode de temps en qué la
tensi6 d'entrada Vin es troba a la regi6:

V. —

DD

V.

Tp

>V

in

(13)

>V,

Aixi doncs, durant el periode de temps en qué Vin es
troba a la regi6 anterior, ambdos transistors condueixen i
aixdo provoca l'existéncia d'un corrent, anomenat de
curtcircuit, entre Vpp i GND.

Tot seguit, es calculara I'expressio per la dissipacié de
poténcia de curtcircuit. En primera aproximacio, se
suposara que la capacitat de carrega és nul-la, que els
transistors tenen unes longituds minimes i unes amplades
tals que ppWp=pnW,. També se suposaran tensions llindars
d’igual modul, és a dir, Vrn=|VTp|.

Entre els punts t1 i 12 (veure Fig. 4), es compleix
'expressié (13) i, per tant, es tindra conducci6 de
curtcircuit. El transistor nMOS comengara a conduir a
linstant t1, trobant-se al principi en saturaci6. Quan
'entrada passi per Vpp/2, aproximadament, aquest
transistor deixara d’estar en saturacié. L’expressid pel
corrent de curtcircuit entre T4 i T2:

I, = InMOSA,SAT = (ﬂn /2)(Vm Vi )2

WOD

(14)

Fig. 4 Corrent de curtcircuit.

En el moment en qué Vi, sigui igual a Vpp/2, el transistor
nMOS passara a la regié ohmica i el pMOS entrara en
saturaci6. Per calcular la poténcia de curtcircuit total
dissipada en una commutacié de la sortida, es calcula el
corrent mig d’'un periode:

15
T (15)

CLK CLK

Ly = 2{L [ 1)t +TLL’;I(¢ )dr}

| donat que els corrents de saturacié d’ambdés
transistors sén iguals:

o = 2[11“% (), dt}

TCLK i 2
Finalment, tenint en compte que:

V, 0=V, /k
7= (VT /VDD )7
7,=17/2

es troba I'expressié pel corrent mig:

Jij 3 T
=L (v, -2v,) —
sc,mean 12 . VDD ( DD T ) TCLK

(20)

La potencia de curtcircuit queda com:

-2V, )2 v

CLK

P. :ﬁ(v

sc 1 2 DD (21 )

Per tant, la poténcia de curtcircuit és, per tensié
d'alimentaci6 i freqiéncia fixes, proporcional a I'amplada
dels transistors i al temps de pujada de I'entrada, ja que
com més gran és aquest, major és el temps durant el qual
circula corrent.

En cas de tenir una capacitat suficientment gran a la
sortida, el corrent de curticircuit que passara sera molt petit.
En el limit, per una capacitat de carrega tendint a infinit, el
corrent de curtcircuit sera aproximadament zero.

Per tal de disminuir el corrent de curtcircuit, només cal
tenir uns temps de commutacié d’entrada i de sortida
similars.

3. DISMINUCIO DEL CONSUM DEGUT ALS CORRENTS

3.1. Minimitzacié de la poténcia estatica

El nivell de disseny que afecta de forma directa al
consum estatic és el circuital, ja que segons quina familia
Iogica s'utilitzi es tindra o no aquest tipus de consum. Si es
desitja un disseny amb baixa dissipaci6 de poténcia
estatica, la logica escollida ha de ser tal que en condicions
estatiques no tingui cap cami de baixa impedancia entre
alimentaci6 i massa. Per aix0, han d’evitar-se les logiques
nMOS, pseudo-nMOS i derivades. Les logiques que no
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presenten consum estatic s6n la complementaria i les
basades en transistors de pas.

La contribuci6 més important al corrent de fuites és la
deguda als corrents subllindar. Aquests corrents poden
entendre's com la consequéncia de I'existéncia de camins
d'alta impedancia entre alimentacié i massa. Per tant, una
forma de minimitzar els corrents de fuites per conducci6
subllindar és utilitzant logiques de transistors de pas, en les
quals hi ha molt poques xarxes connectades entre Vpp i
GND.

En cas d'utilitzar la logica estatica convencional o
logiques dinamiques, existeixen solucions que es basen en
realitzar un control dinamic de la tensi6é llindar Vr.
Augmentant el modul daquesta tensio, s'aconsegueix
disminuir el corrent de fuites per conduccié subllindar. A la
Fig. 6 es mostra com es realitza I'esmentat control dinamic.
En una porta convencional, el terminal de substrat dels
transistors esta connectat a Vpp en el cas dels transistors
pMOS i a GND en el dels nMOS. El control de V7 es fa
tenint el terminal de substrat accessible com un senyal
més. D'aquesta forma, un augment de la tensi6é de substrat
provoca un augment de la tensi6 llindar corresponent (Vr, 0
|[V1pl), amb el que es disminueix el corrent subllindar dels
nMOS o pMOS respectivament. El control de la tensié de
substrat ha de realitzar-se tant sobre els transistors nMOS
com sobre els pMOS, ja que una de les dues xarxes estara
sempre en conduccio.

DD wop  VER
Wout

“in Yot “in

4|

BN
(a) ()]
Fig. 6 Connexié normal de les polaritzacions de substrat (a) i
reducci6 del consum mitjangant el control dinamic (b).

Un augment de la tensio llindar, perd, provoca un
augment del temps de retard de la porta. Es per aquest
motiu que a I'hora de realitzar el control de Vr cal fer una
particié del sistema en blocs, de manera que quan un
determinat bloc no sigui utilitzat o bé no s’esperi d’ell una
gran velocitat de resposta, es pugui augmentar el valor de
la seva tensié de substrat per tal de disminuir la poténcia
dissipada per corrent subllindar.

Pel que fa al nivell tecnologic, és possible reduir tant els
corrents inversos de saturacié de les unions mitjangant el
control dels perfils de dopatge, com els corrents deguts a la
conduccié subllindar mitjangant la variacié de les tensions
llindar.

Finalment, ha de tenir-se en compte que els corrents de
fuites, tant els deguts als corrents inversos de saturacié

com als de conducci6é subllindar, tenen una dependéncia
tipus exponencial amb la temperatura. Sistemes eléctrics
que ftreballin a baixa temperatura mitjangant refrigeracio
poden ser una possible alternativa per minimitzar aquest
consum.

3.2. Minimitzacio de la poténcia dinamica

La poténcia dinamica representa una bona part del
consum total i, per tant, es dediquen molts esfor¢os a
intentar minimitzar-la. Per reduir aquest tipus de consum
existeixen diferents alternatives, consistents totes elles en
disminuir algun o varis dels factors que intervenen en
I'expressié de la poténcia dinamica (veure eq. (3)), ja sigui
el factor d’'activitat, la capacitat de carrega o la tensié
d’alimentacié. La freqliéncia del rellotge és un parametre
que no s'utilitza per reduir el consum, ja que la seva
disminuci6 incrementa el temps del procés.

Una opci6é per reduir el consum d’un circuit integrat
consisteix en minimitzar la seva activitat a la imprescindible,
és a dir, reduir el factor d'activitat. El primer nivell de
disseny on ha de considerar-se la minimitzaci6 de I'activitat
és al nivell algoritmic. L'eleccié d'un algoritme de treball o
altre pot ser de gran importancia a I'hora de minimitzar el
nombre d'operacions a realitzar pel circuit, ja que si
s’aconsegueix reduir el nombre de commutacions, també
es redueix l'activitat del circuit i es minimitza la poténcia
dinamica.

A nivell d’arquitectura es poden reduir les transicions
innecessaries o glitchos, que poden representar entre el 20
i el 70% del consum dinamic total. EI nombre de transicions
indesitjades pot reduir-se minimitzant la profunditat d'un
bloc, tot augmentant el seu paral-lelisme i utilitzant pipeline.

Una segona manera de minimitzar el consum dinamic
consisteix en reduir la capacitat que ha de commutar. A
nivell de layout, un bon disseny de les cel-les permet reduir
les capacitats parasites. Les eines del CAD usualment
realitzen la col-locacié tot minimitzant la longitud de les
interconnexions, cosa que equival a minimitzar la capacitat
de cada linia. Durant la sintesi logica es té en compte el
consum i es poden mapejar nodes importants
(capacitivament parlant) cap a nodes interns fent servir
portes complexes tipus AOI.

Finalment, el tercer factor que es pot disminuir és la
tensié d'alimentacié. A la vegada, la disminucié d’aquest
factor també comporta una disminuci6 del possible consum
estatic, del consum de curtcircuit i del consum a causa del
corrent de fuites.

Com a contrapartida, una disminuci6 de la tensi6
d'alimentacié provoca un augment del temps de resposta.
Per solucionar aquest inconvenient es pot augmentar la
velocitat del sistema mitjangant paral-lelisme, compensant
aixi 'augment del temps de resposta a costa d'augmentar
larea i el consum. Malgrat aquests inconvenients,
s’aconsegueix minimitzar la poténcia dinamica.
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3.3 Minimitzacio de la poténcia de curtcircuit

La minimitzaci6 de la poténcia deguda al corrent de
curtcircuit ha de ser considerada als nivells de disseny
circuital i tecnologic. En standard cells el que es fa és
dissenyar les portes de forma que els temps de
commutacié siguin aproximadament els mateixos a totes
les commutacions. D’aquesta forma, el consum de
curtcircuit es manté per sota del 20% del dinamic.

A nivell circuital, el tipus de logica escollida afecta,
presentant les 10giques dinamiques un corrent de curtcircuit
inferior o nul. També existeix la possibilitat de treballar amb
una tensié d'alimentaci6 que no compleixi l'eq. (12).
D'aquesta forma es garanteix que el corrent de curtcircuit
sera nul, ja que els transistors nMOS i pMOS mai es
trobaran actius al mateix temps, ni tan sols en el cas de
commutacions extremadament lentes.

4. CONCLUSIONS

El consum de corrents en logica CMOS és degut a tres
components. El consum estatic apareix com a
consequéncia de l'existencia de camins conductius de
baixa impedancia entre Vpp i GND. Pot arribar a ser
important en logiques nMOS, perd és molt baix en logica
CMOS complementaria ja que mai es troben actives

ambdues xarxes alhora, essent Unicament degut al corrent
de fuites, que depén dels corrents causats per les unions
pn polaritzades en inversa i del corrent subllindar dels
transistors.

Un altre component és el consum dinamic, que es
manifesta com a conseqiéncia de la commutacié de les
entrades del circuit. Es la contribucié6 més important a la
poténcia total dissipada i existeixen diferents opcions per
minimitzar-la. Es pot disminuir la tensié d’alimentacio, pero
aixo augmenta el retard, amb el que també es fa disminuir
la tensio llindar, cosa que augmenta el consum de fuites.
Ha dhaver-hi, llavors, un compromis entre els dos
consums. També es pot minimitzar el factor d’activitat del
circuit reduint les transicions innecessaries. L'Gltima opcié
és disminuir la capacitat de carrega optimitzant el circuit a
nivell de layout.

El temps de commutacié dels senyals d’entrada és no
nul i, a causa d’aquest fet, hi ha un instant de temps en que
ambdues xarxes condueixen, cosa que comporta la
circulacié d'un corrent que connecta Vpp i GND. Aquest és
el corrent de curtcircuit. Per tal de minimitzar-lo, es poden
atacar dos fronts: el nivell circuital o bé el tecnologic. A
nivell circuital es pot escollir una logica dinamica, que
presenta corrent de curtcircut nul, i a nivell tecnologic es pot
disminuir la tensié d’alimentacio.
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7. Disseny de portes CMOS.

Abstract—En aquest text es detalla la metodologia a seguir a I'hora de dissenyar una porta légica CMOS a nivell de
transistor, parant especial atencié en I'obtencioé del pitjor cas de carrega i descarrega de les capacitats i en la relacié
d’aspecte, de la qual s’extreu la relacié que ha d’existir entre les amplades dels transistors que formen la porta. Aixi mateix,
també s’ofereix una breu explicacié sobre el mode d’operacié i les caracteristiques basiques d’un transistor MOS. Es
comenta I'existéncia de capacitats parasites i com aquestes afecten el funcionament de I'esmentat transistor.

Index Terms—Transistor MOS, Iogica CMQOS, inversié de poblacié, tensié llindar, disseny a nivell de transistor, capacitat
parasita, pitjor cas, temps de pujada i baixada, relacié d’aspecte.

1. INTRODUCCIO

La fabricacié de circuits electronics integrats complexos
sobre petites oblies de material semiconductor ha significat
l'aparici6 de la microelectronica. Els inicis de la
microelectronica es remunten a la invencié del transistor
bipolar el novembre de 1947 per part de W. Shockley, J.
Bardeen i W. Brattain dels laboratoris Bell. Des de llavors,
I'electronica ha evolucionat fins a nivells de miniaturitzacio i
densitat d'integraci6 sens dubte inimaginables als seus
inicis. Gran part d'aquest progrés deu el seu éxit als
transistors d'efecte de camp i en particular al transistor
MQOS, el primer dels quals va ser fabricat el 1960 per D.
Khang, també dels laboratoris Bell, i usat massivament per
la produccié de dissenys integrats des de mitjans de la
decada dels 70. El funcionament d'aquest dispositiu es
basa en la capacitat per modular la concentraci6 dels
portadors lliures d'un semiconductor mitjangant un camp
electric controlable. Aixd permet variar les seves
caracteristiques eléctriques, com la seva conductivitat, pel
que els MOS poden ser considerats com interruptors
eléctrics i, per tant, com les peces idonies per plasmar
fisicament els elements de I'algebra de Boole.

Els transistors MOS presenten interessants avantatges
sobre els primers bipolars, com una menor grandaria
(permetent una major densitat d'integracié) i un menor
consum. Per contra, el seu funcionament és més lent
encara que aixd es va compensant progressivament a
causa de la constant reduccio de la longitud del canal.

La forma de combinar, connectar i relacionar aquests
dispositius defineix una logica de funcionament, ja que amb
les mateixes peces es poden inventar diferents métodes de
treball per construir circuits logics digitals. La més usada en
lactualitat és la logica CMOS, que combina I'Us de
transistors nMOS i pMOS. Aquests es diferencien pels seus
portadors majoritaris (tipus n o tipus p), el que els
proporciona caracteristiques de funcionament
diferenciades. Els nMOS transmeten bé els valors baixos
de tensié i els pMOS, els alts. D'aquesta forma la seva
combinaci6 en un mateix circuit permet prestacions

electriques de funcionament molt bones i fiables, de les
quals destaca sobretot el seu baix consum. En canvi, el
nombre de transistors necessaris per fabricar una porta és
més elevat que amb altres tecnologies. Si una porta CMOS
té N entrades, el nombre total de transistors sera 2N si és
negada, i 2N+2 si no ho és.

2. FUNCIONAMENT | CARACTERISTIQUES DEL
TRANSISTOR MOS

Eléctricament, els transistors MOS soén elements de 4
connexions, que s’anomenen source (S), drain (D), gate (G)
i bulk (B).

Es pot entendre el seu funcionament a nivell digital com si
es tractessin d'interruptors definits entre els terminals de
source i drain (Vps), controlats per les tensions entre gate i
bulk (Vee). En primera aproximacio, els dos primers
terminals sén indiferents quant a construccid i
funcionament, i només depenen de la seva polaritzacio.
Aixi, el source sera el terminal pel qual entren les carregues
electriques al dispositiu i el drain el terminal pel que surten.
El valor de Vgp determinara si l'interruptor esta en on o bé
en off. Als transistors nMOS, l'estat de conduccié entre
drain i source es tindra sempre que la tensi6 d’'entrada
(Vas) sigui major que la tensio llindar (V,). En cas contrari,
l'interruptor estara en off i no conduira. Pels pMOS, en
canvi, es tindra conduccié entre source i drain quan la
diferencia entre la tensi6 dentrada i la de source
(IVas|=|Vin-Vpp|) sigui major que la llindar (|V1el).

Per analitzar aquest comportament amb major detall, es
necessita coneixer la seva estructura interna. A la Fig. 1 es
pot observar la construccié d'un nMOS.
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Fig. 1 Construccié d’'un transistor nMOS.

Com es pot observar, entre els terminals de drain i source
hi ha una regi6 tipus p, anomenada canal del transistor, de
manera que apareixen dues unions pn. Ambdues unions es
troben sempre en inversa, impossibilitant el pas de corrent
cap al substrat, que esta connectat a GND. El funcionament
d'aquests dispositius es basa en la redistribucié de
portadors a la zona de canal situada entre source i drain,
que pot ser induida pel camp eléctric aplicat entre els
terminals de gate i bulk. D'aquesta manera, es pot assolir
una inversio de la poblacié a la zona del canal, és a dir, es
pot aconseguir que creixi la densitat dels portadors
minoritaris en aquesta zona fins al punt que passin a ser
majoritaris. Aixd es traduiria en el fet que el canal passaria
de ser una zona p a una zona n i, per tant, desapareixerien
les unions pn que trencaven la connexié entre drain i
source. En aquesta situacié, la circulacié de carregues
entre aquests dos terminals és possible ja que el canal s'ha
convertit en una simple resisténcia semiconductora de tipus
n. A la Fig. 1 s'observa que entre gate i bulk hi ha una fina
capa d'oxid de porta, que impedeix que hi hagi conduccié
entre aquests dos terminals. Aquesta estructura és la que
déna nom al dispositiu: Metal Oxide Semiconductor Field
Effect Transistor. Un pMOS funcionaria de la mateixa
forma, perod el substrat seria de tipus n i estaria polaritzat a
una tensié més alta (Vpp). Les regions de drain i source
serien de tipus p.

Cal tenir en compte que, perqué s'arribi a produir la
inversié de poblacio, és necessari aplicar un voltatge minim
entre gate i bulk anomenat voltatge threshold o llindar (V7).
Per sota d’aquest voltatge, que és positiu pels n i negatiu
pels p, es diu que l'interruptor esta obert (off).

Una vegada assolida la situaci6 d'inversio, la conductivitat
del canal augmenta a mesura que es va superant el nivell
de threshold. Aixd depén no només de la tensié Vgg, sind
també de la tensié Vps. Una vegada superat el threshold i
per Vps petits, es diu que el transistor es troba en régim de
funcionament lineal ja que el seu canal es comporta com
una simple resisténcia. A mesura que Vps creix, s'arriba a
un punt en qué la intensitat que circula pel canal és maxima
i, idealment, és constant. Aquesta és 'anomenada regié de
saturacio.

* Vg creixent

Fig. 2 Evolucié del corrent en funcié de Vps per diferents valors de
Vs en un transistor nMOS.

Les equacions més simples que descriuen aquest
funcionament (i que per l'analisi que es realitzara seran
suficientment adequades) son les que consten a
continuaciod, on (1) correspon a I'equacio per la regié de tall,
(2) per la regio lineal i (3), per la de saturacio.

Voo <V, = 1,=0 1)

Vos > Vo, 1
-1, = Vv V. ——V 2

VDS <VGS _VTn} ? ﬂ |:( o ) s 2 bs @

Vs >V, i

Vs 2Ves =V, } 1= (’B" /2)(VGS ~Va) 3)

En aquestes expressions, el terme B, és igual a
Kn*(W/L)n, amb Kn=pn'Cox. Un és la mobilitat dels portadors
majoritaris (electrons en aquest cas) una vegada establert
el canal i Cox fa referéncia a la capacitat de Il'estructura
MOS per unitat d'area. El seu valor es pot aproximar per
I'expressid Cox=€ox/tox, ON tox €s el gruix de I'dxid. W és
I'amplada del canal i L la seva longitud.

L’equacio per la regié de saturacié dibuixa una parabola i
és valida fins que s’arriba al seu maxim, és a dir, fins al
punt de saturacié definit per Vps=Vas-VTn. A partir d'aqui, el
corrent deixa de «créixer amb Vps i es manté
aproximadament constant. Si no se supera el nivell de
threshold, el transistor esta en tall i no hi ha circulacié de
corrent pel seu canal. Les expressions anteriors serveixen
tant pel nMOS com pel pMOS, ja que només cal tenir en
compte que en el darrer cas les tensions aplicades es
troben en valor absolut, tal com es mostra a continuacio.

Ves! <}V

51,=0 (4)

D= ﬂp[(IVGS|_|VTp|]VDS|_%|VDS|2:| (5)

Tp

|VGS | > |VTp

Vos! <Ves| = V|
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|VGS| > |VT[)|

Vs 2 V| _|Vrp|

-1y = (ﬁp/z)(lvcs| _|VTp )2 (6)

Convé notar que el corrent és proporcional a la mobilitat
dels portadors. Normalment la dels electrons és el triple
que la dels forats, i aixd és el que fa que siguin més rapids
els transistors tipus n.

A continuacié, s’analitzen les capacitats parasites
associades al disseny vist a la Fig. 1. En total hi ha 5
capacitats, que sén la de gate-bulk, gate-drain, gate-
source, source-bulk i drain-bulk, segons s'observa a la Fig.
3.

L l-.....)

Source
q

T

~T~ SB
$

P Bulk

Fig. 3 Capacitats del MOS.

Convindra fixar-se principalment en les tres capacitats
referides a bulk, que s’anomenen capacitats de gate,
source i drain. La primera i més important és la capacitat de
porta. Es evident que l'estructura MOS equival a l'estructura
d'un condensador de lamines paral-leles, ja que té dos
materials conductors (metall i semiconductor) separats per
un dieléctric (0xid). Aixi doncs, en aplicar un voltatge Vas
s’emmagatzema una carrega eléectrica al transistor, que és
la responsable de la inversié de poblaci6. Les altres dues
capacitats (de source i drain) apareixen a causa de la
polaritzacié en inversa de les unions pn. Es a dir, son les
capacitats d'una unié pn. Aquestes son les responsables de
I'asimetria de prestacions entre les diferents commutacions
possibles d'una porta CMOS. Els seus valors vénen
determinats per les equacions:

C,=C. WL @)

2(W+Ly) ®)
2W+L,) 9)

Cyy =C,yLyW +C
Cpy =C,o-LyW+C

Jsw

Jjdw

on Cj és la capacitat de la uni6é per unitat d'area, i Cjsw i
Cjaw SON les capacitats per unitat de longitud associades al
perimetre de les regions de source i drain, respectivament.
W i L s6n l'amplada i la longitud del canal; Ls i Lp
corresponen a la longitud inferior de source i drain.

Els parametres Cox, Cjo, Cjsw i Cjaw apareixen calculats als
datasheets de totes les tecnologies. Les altres capacitats
existents son negligibles per qualsevol porta logica, tal i
com s’explicara més endavant.

3. DISSENY D'UNA PORTA CMOS A NIVELL DE
TRANSISTOR

L'esquema basic general d'una porta CMOS es pot

observar a la Fig. 4:
VDD

BLOC BLOC
PMOS PMOS

Vin Vout  Vin Vout

BLOC ;|—7 BLOC ;|—7
NMOS NMOS <-|77

GND
(a) (b}

Fig. 4 Esquema d’una porta CMOS.

La Fig. 4(a) representa una funcié negada i la 4(b) una
funcié sense negar. Per una banda es té un bloc format per
transistors tipus p i per 'altra, un de format per transistors
tipus n. El bloc p esta connectat a Vpp per un extrem i per
I'altre a la sortida de la porta, ja que és un bon transmissor
d’uns logics. El bloc n, en canvi, esta connectat entre GND i
la sortida perque transmet bé els zeros logics.

El funcionament de la porta és tal que quan la sortida
hagi de ser 1, el bloc p conduira i permetra que es carregui
la capacitat de sortida fins a Vpp, mentre que el bloc n
estara en tall i, per tant, sera com si no existis. Quan la
sortida hagi de ser 0 la situacié s'invertira, descarregant-se
la capacitat a través del bloc n. L'estat de cadascun dels
blocs vindra definit pels valors de les entrades, que aniran
connectades a les portes dels transistors de cada bloc.
Convé notar que mentre que un dels dos blocs condueix
l'altre esta en tall, de manera que en situaci6é estacionaria
mai es crea un cami entre Vpp i GND. Aquest és el motiu
pel qual aquesta tecnologia es diu logica MOS
complementaria (CMOS), ja que el comportament logic de
cada bloc és el complementari de l'altre. Una vegada la
porta ha commutat, no hi ha consum, essent aquest el
principal punt fort d'aquest tipus de dissenys. També cal
notar que com que el consum només es produeix durant el
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canvi d'estat de les portes, als sistemes sincrons de
tecnologia CMOS el consum total s'associara a la
freqliencia de rellotge. A major freqliéncia més canvis
d'estat, més corrent i major consum.

Es diu d’aquesta logica que és estatica perqué quan s’ha
produit l'activacié d'un dels dos blocs, la sortida queda
connectada a Vpp 0 GND. Aix0 significa que aquest tipus
de sistemes sén molt fiables, ja que no es produeixen
atenuacions dels senyals que puguin traduir-se en errors i
pérdues d'informacio.

Tot seguit, s’explica com es dissenya cada bloc. En
primer lloc cal coneixer la logica associada als transistors
nMOS i pMOS. Un nMOS deixa passar el corrent quan hi
ha un 1 a la porta i esta en tall quan hi ha un 0. Aixi, dos
transistors nMOS en série donaran una funcié NAND de les
seves entrades, ja que només es tindra un 0 a la sortida
quan els dos nMOS condueixin. Només en aquest cas
existira connexié entre la sortida i GND.

1=0 S1=0 S1=1 =1=1
=2=0 52=1 52=0 52=1
a a a a a

RuRRe

b b b b b
Fig. 5 Connexio en série d'interruptors n.

Dos transistors nMOS en paral-lel, en canvi, donaran una
funcié NOR ja que es tindra un 1 a la sortida només en el
cas en qué totes dues entrades siguin 0. Per la resta de
casos, sempre existira una connexio entre GND i la sortida,
cosa que fara que aquesta darrera sigui 0.

S1=0 S1=0 S1=1

32=0 32=1 F2=0
a a a a a

| |
A R L
ERNEE

b b b b
Fig. 6 Connexi6 en paral-lel d’interruptors n.

A diferéncia dels nMOS, els pMOS sén actius quan a la
seva porta hi ha un 0 (una entrada que connecta un nMOS
desconnecta un pMOS). Aixi, combinar pMOS en série o
paral-lel fara les funcions AND i OR de les seves entrades
negades, cosa que segons el teorema de Morgan és
equivalent a dir que dos pMOS en paral-lel fan una NAND i
dos pMOS en série fan una NOR.

S’estableix la seglent estratégia de disseny d'una porta
CMOS a nivell de transistors:

+ Tota variable d'entrada va a un transistor nMOS i a un
pMOS. Una porta amb N entrades tindra 2N transistors.

« Com que la logica CMOS és una logica inversora, si el
que es vol és implementar una funcié que no sigui negada,
s’hauria d'afegir a la sortida de la porta un inversor (veure

Fig. 4 (b)). Llavors, la porta tindria 2N+2 transistors, ja que
l'inversor consta de dos transistors.

* El bloc pMOS és el dual del nMOS, és a dir, les
connexions en seérie dels nMOS es tradueixen en
connexions en paral-lel pels pMOS i viceversa.

Seguint aquests 3 passos es pot dissenyar qualsevol
funcio logica. A continuacio es tenen alguns exemples.

3.1. Inversor
Es la porta més senzilla. El seu disseny a nivell de

transistor és:

VDD
o]

ﬁEW
Tl T

~

GND
Fig. 7 Disseny d’un inversor.

C. simbolitza la capacitat de sortida, i generalment sera
la capacitat de porta del seglient sistema. Si I'entrada és 1,
el bloc n condueix i la sortida és 0; quan l'entrada és 0, el
bloc p és el que condueix i la sortida és 1.

3.2. NAND2
Una NAND és una AND negada. Una AND al bloc n es
construeix amb dos transistors en serie. Aixo significara dos

transistors en paral-lel al bloc p.
WDD

T T .

!
—
!

B [
1

~BND

Fig. 8 Disseny a nivell de transistors per una NAND2.

3.3. OR3

Una OR3 és una OR amb tres entrades. El bloc p es
construeix amb tres transistors en série, cosa que implica
que el bloc n es construira amb tres transistors en paral-lel.
Com que aquesta porta és no inversora, s’ha d’afegir un
inversor a la sortida, ja que sind la porta que es tindria seria
una NORS.
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Fig. 9 Esquema a nivell de transistors per una OR3.

3.4. AO43

Una forma comuna de referir-se a una porta és amb les
sigles AO, AOI, OA i OAI que fan referéncia a portes que
implementen una suma de productes (AO) o un producte
de sumes (OA). La | final fa referéncia a si la funci6é és
negada o no. Aixi doncs, la porta que s’ha d'implementar
correspon a:

2
B —
[opp—
D_

grmm

Fig. 10 Disseny a nivell de porta per una AO43.

En el cas concret de la porta AO43 i d’acord amb la Fig.
10, la funcié a implementar sera F=(ABCD)+(EFG). Aixi
doncs, per representar aquesta porta en un esquema a
nivell de transistors, només cal traduir directament els
productes per transistors en série i la suma per connexions
en paral-lel al bloc n, afegint un inversor a la sortida per
desnegar la funcié. El bloc pMOS, com sempre, sera el
mateix que el NMOS canviant série per paral-lel i viceversa.

WD

A

R

Hﬁ B

“+h
h
D;‘L

%’GND

Fig. 11 Disseny a nivell de transistors per una AO43.

4. PITJOR CAS DE CARREGA | DESCARREGA

En general, els circuits digitals funcionen al ritme que
marca el senyal de rellotge. A causa de la naturalesa dels
transistors, els processos de commutacié dels blocs
combinacionals duren el temps en qué totes les capacitats
(la de sortida i les parasites internes) triguen en carregar-se
o descarregar-se completament. No obstant aixd, no totes
les commutacions degudes a les variacions de les entrades
duren el mateix. Es sabut que la durada de la
carrega/descarrega d'una capacitat depén del seu valor.

2 Commutacio a | Retard
25 I'entrada (ps)
2 \ A=0, B=0>1 67
18 ‘ A=1, B=0>1 64
1 A=0->1, B=1 61
05 A=1,B=12>0 45
" . 200 300 200 A=1,B=120 80
1$2nsid (V) Temps (ps} A=1-0, B=1 81
Fig. 12 Retard a la sortida en funci6 de la commutacié a I'entrada.

Les capacitats que es consideraran seran les parasites
degudes a les unions pn de les regions de source i drain
dels transistors, les de porta i la de sortida. Totes aquestes
capacitats son respecte massa i, per tant, es poden
considerar connectades en paral-lel. A la Fig. 13 i a mode
d’exemple, es poden observar les capacitats existents en
una porta OR3.
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Fig. 13 Esquema a nivell de transistors amb les capacitats
parasites existents.
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Es vol fer notar que les capacitats que es troben
connectades a un potencial constant (Vpp 0 GND) no s’han
de tenir en compte a I'hora buscar el pitjor cas de carrega i
descarrega. A la figura anterior, aquestes capacitats son
Csa al bloc p i Csa, Csg i Csc al bloc n. Aixi mateix, les
capacitats de drain i source de transistors diferents que
comparteixen node, a efectes practics poden considerar-se
com una capacitat de valor doble.

D’altra banda, com més capacitats parasites hi hagi,
major sera el temps emprat per carregar-les. Les
connexions en paral-lel, en canvi, facilitaran la carrega de la
capacitat de sortida. Aixi, la pitjor commutacié d'una porta
sera la que involucri un major nombre de transistors en
serie, i en cas que hi hagi diverses opcions, la que impliqui
més capacitats parasites.

Un transistor MOS pot ser considerat com una
resistéencia R, que depén de les dimensions del propi
transistor. Aixi doncs, el retard associat a la
carrega/descarrega del MOS és proporcional al producte
RC.

VDD VDD
Rp Rp
A B

CL

Rn g

B

Cint

Rn l

Fig. 14 Model RC corresponent a una NAND2.

Tot seguit, s’exposa el cas de la NAND2. Aquesta porta
pot modelitzar-se tal com es mostra a I'esquema de la Fig.
14, on cada transistor es representa mitjangant una
resisténcia. Per calcular el temps de baixada, s’han de
considerar ambdos transistors A i B del bloc n, i I'expressié
per calcular el temps és la que es mostra a I'eq. (10). Per
obtenir el temps de pujada, en canvi, s’ha de tenir en
compte que poden conduir ambdéds transistors o bé un de
sol (A o B). En cada cas, la resisténcia i la capacitat a
considerar seran diferents, tal com es pot veure a les
equacions (11), (12) i (13).

T =(Co +C, )R, +R,,) (10)
7,y =C,R,R,/R, +R,) (11)
T, =C,R, (12)
T =C,R, (13)

A continuacié, s'estudia el pitjor cas de carrega i
descarrega de la porta OR3. Al bloc p hi ha un sol cas de
carrega, que involucra els tres transistors. Al bloc n, en
canvi, el pitjor cas de descarrega té lloc quan només un
dels tres transistors condueix. No obstant aixd, els tres
casos possibles (que només condueixi A o B o C) no sén
iguals. Quan el procés és a través d'A, al bloc p es té que
els transistors B i C condueixen, i per tant estan disponibles
les seves capacitats de drain i source, i la de drain del
transistor A, fent més lent el procés de descarrega de la
capacitat de sortida. Aquest és el pitjor cas de descarrega.
Quan al bloc n condueix només C, per exemple, al bloc p C
esta en tall i només esta disponible la seva capacitat
parasita de drain, cosa que fa que el procés sigui més
rapid. Aixi, la commutaci6 que servira per definir les
caracteristiques de la porta i les dimensions dels transistors
sera la que correspondra al pas de A=B=C=0 (pitjor cas de
carrega) a A=1, B=C=0 (pitjor cas de descarrega).

WoD

F=A+B+C
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Fig. 15 Pitjor cas de descarrega.
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Fig. 16 La conducci6 del transistor C al bloc n no constitueix el
pitjor cas de descarrega.
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5. RELACIO D’ASPECTE

Les prestacions i caracteristiques d'una porta es
defineixen sobre la commutacié d'entrades que duen del
pitjor cas de carrega al pitjor cas de descarrega. Un criteri a
seguir a I'hora de dissenyar la porta és establir que el
temps de durada de la pitjor carrega sigui igual al de la
pitjor descarrega. D’aqui s’extreuen les dimensions dels
transistors de cada bloc.

Seguint amb I'exemple de la porta ORS3, pel pitjor cas de
carrega, al bloc p es tenen tres transistors en série
conduint. Per tal de calcular el temps de pujada, cal
considerar la B equivalent d’aquesta xarxa.

1 1
=—t—+—

1
B B, B

1
P ﬁp
po=be

d 3

(14)

(15)

Al bloc n, en canvi, en el pitjor cas de descarrega només
es té un sol transistor conduint. Per tant, la B equivalent
d’aquesta xarxa sera senzillament (3.

Les expressions pels temps de pujada i baixada sén les
que es mostren a continuaci6. Aquestes corresponen a la
commg}tacié d’un inversor CMOS substituint B, per B,° i Bn
per Bn .

p =G 2] +1n 20 _|VT”|)—1 (16)
BV =) V=) Z

— CL 2VTn 1 (2(‘/1 _VTn ) _ 1]:| 17

"B, —Vn){(vl 7 e A )

CL és la capacitat de carrega, B,°* i Bn’" s6n les B
equivalent per cada xarxa i la resta de termes sén una
constant, que s’agrupen sota un Unic parametre per cada
tipus de transistor, o, pels p i a, pels n. Vo i V4 corresponen
al 10 i al 90%, respectivament, de la diferéncia entre la
tensié més elevada i la tensié6 més baixa aplicada al circuit.

Vo =Vew +0. 1(VDD —Venn )
Vl = VGND + 0‘9(VDD - VGND )

A les equacions (18) i (19) també pot utilitzar-se Vss en
lloc de Vanp. Igualant les expressions pels temps de pujada
i baixada, s’obté el que s’anomena relacié d’aspecte
(Wp/W,) per la porta NORS.

[, =t, (20)
36‘KPCL 3 a,C, 1)

lllpcox (W/L)p /tlncax (W/L)n

W/L

( / )p =3'u"ap (22)

(W/L)n Itlpan

En el cas particular en qué |Vrp| sigui igual a Vm, es té
que a,=an. Llavors:

W, st W,

L u, L,

4

(23)

| finalment, si es considera que Ly=Ln (Lp=Ln=0.35 pm),
s’obté:

(24)
H,

que constitueix la relacié d’aspecte per la porta NOR3. Es
vol remarcar que aquesta expressi6 no dona les
dimensions dels transistors de cada bloc, sin6é la relacié
que ha d’existir entre elles. A continuacio, s’obté la mateixa
relacié per 'inversor. En aquest cas, donat que només hi ha
un sol transistor a cada bloc, només hi ha un possible cas
de carrega i de descarrega, essent la relacié d'aspecte la
relacié entre mobilitats.

w =Ly,

p (25)
/tlp

Agafant la mobilitat dels electrons com tres vegades la
dels forats (un=3pp), €s poden calcular alguns exemples
numerics. Prenent W,=0.8um i d’'acord amb I'eq. (24), es té
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Wp=7.2um per la NOR. Per l'inversor, en canvi, prenent la
mateixa W, es t&é Wp=2.4um.

Es fonamental tenir en compte que la disposicié dels
transistors ve determinada per la funcié logica que es vol
realitzar, perd moltes vegades es tenen diverses situacions
possibles dels transistors MOS que corresponen a la
mateixa funci6. S’optara per la situacié per la que el cas
més desfavorable ho sigui el menys possible. En portes
complexes aix0 no és facil de veure i aqui entra en joc
I'experiéncia del dissenyador. Obviament, també convé
usar les regles de l'algebra de Boole per simplificar al
maxim la funcié que es vol implementar.

6. CONCLUSIONS

La logica CMOS implementa funcions logiques fent Us de
dos tipus de transistors, els nMOS i els pMOS. Els nMOS
s’activen en preséncia d’'un 1 l0gic o senyal alt de tensi6 a
la seva porta; els pMOS, en canvi, deixen d’estar en tall
quan tenen un 0 logic o senyal baix de tensi6 a la seva

entrada. Els nMOS transmeten bé els zeros i els pMOS, els
uns. Es per aquest motiu que és necessaria la preséncia
dels dos tipus de transistors per tal d'implementar una
funcié logica. D’altra banda, com que la logica CMOS és
inversora, cal afegir un inversor a la sortida si la porta que
es vol dissenyar és no inversora.

A I'hora de realitzar una porta CMOS, cal considerar el
pitjor cas de carrega i descarrega, que contempla el temps
maxim que trigara en carregar-se i descarregar-se
completament la capacitat de sortida en la situaci6 més
desfavorable. Aquesta situacié es déna quan hi ha més
capacitats parasites pel cami i menys branques que
condueixen.

Un dels possibles criteris a seguir a I'hora de determinar
les dimensions dels transistors (Wp i Wy) que constitueixen
una porta CMOS, és imposar que el temps de pujada i de
baixada siguin iguals en el pitjor cas. A partir d’aqui, s'obté
el que s’anomena relacié d’aspecte, que proporciona la
relacié que ha d’existir entre les amplades dels transistors p
i n que formen la porta.
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8. Logiques estatiques alternatives a la logica CMOS.

Abstract—La logica CMOS és la més usada en la gran majoria dels dissenys VLSI, per la seva simplicitat, el seu baix
consum i la gran disponibilitat d'eines de disseny. Existeixen altres logiques que ofereixen alternatives, en arees com la
densitat d'integracio, la dissipacié de poténcia o la velocitat de commutacio, encara que la millora d'alguna d'aquestes
prestacions sovint va en detriment d'una altra.

Index Terms—Logica pseudo-nMOS, logica BiICMOS, porta de pas, CVSL, CPL, DSL, SFPL.

1. INTRODUCCIO

WDD
Al llarg d’aquest text es tractaran les logiques estatiques
més significatives alternatives a la ldgica CMOS. Entre les
que tenen un Us més comu es troba la ldgica pseudo-
nMOS, que proporciona una major densitat d'integracio,
encara que presenta dissipacié de poténcia estatica. La GO
logica BICMOS aconsegueix una millora en la velocitat i en BLOC
la capacitat de carrega en dispositius que necessitin bons LOGIC
drivers, combinant transistors CMOS amb transistors BJT nMcs
en les etapes de sortida del circuit.
Una altra de les logiques que s'utilitza com a alternativa 47@ND

al disseny amb logica CMOS és la logica amb transistors
de pas, que constitueix una bona alternativa per la millora
de prestacions que ofereix, especialment en estructures
especifiques com multiplexors i memories RAM o ROM,
que precisen d’una molt bona optimitzacié d’'area.

La logica CVSL (Cascode Voltage Switch Logic) no
s'utilitza tant com les descrites anteriorment, pero ofereix
una bona velocitat de commutacio6 i una gran flexibilitat com
a consequéncia de proporcionar com a sortida una funcio i
la seva complementaria. Aquest fet, pero, va acompanyat
d'un augment d'area i, per tant, d’'una disminucié en la
densitat d'integracié.

Existeixen altres logiques, com la CPL (Complementary
Pass-transistor Logic) i la DSL (Differential Split Level), que
son versions millorades de la logica CVSL. Una altra logica
alternativa a la CMOS és la SFPL (Source Follower Pull-up
Logic), que es caracteritza per basar-se en una estructura
semblant a la logica pseudo-nMOS. També existeixen
Iogiques dinamiques com a alternativa, perd aquestes no
sOn objecte d'aquest text.

2. LOGICA PSEUDO-nMOS

2.1. Funcionament

La logica pseudo-nMOS és una estructura formada per
un bloc nMOS, que realitza la funcié logica desitjada, i un
Unic transistor pMOS amb el contacte de porta polaritzat
permanentment a GND per generar I'1 logic.

Fig. 1 Circuit basat en logica pseudo-nMOS.

Aquesta logica presenta un avantatge sobre la logica
CMOS, i és que es necessiten n+1 transistors per
implementar una funcié logica de n variables. Aixi doncs,
ocupa menys area i, per tant, ofereix major densitat
d'integracié i menor capacitat de carrega. A més, aquesta
lbgica és compatible amb la CMOS.

En contraposicié, a diferéncia de les estructures
realitzades amb logica CMOS complementaria, té consum
estatic, ja que el pMOS esta conduint permanentment.

El procés de disseny mitjancant la utilitzacié
d'estructures pseudo-nMOS resulta més complex si es
desitja que VoL sigui acceptablement baix, ja que aquest
valor depén de les dimensions dels transistors nMOS i
pMOS (B+/Bp), i com a consequéncia les seves
caracteristiqgues dinamiques sén asimétriques (tpHL<<tpLH).

Atés que el transistor pMOS esta sempre conduint,
Vasp=Vop. En conseqiiéncia, VoL no és 0, perd es pot
aconseguir un valor raonable dimensionant els transistors
de forma adequada. Aixd implica una major complexitat en
el disseny ja que, en un inversor, per exemple, per
aconseguir un valor de VoL prou petit, és necessari que
Bn/Bp >>1. Concretament:

Vi v}
ﬂ _ VDD _‘Vrp )
ﬁ p 2(VDD - VTn )VOL - VOZL
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2.2. Aplicacions

Es poden trobar estructures realitzades amb logica
pseudo-nMOS principalment en dispositius com PLAs i
ROMs. Amb aquesta logica també se solen realitzar
estructures de tipus NOR amb elevat fan-in.

3. LOGICA BiCMOS

Aquest tipus de logica esta orientat principalment a
incrementar la capacitat de carrega a la sortida d'una porta
realitzada amb logica CMOS complementaria. Aix0 és
possible mitjangant I'Gs de transistors BJT. Aquest tipus de
logica s'empra tipicament en circuits que requereixen
bones prestacions com a drivers.

3.1. Funcionament
Com a exemple es descriu el funcionament del circuit de
la Fig. 2.
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Fig. 2 Circuit exemple basat en ldgica BICMOS.
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Els transistors Ny i N2 alimenten el transistor NPN pull-
down quan l'entrada es troba a nivell alt, i N3 fa el mateix
quan la que es troba a nivell alt és la sortida. De la mateixa
manera, P i P2 alimenten el transistor NPN pull-up.

Una estructura diferent a I'anterior és la que es mostra a
la Fig. 3. En aquest cas es repeteix I'estructura NAND dels
transistors nMOS al path de pull-down del circuit amb
I'objectiu d'aconseguir un bon nivell VoL, encara que no és
convenient tenir molts transistors en série per tal d’evitar
que la velocitat de pull-down sigui superior a la de pull-up.
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Fig. 3 Circuit exemple basat en logica BiICMOS.

Un altre tipus d'estructura consisteix simplement en
realitzar la logica del circuit amb logica CMOS i utilitzar com
a drivers de sortida transistors BJT.

3.2. Aplicacions

La logica BiCMOS se sol utilitzar en aplicacions on es
requereixi un bon comportament del circuit com a driver, ja
sigui aquest de bus o bé d'entrada/sortida. També té
aplicaci6 en xips amb senyal mixt, amplificadors
operacionals de grans prestacions i altres circuits lineals.

4. LOGICA AMB PORTES DE PAS

4.1. Funcionament

Una porta de pas és equivalent a un commutador
controlat per tensi6. Per dissenyar-la, generalment es
disposa un ftransistor nMOS i un transistor pMOS en
paral-lel, doncs aixi s’aconsegueix una bona transmissi6 de
0 (nMOS) i 1 (pMOS) logics. Mitjangant aquest tipus de
logica es pot implementar qualsevol funcié. L'estructura
d'una porta de pas s'il-lustra a la Fig. 4 i un model simple
del seu comportament es mostra a la Fig. 5.

La resisténcia associada a la porta de pas (Rtg), encara
essent una funcié no lineal, pot aproximar-se a un valor
constant determinat per:

Vie
T ()

o+

Dp

on V1g és el voltatge. També es pot estimar el valor de la
resisténcia equivalent de la porta de pas com el paral-lel de
la resisténcia dels transistors nMOS i pMOS. La capacitat
de sortida C es pot aproximar per I'expressié segiient:
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CL = (CGDn + CGSp ) +k (V/ )lCDBn + CSBp J+ Cw[r(' + C[n 3)

on Cin és la capacitat de la cel-la anterior.
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Fig. 4 Simbol d’'una porta de pas.
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Fig. 5 Esquema eléctric equivalent d’una porta de pas.

La logica que se serveix de portes de pas aconsegueix
avantatges en velocitat, sempre que les estructures
realitzades limitin els transistors en série a un nombre
raonable. Si s'implementen circuits amb portes de pas a
partir de portes NAND i NOR en estructura CMOS, és
possible reduir el nombre de transitors i, per tant, millorar
I'area i les prestacions.

Com a desavantatge, perd, cal considerar el caracter
bidireccional de la porta de pas, que comporta un procés de
redistribucié de carregues, ocasionant variacions de tensio
en el senyal transmés. Un altre inconvenient de les
estructures dissenyades amb portes de pas és que els
marges de soroll empitjoren quan s'implementen funcions
complexes.

4.2. Aplicacions

Malgrat que la logica CMOS és la més utilitzada en el
disseny de sistemes VLSI, la légica amb portes de pas
ofereix més flexibilitat i millors prestacions en alguns casos
concrets, com per exemple en multiplexors de portes XOR i
XNOR. També és possible obtenir avantatges en la
implementacioé de latches i flip-flops.

Una altra gran utilitat que presenten les portes de pas és
que poden emprar-se com a elements tri-state de proposit
general.

5. CVSL

La logica CVSL és aquella logica diferencial que utilitza i
genera senyals logics, i també els seus complementaris.
Permet implementar qualsevol funcié.

Esta formada per dos blocs nMOS complementaris, que
proporcionen la funcié de sortida, i per dos transistors
pMOS creuats, que formen un latch. A la vegada, aquests
fan la funcid de pull-up de les sortides. La interconnexié
entre els transistors pMOS proporciona un increment de la
velocitat de commutacié del circuit, encara que no
necessariament superior a l'obtinguda utilitzant logica
CMOS convencional.
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Fig. 6 Circuit basat en la logica CVSL.

5.1. Funcionament

Se suposa el cas més simple, que consisteix en tenir un
primer transistor nMOS al bloc F (Ms+) i un segon al bloc /F
(Mn2). Quan el transistor Mn1 té€ un 0 a I'entrada, es troba
tallat, i el transistor Mn2 condueix. Per tant, a la sortida del
bloc /F es té un 0 i el transistor My condueix, a diferéncia
del M2, que es troba en tall. Quan I'entrada s’inverteix, la
cel-la canvia el seu estat.

Normalment, els dos transistors pMOS es dissenyen
amb la mateixa B,. Cal tenir en compte que es tenen valors
grans de (W/L), i, per tant, es poden aconseguir capacitats
de carrega rapides. Aquest fet, pero, incideix negativament
en la commutacié entre els transistors pMOS.

En funcions complexes, els blocs F i /F poden tenir
caracteristiques de commutacié diferents, circumstancia
que provoca que la resposta transitoria i la poténcia
dissipada siguin pitjors del que s’hauria d’esperar.

El principal avantatge d'aquesta logica respecte la logica
CMOS convencional és la seva flexibilitat, com a
consequéncia de generar la funcié6 de sortida i la seva
complementaria. Aixd mateix constitueix un inconvenient
quant a area. A més, cal considerar el major consum de la
cel-la, ja que en la commutacié hi ha sempre un pMOS que
condueix. Per la mateixa raé es produeix un retard en la
commutacid i tot el circuit €s més sensible al soroll.
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5.3. Aplicacions
Aquesta logica s’utilitza per aconseguir dissenys que
requereixin una alta velocitat de treball.

6. CPL

Constitueix una versié millorada de la logica CVSL, ja
que en minimitza els inconvenients. Presenta una
estructura similar a I'anterior (veure Fig. 7), pero elimina els
transistors pMOS amb la finalitat d'incrementar la velocitat
de commutacio. Incorpora buffers inversors a les sortides
que actuen com a restauradors de nivell. Els latches pMOS
poden ser usats a les sortides per reduir el consum.

A I [ s

I
e L

Fig. 7 Circuit basat en logica CPL.

Un dels problemes d'aguesta logica és la cadena de
MOSFETs que es forma, que actua com a linia RC, i que
ha de carregar-se i descarregar-se.

7.DSL

Aquesta és una altra millora de la logica diferencial
CVSL. S'afegixen dos transistors nMOS entre la sortida i la
seva complementaria i també entre els nodes interns.

e

T

Fig. 8 Circuit basat en logica DSL.

Presenta diversos avantatges, com sén millors
prestacions quant a commutacio i una reduida tensi6 drain-
source, que permet utilitzar transistors més petits. Com a
inconvenient, cal tenir en compte que la tensié de control
dels transistors nMOS introduits produeix dissipacié de
poténcia.

8. SFPL

Aquest tipus de portes es basen en una estructura
semblant a la logica pseudo-nMOS, excepte pel pull-up,
que es controla amb les entrades. Millora la velocitat de la
porta i ofereix millors prestacions per estructures amb un
elevat fan-in, a costa d’augmentar el consum DC.
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Fig. 9 Circuit basat en logica SFPL.

9. CONCLUSIONS

Les logiques estatiques que s’han presentat en aquest
text apareixen com una alternativa a la logica CMOS
complementraria convencional, tot procurant aconseguir
millors prestacions pel que fa a l'area, el consum i la
velocitat de commutacié.

Les més utilitzades soén la logica BICMOS i les portes de
pas. La logica pseudo-nMOS no constitueix una bona
alternativa ja que, malgrat aconseguir reduir I'area del
circuit a n+1 transistors, presenta consum estatic.

Altres logiques alternatives son la CVSL i les seves
versions millorades, la CPL i la DSL. La primera es
caracteritza per la seva elevada flexibilitat, ja que genera
senyals logics i els seus complementaris, perd com a
inconvenient presenta area, consum i retard en la
commutacié elevats. Per intentar solventar aquests
problemes apareixen les logiques CPL i DSL, que
aonsegueixen incrementar la velocitat de commutacio, pero
també agumenten el consum.

Finalment, s’ha estudiat la logica SFPL, que presenta
una estructura semblant a la logica pseudo-nMOS, tot
millorant-ne la velocitat a costa d’augmentar el consum.
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9. Logica dinamica.

Abstract—En aquest article es parlara dels diferents tipus d’estructures que corresponen a la logica dinamica.
Concretament, es descriuran les principals caracteristiques de la logica de precarrega i avaluacio, la logica domind, la
logica NP i la logica clocked CMOS o C2MOS. També es detallaran els principals avantatges i inconvenients que

presenten cadascuna d’aquestes estructures.

Index Terms—Logica dinamica, precarrega i avaluacio, logica domind, logica NP, logica C2MOS.

1. INTRODUCCIO

La logica dinamica és aquella logica en la qual pot
representar-se un valor logic mitjangant la tensi6 associada
a la carrega emmagatzemada en un node. D’ara en
endavant, el node a estudiar sera el de sortida i la carrega
sera de tipus capacitiu. Aquesta capacitat de carrega
correspon a la suma de les capacitats de drain dels
transistors nMOS i pMOS, de gate de la porta seglent i de
wire. Aquesta darrera sera menyspreable en el cas que
ambdues portes es trobin molt properes entre si. Aixi
doncs, la resposta dinamica ve donada per les capacitats.

Hi ha diferents tipus de logica dinamica: de precarrega i
avaluacio, domind, NP i clocked CMOS o C2MOS. En els
seglients apartats se’n veuran les caracteristiques.

2. PRECARREGA | AVALUACIO (PE)

Es la familia més senzilla, on el senyal de rellotge
s'encarrega del control de la porta (veure Fig. 1). A la fase
de precarrega, el clock es troba a 0 i, per tant, és el
transistor pMOS el que esta actiu. En aquestes condicions,
la capacitat de sortida comenga a carregar-se fins que
assoleix la tensi6 d’alimentaci6. La fase d’'avaluacio, en
canvi, es té quan el clock esta a 1. En aquest cas, s’avalua
el bloc loégic nMOS i la sortida es posa a 0 o bé a 1 en

funcié de les entrades.
%00

pMOS E
Wut

inputs ——
— | BLOC nMOS oL

gEiNIJ

CLE nhd0 s |

GHD
Fig. 1 Estructura basada en logica PE.
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Fig. 2 Exemple de funci6 dissenyada amb logica PE.
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Fig. 3 Cronograma amb els senyals de clock i de sortida.

D’altra banda, en lloc dutilitzar un bloc nMOS per
analitzar la funcié, pot fer-se servir un bloc pMOS. En
aquest cas es variara l'estructura i els transistors tindran
major area a causa de la poca mobilitat dels forats.

Aquest tipus de logica presenta una série d’avantatges,
com soén la reduccié de l'area de la porta fins al 50%
aproximadament (només s’empren N+2 transistors), la
millora del temps de pujada t.+ a causa de la precarrega i la
reduccié de les capacitats, i un conseqiient augment de
velocitat. A més, el consum estatic es practicament 0.

Per contra, també es manifesten alguns inconvenients
que s’oposen a la seva utilitzacié. El més important de tots
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ells és el problema de la redistribucié de carrega. Aquest
fenomen es basa en el fet que si durant I'avaluaci6 el
primer transistor nMOS té un 1 com a entrada, també cal
considerar la seva capacitat de source. Llavors, la tensi6 de
sortida sera inferior, ja que s’haura de repartir entre dues
capacitats. Es per aquest motiu que la sortida podria ser
erronia. Una possible solucio per evitar aquest problema és
fer que la capacitat de source sigui molt menor que la de
sortida.

Un altre inconvenient que es manifesta és que no es
poden fer connexions en cascada, ja que la segona porta
podria comengar a avaluar-se en el moment en qué la
primera encara no ha lliurat un valor correcte a la seva
sortida i tenir aixi un resultat final erroni. Se suposa que es
tenen dues portes NAND connectades en cascada (veure
Fig. 4), per exemple, i que la sortida de la primera ha de
valdre 0 durant la fase d’avaluacié. La descarrega de la
capacitat parasita requereix un cert temps i, per tant, la
segona porta NAND pot comengar a avaluar-se amb un 1
en lloc d'un 0 a la seva entrada C. Si I'entrada del transistor
D és un 1, la capacitat de sortida pot descarregar-se i a la
sortida es tindra un resultat incorrecte. Una possible solucié
és la utilitzaci6 de senyals de rellotge retardats o la
utilitzacié de logica doming.

bt

4

GHD

CLE

GHD

Fig. 4 Portes NAND basades en logica PE connectades en
cascada.

Altres problemes son I'existéncia d’'un corrent de fuites
com a consequéncia de I'existéncia d’una unié drenador-
substrat en inversa i el clock-feedthrough, fenomen que
produeix un sobrepic en la tensi6 de sortida com a
consequéncia de I'existéncia d’una capacitat parasita entre
porta i drenador del transistor p.

3. LOGICA DOMINO

Aquest tipus de logica presenta una estructura i un
funcionament igual a la logica de precarrega i avaluacio,
pero afegint un inversor a la sortida. Aquest inversor
soluciona els problemes de redistribucié de carrega i
permet fer connexions en cascada. La fase de precarrega
de la primera porta sempre donara un 0 com a sortida outs,
evitant aixi que el primer transistor del bloc logic nMOS de

la segona porta s’activi quan no ha de fer-ho.

VoD, VoD
) )

inputs

BLOC nh0& BLOC nh0&

precarrega CLK=0, outl =out2=0
avaluacia CLK=1, out2=F(inputs)

Fig. 5 Estructura amb ldgica domind.

La logica domind, com a consequiéncia de la preséncia
d’'un inversor addicional per cada etapa, presenta un
augment de l'area del xip i també dels retards. A més, tan
sols poden implementar-se funcions no inversores. Una
possible soluci6 és l'aplicacié de les lleis de Morgan per
passar de NOR a AND i de NAND a OR pel cas d’entrades
negades.

4. LOGICA NP

Aquest tipus de logica permet fer connexions en cascada
sense haver d'incorporar linversor, ja que evita les
carreres, és a dir, que una porta s'activi quan no és el
moment.

A la segona etapa, és un bloc logic pMOS el que analitza
la funci6. Per aquest motiu, el retard en la transicié d'1 a 0
a la sortida de la primera etapa no produeix resultats
erronis. Malgrat aquesta millora, presenta els inconvenients
de ser un sistema més lent a causa de la incorporacié de
transistors pMOS i de necessitar un senyal de rellotge amb
dues fases (el clocki el seu complementari).

wDh wDh

outt

input ———  BLOC nMOS

inputs

BLOC nMO%

1 outZ
CLk nMos | JCLK nMos
I CcL
GND

i(3 N

END L

Fig. 6 Estructura amb logica NP.

5. LOGICA C2MOS

Aquesta logica, també anomenada clocked CMOS,
consisteix en una xarxa estatica convencional juntament
amb dos transistors nMOS i pMOS controlats per un senyal
de clock i el seu complementari, respectivament. Presenta
un avantatge molt important respecte totes les logiques
anteriors ja que minimitza el consum dinamic que apareix
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en la logica CMOS complementaria. Quan les entrades
canvien, la sortida es troba en alta impedancia (el clock és
0). En aquestes condicions no hi ha pas de corrent entre
Voo i GND i, per tant, tampoc consum dinamic. En
I'actualitat, pero, el consum de la porta CMOS s’ha reduit
molt i la utilitzacié de la porta C2MOS ja no és necessaria.
A més, aquesta porta té una major area com a
consequéncia de la preséncia de més transistors.

oD

BLOC pMOs

JCLKE

inputs Vout

CLK

BLOC nMOS

<+

GHD

Fig. 7 Estructura amb logica C2MOS.

6. CONCLUSIONS

La logica dinamica, generalment, només utilitza una
xarxa de transistors a cada etapa per tal d’obtenir una

funcié. Aixi doncs, empra menys transistors que en el cas
de la logica estatica convencional. Aixd ultim implica menor
area i menor retard, pel que és recomanable I'Us d’aquesta
logica en sistemes que requereixin altes prestacions en
velocitat.

La logica de precarrega i avaluacid, que esta governada
per un senyal de rellotge, proporciona el resultat de la
funci6é després de cada cicle de dues etapes. A la primera,
es precarrega la sortida a 1 i a la segona, s’avalua la funcié
en si. Aquesta estructura, pero, presenta una série
d’inconvenients, d’entre els quals destaquen el problema de
la reparticio de carrega i el fet que no es poden realitzar
connexions en cascada, pels quals se’n desaconsella I'Us.
La logica domind és una versié millorada de I'anterior que,
pel sol fet d’incloure un inversor a la sortida de cada etapa,
aconsegueix eliminar-ne els problemes.

La logica NP alterna la utilitzacié d'una etapa on el bloc
que realitza I'analisi és tipus n amb una de tipus p. Aixi se
soluciona el problema de la redistribucié de carrega sense
haver d’afegir inversors i, per tant, sense haver
d’augmentar l'area. L'dltima logica estudiada, la C2MOS,
destaca per minimitzar el consum dinamic.
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10. Disseny de circuits sequencials.

Abstract—Aquest text és una introduccié al disseny de circuits seqliencials. Concretament, es donara una visi6 general
dels circuits basics més emprats, que sén latches i flip-flops, i s’explicara la dinamica de funcionament de cadascuna de les
seves variants, tot detallant-ne I'equacié caracteristica. Finalment, es definiran els parametres de restriccié temporal temps

de set-up i temps de hold.

Index Terms—Senyal d’excitacié6 d’entrada, estat actual, circuit seqUencial sincron/asincron, flip-flop, latch, unié pn,

efecte leakage, buffer, temps de set-up, temps de hold.

1. INTRODUCCIO

Un circuit seqlencial esta determinat pels senyals
d'entrada i per l'estat actual, tot i que I'estat de transicio i
I'estat seglient també tenen una importancia rellevant. Cal
tenir en compte, perd, que els circuits seqlencials poden
ser de dos tipus: sincrons o bé asincrons. Els primers, a
diferéncia dels segons, estan controlats per un senyal de
rellotge.

Una representacié d'aquest model de circuit sequiencial
es troba a la Fig. 1, on les xi,....xn sONn l'entrada, les
Zi,...,Zm SON la sortida, les yji,...,yr son l'estat present i les
Y4,...,Yr representen l'estat seglent.

Logica Combinacional

Meméria

Fig. 1 Model de circuit logic seqiiencial.

Els dispositius de memoria del diagrama de blocs de la
Fig. 1 poden ser de diversos tipus. Aqui es veuran
dispositius com flip-flops o latches.

2. DISPOSITIUS DE MEMORIA

Una part important d'un circuit seqliencial és la unitat de
memoria, que s’encarrega d’emmagatzemar les dades
binaries. Aquesta unitat de memoria passa a l'estat 0 per

emmagatzemar un 0 i a l'estat 1 per emmagatzemar un 1.
La sortida ys,...,yr del circuit indica I'estat present de la
memoria.

Els dos tipus de memoria normalment utilitzats son els
latches i els flip-flops. L’estat d’un latch ve controlat pels
senyals d’excitacié d’entrada. Si la sortida es veu obligada
a assumir el valor 1, el dispositiu és un lafch set. Si, en
canvi, la sortida assumeix el valor 0, el dispositiu és un
latch reset. També existeix la possibilitat que coexisteixin
els senyals seti reset. En aquest cas, es tractara d’'un latch
set-reset.

Un latch canvia d’estat immediatament, segons els seus
senyals d’excitacié d’entrada. Un flip-flop, en canvi, esta
governat per un senyal de control anomenat rellotge, al
qual ha d’esperar abans de canviar d’estat. L'estat final d'un
flip-flop ve determinat pels valors que prenen els senyals
d’'excitacié en linstant en qué es presenta el senyal de
rellotge.

3. LATCHES

3.1. Latch simple

Es considera la porta OR de la Fig. 2(a), suposant que
ambdues entrades es troben a l'estat 0 logic. Si es
connecta la sortida de nou a una de les entrades (Fig. 2(b)),
la porta s'estabilitza amb una sortida de 0. Si es connecta
un 1 logic a I'entrada no retroalimentada S, la porta canvia
la seva sortida a un 1 logic. Si es torna a canviar I'entrada S
a un 0 logic, la sortida continua essent un 1 ldgic. Aquest
dispositiu s’anomena latch set. Igualment es podria fer un
latch reset, que s'estabilitza a un valor de 0 logic.

Els dispositius que s'estabilitzen a un sol estat no s6n
molt utils, excepte en situacions de disseny poc usuals.
Combinant les caracteristiques dels dos latches anteriors,
s’obté el latch set-reset o latch SR.
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Fig. 2 Retroalimentacié en un latch simple.

3.2. Latch dinamic CMOS

Aquest latch simple es pot realitzar de moltes maneres,
pero aqui s’estudiara I'estructura a nivell de transistors del
que esta format per una porta de pas CMOS amb un
inversor a la sortida, tal com es pot observar a la Fig. 3.
Aquest sistema és desaconsellable, excepte quan es
treballa amb senyals elevats de rellotge. El motiu és la falta
d'alimentacié6 de la capacitat d’entrada de l'inversor, que
guarda la dada, ja que una vegada aquesta s’ha
emmagatzemat, pot descarregar-se a través de les unions
pn parasites (efecte leakage) o per I'efecte d'interferéncies

e e

externes.
JCLK JCLK
(&) ()

Fig. 3 Porta de pas CMOS (a) i latch dinamic CMOS (b).

3.3. Latch D

Per solucionar el problema del /latch anterior, es
realimenta el nus Q a partir de la sortida /Q, tal com es veu
a la Fig. 4(a). D'aquesta forma, es restaura el valor del nus
que guarda la dada i es minimitza 'efecte leakage. Aquesta
estructura constitueix el que és conegut com a latch D.

L’estructura de realimentacié es repeteix en gairebé totes
les cel'les de memoria. Les dimensions de l'inversor de
realimentacié han de ser menors que les de l'inversor de
sortida, per contrarestar aixi la propia realimentacié. També
s'han de tenir en compte les dimensions dels transistors de
la porta de pas, per no dificultar la captura d'una nova dada
des de I'entrada.

Els problemes sobre el dimensionament de l'inversor de
realimentacié es poden reduir si es col-loca una segona
porta de pas a la sortida d'aquest inversor, de tal manera
que sincronitzi la realimentacié6 (veure Fig. 4(b)). Es
recomana utilitzar buffers de sortida per evitar efectes
relacionats amb la redistribucié de carrega al nus de sortida

(veure Fig. 4(c)). L'expressié que permet obtenir el valor de
sortida d'aquest dispositiu és la que es mostra a
continuacio.

Q' =DC+CQ (1)

Una altra possible implementacié del latch D és amb
inversors fristate. El seu funcionament és identic a
I'estructura formada per un inversor seguit d’'una porta de
pas, per0 presenten menys capacitats parasites i un
disseny més compacte.

Jicw ‘

—ELK
() J_:u(
—|—fCLK
kg
i
@
ax
()
Jiu(
LCLK —rfcm
e
ax
) =

Fig. 4 Latch D amb realimentacié (a), amb realimentacié
sincronitzada (b) i amb realimentacio sincronitzada i buffers a la
sortida (c).

3.4. Latch SR

Un latch SR disposa d’'una entrada S realimentada a la
sortida, que normalment déna un 1 logic, i d’'una entrada R,
que permet realitzar un reset al dispositiu posant la sortida
a 0 logic. Aixd es pot realitzar facilment mitjangant portes
simples NOR i NAND, que sén facils de realitzar amb
tecnologia CMOS. Una altra forma d'implementar els
latches és amb un senyal d'activacio, que inhibeix les
entrades o les activa segons convingui (veure Fig. 5(c)).

Les expressions que es presenten tot seguit descriuen el
funcionament d’'un latch SR i d'un latch SR amb senyal
d’activacié, respectivament.

0 =5+5R 2)
0 =SC+0OR+CQ 3)
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Fig. 5 Latch SR (a), latch SR (b) i latch SR amb senyal d’activacio
(©).

4. FLIP-FLOPS

Els circuits vistos fins ara no sén adequats per ser usats
en circuits seqliencials sincrons. Quan el senyal d'activacié
esta actiu, les entrades d'excitacié s'envien directament a la
sortida Q. Per aix0, qualsevol canvi a l'entrada d'excitacié
provoca un canvi immediat a la sortida del lafch. Es
resoldra aquest problema amb un senyal de control de
temps anomenat rellotge, que limita els instants en qué
poden canviar els estats dels elements de memoria.

4.1. Flip-flop SR

Una soluci6 al problema d'inestabilitat anterior és utilitzar
dos latches en configuraci6 mestre-esclau (veure Fig. 6).
Els senyals d'activacié dels dos latches sén controlats per
senyals complementaris de rellotge. Quan el senyal CLK
esta a nivell baix, el latch mestre esta actiu i I'esclau en
retencid. Els canvis dels senyals d'excitaci6¢ S i R soén
enviats cap al lafch mestre, mentre que el lafich esclau
ignora qualsevol canvi en les seves entrades.

s <ET am SET
= 3 o S|R|Q]| CLK | Q"
ojojo 0
W o|lo| 1| L] 1] Sensecanvi
® r T[T]0 0
R or a R r - o1 |1 L] O Reset
1100 1
oL 1o 1] L] 1 Set
—ﬁ 1110 X
1111 ] L | X | Nopemes
(a) (b)

Qm

©
Fig. 6 Esquema d’un flip-flop SR (a), taula d’excitacié (b) i
diagrama temporal (c).

Quan el rellotge canvia a nivell alt, els dos latches
intercanvien les seves funcions. Aquesta combinacié de
latches s’anomena flip-flop SR o flip-flop master-slave. Es
vol fer notar que aqui la combinaci6 S=R=1 no esta
permesa.

A partir de la taula d’excitacié (veure Fig. 6(b)), es
dedueix I'equacio caracteristica del flip-flop SR:

Q' =S5+RQ (4)

Si aquest dispositiu s'utilitzés en un circuit sequencial
sincron, no podria haver-hi cap oscil-lacié inestable ja que,
en tot moment, el latch mestre i el latch esclau estarien en
mode de retencid, bloquejant el comportament inestable.

4.2. Flip-flop D

Es pot construir un flip-flop D mitjangant dos lafches D
units en estructura mestre-esclau, tal com es mostra a la
Fig. 7. A la taula d'excitaci6 d’aquesta mateixa figura,
s’aprecia que quan CLK=0, el mestre esta activat, de
manera que la seva entrada passa a l'esclau. En la
transicio de 0 a 1 del CLK, el mestre captura el valor
d'entrada de D i el conserva. Quan CLK=1, l'esclau es
connecta i el valor capturat pel mestre passa a la sortida Q.
En la transici6 de 1 a 0 del CLK, I'esclau captura la dada
del mestre.

El comportament del flip-flop D es pot resumir dient que
Q assumira el valor de D en la transicié ascendent del
rellotge (veure equacié (5)). Aquest procés també es pot
realitzar per la transicié descendent del flip-flop i en aquest
cas es diria que el dispositiu és actiu per flanc de baixada.

Q=D (5)

Mestre Esclau

D SET am SET
D a D el

Emmagatzema 0

- alo olo
= o= oD

€33 &
- =
= == o|e

CLR CLR

Emmagatzema 1

| |

am

. SO | I
(c)

Fig. 7 Esquema d’un flip-flop D (a), taula d’excitacié (b) i diagrama
temporal (c).

4.3. Flip-flop JK
El flip-flop JK opera de la mateixa manera que el flip-flop
SR, tot fent I'assignacié J=S i K=R. No obstant aix0, la
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combinaci6 S=R=1, que al SR no esta permesa, aqui
s'utilitza pel mode d'operacié alternat. L’estat es canvia de
0a1ide1a0 quan J=K=1. A continuacié es presenten
'equacid caracteristica, I'estructura i la taula d’excitacié
d’aquest dispositiu.

Q =KQ+JQ (6)

[w)
o

Sense canvi

Reset

Set

Soala alo oo ol
J e N P
s ol o= o= olp
o o= 2o = ol

I

Alternanca

)
Fig. 8 Esquema d’un flip-flop JK (a) i taula d’excitacié (b).

4.4. Flip-flop T

El flip-flop T déna com a estat futur de sortida el
complementari de I'estat present només quan I'inic senyal
d’excitacié d’entrada (T) és 1. Una configuracié senzilla
d’aquest dispositiu s’obté a partir d'un flip-flop JK, tot
imposant J=K=1 (veure Fig. 9(a) i Fig. 9(b)). Algunes
versions de flip-flop T operen sota el control dels polsos de
rellotge (Fig. 9(c)).

| |

1 SET T SET
— [ — — Tt

Q| Q
of 1
1 0

ok | |

T
T T )
1 Alternanca Retencio

N P
S ol- oo

1 (b)
K K
CLR CLR

Alternanca

B | —

(a) (c)

(e)

Q

U]

Fig. 9 Esquema d’un flip-flop T a partir d'un flip-flop JK (a), taula
d’excitacié (b), flip-flop T operant sota control de rellotge (c), taula
d’excitacié (d), esquema de configuracio de flip-flop T sota control

de rellotge de forma selectiva (e) i diagrama de temps (f).

El funcionament d’aquests dos tipus de flip-flop T ve
descrit per les expressions seglents.

0 =0 (7)
Q =TQ+TQ (8)

Una estructura comuna als circuits logics seqiencials
que compta els polsos en una linia de senyal és el flip-flop
T. Stilitza amb freqléncia per construir moduls
comptadors.

5. ESQUEMA DE TEMPS EN LATCHES| FLIP-FLOPS

5.1. Temps en latches

Per garantir que un valor especific a I'entrada d'excitacié
D determini el valor final del /atch, D no pot variar al voltant
de linstant en qué el senyal d’activacioé passa d'alt a baix.
Es defineixen dos parametres de restriccié de temps per
cada latch, amb la finalitat d’identificar quan ha de
romandre constant I'entrada per tal de garantir el bon
fucionament del dispositiu.

Es defineix temps de configuracié o de set-up del latch
(tsu), com el periode immediatament anterior a la transicio
del senyal d'activacid, durant el qual I'excitaci6é d'entrada ha
de ser estable. Es pot afirmar, doncs, que [Iexcitacio
d'entrada ha de ser configurada almenys un temps ts
abans de la transicié del senyal d'activacié.

D’altra banda, també es defineix el temps de retenci6 o
de hold del latch (t,) com el periode de temps
immediatament posterior a la transicio6 del senyal
d'activacié, durant el qual D no pot canviar. Per tant,
I'entrada d'excitacié ha de romandre constant almenys un
temps t, després de la transicié del senyal d'activacié per
garantir que el latch mantindra el valor correcte.

Aquests parametres es poden veure representats a la
Fig. 10, on s’han utilitzat temps de propagacié nuls per
simplificar el diagrama. S’observen dues violacions de
temps. Un canvi en D durant la transici6 de 0 a 1 massa
proper al pols del rellotge representa una violacié del temps
de set-up, i la sortida del /atch podria no canviar de 0 a 1 tal
com seria d'esperar. D'igual manera, un canvi en D durant
la transicié de 1 a 0 posterior al pols de rellotge, perd molt
proper a aquest, pot provocar un estat impredictible.

A més de les restriccions de temps, molts latches
necessiten un ample de pols minim a l'entrada activa per
poder garantir un canvi correcte d'estat. Aquest ample de
pols minim s’anomena ty. Qualsevol pols d'ample inferior a
tw no provocaria el canvi d'estat desitjat.
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Fig. 10 Representacié del temps de set-up i de hold en un
diagrama de temps per un latch D.

5.2. Temps en flip-flops
El funcionament del temps en un flip-flop SR és semblant
al d'un latch. Les definicions de temps de set-up i de hold
son identiques.
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Fig. 11 Representacié del temps de set-up i de hold en un

diagrama de temps per un flip-flop SR.

Les entrades de S i R del latch mestre han de ser
estables abans de la transicié de rellotge que porta el
mestre al mode de retencié. A la Fig. 11 es pot observar el
diagrama de temps d'un flip-flop SR. Com que les entrades
de configuracié només afecten al latch mestre, es definiran
els temps de set-up i de hold relatius a la transicié
ascendent del senyal de rellotge, que és la transicié de

rellotge en qué canvia el mode del latch mestre. Les
entrades d'excitacio del /atch esclau no es veuen afectades
per les entrades d'excitacié del dispositiu.

A més, el parametre minim per I'ample del pols és
I'ample minim necessari pel funcionament adequat del /atch
mestre, mentre que el parametre maxim per I'ample de pols
és l'ample minim necessari pel latch esclau. La suma
d'aquestes dues amplades de pols determina el periode
minim de qualsevol senyal de rellotge que sera utilitzat pel
flip-flop.

6. CONCLUSIONS

S’han vist els dispositius de memoria latches i flip-flops.
Els primers s'utilitzen principalment en situacions en qué
les dades es capturen des de linies de senyal i es guarden.
El latch SR captura polsos aleatoris a les seves entrades S
i R, atés que a cada pols reestableix el seu estat. Els
latches SR i D amb senyals d'activacié canvien d'estat
només als instants en que el /afch esta habilitat. Per tant,
els latches amb senyals d'activacié poden ser utilitzats per
capturar els senyals que arriben i s'estabilitzen abans del
final d'un pols d'activacio.

Els flip-flops, en canvi, s'utilitzen per dissenys de circuits
sequencials on tots els canvis d'estat han de sincronitzar-se
amb les transicions d'un senyal de rellotge. En la major part
d'aquests circuits s'utilitzen flip-flops JK o D. Els flip-flops
SR s'utilitzen poc, atés que els flip-flops JK proporcionen
els mateixos modes d'operacio i, a més, afegeixen el mode
d'alternanga. Aixi s’elimina el problema que es tenia en el
cas S=R=1. Els flip-flops T s'utilitzen basicament en el
disseny de comptadors.

Per garantir el bon funcionament de latches i flip-flops és
imprescindible respectar els temps de set-up i de hold. El
temps de set-up (hold) és linterval de temps previ
(posterior) a la transicié del senyal d’activacié durant el qual
lentrada ha de romandre constant. A més, aquests
dispositius precisen d’'una amplada minima del pols per
assegurar un estat futur correcte.
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A4. Estructures avancades: logica autotemporitzada.

Abstract—Aquest document pretén ser una rapida introduccié als sistemes asincrons. Es compara aquesta estructura
amb els sistemes classics amb rellotge i es veuen els seus principals avantatges, aixi com els problemes que apareixen en
implementar-la. Finalment, es veuen les possibles aplicacions de la logica asincrona en sistemes on, a priori, pugui produir

millors resultats.

Index Terms—L 0gica sincrona, ldgica asincrona, rellotge, glitch, atzar, diagrama de Karnaugh, exclusié matua, xarxa de
Petri, dual-rail signaling, transition signaling, LEDR, current-sensing completion detection.

1. INTRODUCCIO

La majoria de dissenys logics actuals es basen en dos
punts fonamentals: tots els senyals sén binaris i el temps és
discret. El primer punt permet la utilitzacié de la logica de
Boole sense cap mena de restricci6. El segon, en canvi,
implica que tots els fendmens sén transitoris. Aixi doncs, es
poden menysprear els canvis d’estat indesitjats i les
realimentacions, ja que el sistema s’espera que el senyal
sigui correcte per tal d’avaluar-lo.

2. DISSENY

En la logica asincrona, les entrades del sistema soén
constantment avaluades per obtenir un resultat, de forma
que son sempre importants. D’altra banda, en un sistema
sincron les entrades només tenen sentit al flanc o nivell de
rellotge en qué es realitza I'avaluacio. Aixd implica que
s’han d’evitar els canvis a I'entrada en aquests instants de
temps.

Es defineix glitch com una transicié no final d’'una sortida,
és a dir, el valor que assoleix una variable abans d’arribar
al valor final. Els atzars (hazards), es defineixen com la
possibilitat de tenir un glitch en una entrada. Els atzars sén
un perill donada la naturalesa de continua avaluacié dels
sistemes asincrons, ja que aquests no poden distingir entre
un atzar i dues transicions rapides de les entrades.

Si es restringeixen les entrades a un canvi d’un sol bit
cada vegada i s’assumeix que aquests canvis sén prou
lents com per estabilitzar la sortida del sistema abans de
tornar a canviar, és possible implementar funcions logiques
arbitraries amb ldgica combinacional i sense atzars.

Si es considera la funci6 F=AB+/BC, per exemple, en
una transicié de I'entrada ABC=111 a ABC=101, el primer
terme esdevé fals mentre que el segon esdevé vertader. En
funci6 de les caracteristiques de retard del circuit, les dues
entrades de la porta OR final poden ser momentaneament
falses i produir un 0 momentani a la sortida.

A BC

5 B AND 0 1 f
—] o|o|[1]o]o0
c o 1 [o [T

Fig. 1 Taula de Karnaugh i implementacié de la funci6 amb atzars.

Els atzars es poden entendre facilment analitzant un
diagrama de Karnaugh. Soén aquelles sortides que
presenten un mateix valor, perd que provenen de termes
diferents. Els atzars que realitzen una sola transici6 invalida
abans d’arribar al seu valor final s’anomenen atzars
estatics. Si la sortida ha de valdre 1 perd presenta una
transicio temporal a 0, es té un atzar estatic 1. En cas
contrari, es té un atzar estatic 0. També existeixen els
atzars dinamics, on el senyal que ha de fer un Unic canvi de
valor en fa tres 0 més abans d’assolir el valor final.

Cal tenir en compte que si es permet una variacié en
més d’'un bit a 'entrada no es poden eliminar els atzars. En
el cas que es vulgui que el sistema pugui canviar més
d’'una de les seves entrades a la vegada, es pot fer una
lectura diferent de la convencional. Si un circuit no veu de
la mateixa manera una transicié en una variable d’entrada
que en una altra i es permet la variacidé de les dues
variables, s’ha de fer el possible perqué el circuit només
vegi un dels canvis, és a dir, s’ha de forgar una exclusié
mutua entre les entrades. Per aconseguir-la s'utilitzen els
anomenats arbitres, que forcen I'exclusid6 mutua entre les
entrades del sistema a nivell funcional. Habitualment, els
circuits d’arbitratge es basen en el circuit d’exclusié mutua
de la Fig. 2. Basicament, aquest bloc és un flip-flop amb un
detector analdgic de metaestabilitat a la sortida.

En aplicar dos canvis a l'entrada al mateix temps,
sempre guanyara una de les dues sortides. D’aixd es
desprén que és indiferent quina de les dues guanyi. Amb
els punts anteriors i aquest sistema d’arbitratge ja es poden
aconseguir circuits sense atzars.
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Fig. 2 Circuit d’exclusié mutua d’entrades.

3. SINTESI

Una vegada es té I'arquitectura del sistema a dissenyar,
cal trobar un métode sistematic pel seu disseny. Hi ha dues
aproximacions. La primera és essencialment una versié de
les maquines d’estat sincrones i s'Tanomena xarxa de Petri.
La segona aproximacié és un sistema algebraic basat en
els processos sequencials de les comunicacions de Hoare,
que inicialment es van proposar pel disseny concurrent de
Software.

Un element utilitzat sovint en sistemes sincrons és
'anomenat element C. Aquest element té dues entrades i
una sortida. Sempre que les dues entrades son iguals, la
sortida és igual a les entrades, mentre que quan les
entrades son diferents I'element manté el valor anterior.

4. AVANTATGES DE LA LOGICA ASINCRONA

Els circuits asincrons presenten senyals d’entrada
binaris, perd no tenen en compte la condici6 de temps
discret. Per aquest motiu, també se’ls anomena
autotemporitzats. Aquest canvi obre tot un ventall de noves
possibilitats, que es descriuen tot seguit.

4.1. No retard en el senyal de rellotge

Generalment, en un disseny complex sincron el mateix
senyal de rellotge s’ha de transmetre a diferents punts del
circuit, provocant un retard en la transmissio, de manera
que s’acostuma a disminuir la velocitat en funcié del retard
maxim. Donat que els dissenys asincrons no tenen un
rellotge comu, no existeix la possibilitat que aquest arribi
retardat als diferents punts del circuit.

4.2. Menys poténcia

Els circuits sincrons han de carregar i descarregar punts
del circuit que no estan treballant en el processat de la
informacié que interessa en aquell moment. Tot i que un
disseny asincron pot necessitar més commutacions per
resoldre un calcul, aquestes es produiran només en l'area
encarregada del processat que interessa. Per tant, la
poténcia total consumida en un circuit asincron sera menor.

4.3. Limitacions no degudes al pitjor cas
Els circuits sincrons han d’esperar que el cami més lent
hagi acabat abans de tenir en compte el resultat, aixi que la

seva velocitat esta limitada pel pitjor cas. Molts circuits
asincrons, en canvi, poden detectar quan s’ha realitzat
I'operacio, de manera que la velocitat no esta limitada pel
pitjor cas sin6 per un cas intermig.

4.4. Optimitzacio temporal global

En sistemes sincrons, el rellotge i la capacitat del
sistema estan limitats pel cami més critic, aixi que moltes
parts del circuit s’han d’optimitzar al maxim per tal d’obtenir
el rellotge més rapid possible. Els sistemes asincrons
funcionen a la velocitat del cami que s’esta processant, de
manera que les parts poc utilitzades poden deixar-se sense
optimitzar, sense que aixd comporti una baixada
considerable en el rendiment del conjunt.

4.5. Migracio tecnologica

Els circuits integrats poden ser implementats en diferents
tecnologies al llarg del seu cicle de vida. A causa de la
limitacié del cami més critic, la millora del rendiment d’'un
sistema sincron esta lligada a la millora de tots i cadascun
dels components en la nova tecnologia. En sistemes
asincrons, en canvi, millorant només el cami més utilitzat
es millora el rendiment mitja del conjunt. A més, les parts
amb diferents retards es poden intercanviar sense que aixo
afecti les altres estructures, ja que la majoria de circuits
dissenyats mitjangant ldgica asincrona detecta el final de
les operacions.

4.6. Adaptacio automatica a limitacions fisiques

El retard en un circuit pot variar segons els parametres
constructius, tensié6 d’alimentaci6 o temperatura. Els
sistemes sincrons han de tenir en compte que funcionen en
la pitjor combinacié d’aquestes condicions i utilitzar un
rellotge d’acord amb aquest fet. En canvi, la majoria de
circuits asincrons detecten el final de les operacions, de
manera que sempre funcionaran al maxim de les seves
possibilitats temporals.

4.7. Exclusié mutua i monitoritzacié d’entrades

Els elements que han de mantenir exclusi6 mutua per
senyals independents, aixi com la sincronitzacié entre les
entrades i el rellotge, estan subjectes a metaestabilitat. Un
estat metaestable és un estat inestable en equilibri. Donat
que els circuits sincrons necessiten acabar I'operacié en un
temps determinat, I'exclusi6 mutua pot fallar en alguns
sistemes. Els sistemes asincrons, en canvi, poden esperar
el temps que faci falta per acabar 'operacié permetent una
exclusié mutua segura.

5. INCONVENIENTS DE LA LOGICA ASINCRONA

Amb tots aquests avantages, un es pregunta el perque
del predomini de la Iogica sincrona. El motiu és degut a que
els sistemes asincrons  presenten una  seérie
d’inconvenients, dels quals se’'n destaca la dificultat de ser
dissenyats seguint un métode sistematic i automatic. En un
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sistema sincron, el dissenyador només ha de definir els
estats combinacionals necessaris i implementar-los,
escollint un rellotge suficientment lent perqué funcioni
correctament, mentre que en sistemes asincrons s’ha de
tenir en compte el funcionament dinamic del circuit i evitar
la introduccié de canvis d'estat indesitjats durant les
operacions.

Desafortunadament, els sistemes asincrons no poden
utilitzar eines CAD. Molts métodes de disseny asincron
permeten només manipulacions algebraiques a partir de les
lleis de Morgan i de les propietats commutativa i
associativa.

Finalment, tot i que sembla que els sistemes asincrons
han de permetre un millor rendiment, no és evident que
siguin més rapids, ja que necessiten temps extra degut a la
monitoritzacié dels senyals propis, incrementant aixi el
temps de retard mitja.

6. DETECCIO DEL FINAL DE L’OPERACIO

Com es pot desprendre de comentaris anteriors, en un
sistema asincron és fonamental assolir un métode eficient i
rapid per la deteccié de la fi d’avaluacié de la part en
funcionament, per tal de poder passar a la segient etapa.

Una metodologia molt utilitzada en aquesta part del
disseny és la que s’anomena de doble via (dual-rail
signaling), on cada variable logica es codifica utilitzant dues
linies de senyal que s’anomenen parell de codificacié. Els
sistemes de doble via utilitzen tres estats logics: 0, 1 i
invalid. El protocol d’aquests sistemes obliga a la variable a
passar a l'estat invalid després de tenir un 0 o un 1.
D’aquesta manera s’introdueix un temps d’espera entre els
valors correctes de les variables, permetent aixi la deteccio
de la finalitzacié d’'una operacié.

En altres sistemes s'introdueix una variable de control
per poder realitzar un reset o una precarrega de totes les
portes abans d’acceptar la segilient dada com a valida.
Aquest tipus de logica amb precarrega permet reduir el
retard introduit entre dues dades valides.

Un altre métode és la utilitzacié de la senyalitzacié de
transicions (transition signaling), que s'implementa de
forma que un canvi en la linia x (i=0, 1) d'un parell de
codificacid, s’interpreta com una nova dada de valor i.
Aquest métode elimina la necessitat d’espais d’espera
entre dades valides. Desafortunadament, és molt dificil
d’implementar.

Un sistema amb una implementacié menys complicada
que l'anterior és la codificacié per nivell de dues fases i
doble via (LEDR). Es un sistema de doble via amb dues
fases possibles: parell o senar. Cada dada ha de tenir la
fase oposada a la dada anterior. Aquest métode permet
evitar els temps d’espera entre senyals.

Tots els metodes anteriors requereixen una
implementacié amb un cost en area de silici considerable, a
més de necessitar una logica molt robusta per tal de tenir
un funcionament correcte. El circuit de deteccié augmenta

de mida amb el nombre de variables de sortida. Aquestes
limitacions han restringit el nombre d’aplicacions comercials
que utilitzen logica asincrona.

Una altra alternativa molt més eficient és la que
s’anomena deteccié per monitoritzacié de corrent o current-
sensing completion detection (CSCD), que és aplicable a
circuits CMOS  autotemporitzats. Aquest  sistema
monitoritza constantment el corrent que es consumeix, de
manera que es pot arribar a detectar la finalitzacié d’'una
operacio si es té suficientment caracteritzat el consum del
sistema. Aixi, s’aconsegueix una implementacié que utilitza
una sola linia de codificacié de fi per cada variable, com en
sistemes sincrons. Els blocs d’aquesta alternativa no han
de ser tan robustos com els esmentats en altres sistemes,
de manera que acostumen a tenir la meitat de linies i
transistors que un bloc de doble via.

7. APLICACIONS

Actualment, la industria dels semiconductors té molt
present els circuits asincrons com una tecnologia a utilitzar.
En general, aquests circuits s’han utilitzat només com a
subcircuits o periferics de controladors. Els exemples més
habituals s6n comptadors, temporitzadors, circuits
d’arbitratge, controladors d’interrupcions, fifos, controladors
de bus i circuits d’interface.

Durant les Ultimes décades, s’han realitzat esforgos
considerables per aconseguir la produccié de sistemes i
circuits VLSI asincrons. Els primers circuits comercials
totalment asincrons van aparéixer a finals dels anys 90. Un
sistema asincron pot ser utilitizat en aplicacions on es
requereixi alta velocitat, baixa poténcia, poc soroll i poca
radiaci6 electromagnética.

En un disseny asincron, la seglent operacié pot
comencgar immediatament després d’acabar I'anterior, ja
que no s’ha desperar la ftransici6 del rellotge. Aixd
comporta que els circuits asincrons siguin potencialment
més rapids, pero, com ja s’ha dit, el retard produit degut a
la detecci6 de finalitzaci6é del circuit 'acostuma a fer més
lent. En el cas d'un sumador de N bits amb carry, per
exemple, amb la logica convencional es té un retard
log2N(4). En canvi, si aquest mateix sumador s'implementa
mitjangant la logica asincrona el retard és molt menor. En
circuits en els quals el cami o la longitud del cami depenen
de les dades, els circuits asincrons poden arribar a millorar
els circuits convencionals.

Pel que fa a la baixa poténcia, els circuits asincrons
nomeés consumeixen quan estan realitzant un calcul i no
necessiten la constant aportacié d’energia per generar el
rellotge.

En el camp del soroll i I'emissié electromagnetica, si
s’estudia I'espectre electromagnetic radiat per un sistema
sincron, es comprova que conté un conjunt de freqliiéncies
multiples de la freqliencia de treball i, per tant, es té una
certa potéencia de soroll. En canvi, en analitzar I'espectre
electromagnetic radiat per una implementacié del mateix
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sistema basada en logica asincrona, s’obté una potéencia de
soroll molt més baixa.

Per aquests motius aqui esmentats, s’han realitzat
dissenys complets de cirucits asincrons que poden millorar
o almenys competir amb les caracteristiques dels
predecessors sincrons (Fig. 3 i Fig. 4).
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Fig. 3 Disseny asincron integrat en un circuit. Dissenyat per
University of Cambridge.

Fig. 4 Disseny asincron integrat en un circuit de comunicacions
(DRACO). Dissenyat per University of Manchester.

8. CONCLUSIONS

En resum, doncs, sembla evident que si la tecnologia
asincrona no s’ha utilitzat més és degut a la complexitat del
seu disseny, verificacié i implementacié6 automatica. Els
coneixements actuals sobre el funcionament i les
limitacions dels sistemes sincrons estan impulsant, pero, el
desenvolupament de solucions alternatives com poden ser
els circuits asincrons.

D’altra banda, les noves tecnologies, barrejant senyals
de diferent naturalesa i buscant sempre el menor consum,
fan de la logica asincrona una soluci6 ideal per ser
utilitzada en futures aplicacions. Tot i aix0, cal tenir present
que encara falta molt desenvolupament i recerca sobre els
sistemes d'implementaci6 de sistemes asincrons, per
arribar a fer aplicacions comercialment competitives i que
puguin millorar els sistemes sincrons, ja que de moment
només s’'acosten a les seves prestacions i introdueixen
molta complexitat en el disseny.

Paral-lelament a I'evolucié del disseny, s’ha d’'impulsar el
desenvolupament de les eines d’automatitzacié i disseny
del tipus CAD per poder aproximar-se als sistemes
convencionals.
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A5. Disseny de subsistemes digitals: sumadors.

Abstract—En aquest text es fara una introduccié als subsistemes digitals, desenvolupant el tema dels sumadors. Es
podra observar el disseny d'una série de sumadors i com petites modificacions d'aquests serveixen per realitzar millores,

sobretot pel que fa a la velocitat de propagacio de la suma.

Index Terms—Optimitzacid, full-adder o sumador complet, carry, lbgica CMOS, sumador simétric, logica dinamica,
generador de carry Manchester, segmentacio, carry-bypass, seleccio lineal, seleccié per arrel quadrada, calcul anticipat.

1. INTRODUCCIO

Normalment, un dissenyador compta amb una llibreria de
cel-les amb blocs relativament complexos que ja han estat
dissenyats, provats i optimitzats amb anterioritat per tal
d'alleujar el seu treball. D’aquesta manera, el dissenyador
ja pot integrar-los al seu disseny amb total seguretat. Un
exemple d'aquests blocs son els sumadors.

La velocitat dels sumadors és el tema principal que s’ha
d’optimitzar, ja que la majoria de les vegades, posteriors
operacions que es vulguin realitzar vindran influenciades
pel retard que s’introdueixi en l'operacié de sumar dos
nombres. Per exemple, si es desitja realitzar I'operacio:

_a+b
2

Q)

Primer s’ha de realitzar la suma dels termes a i b. Com
que s’esta treballant en binari, després cal desplagar tots
els bits a la dreta per fer la divisid entre dos, operacidé que
no es pot efectuar si no sha finalitzat la suma. Si el
sumador comporta un retard elevat, tota I'operacié acumula
un gran retard. Per tot aixd és essencial millorar la seva
velocitat.

Optimitzacions tipiques d'un sumador sén reescriure les
equacions Booleanes per obtenir un circuit més rapid, ja
que en simplificar una funcié, per exemple, es pot arribar a
reduir el nombre de transistors en série i aixi escurgar el
cami de carrega. Aix0 es té esquematitzat a la Fig. 1, on la
carrega superior és més rapida que la inferior en tenir
menys termes RC en série. El cas de la descarrega és
analeg al de la carrega.

R R

c l c l Claad l
! !

Fig. 1 Optimitzacié d’'un sumador.

A continuacié es descriura el funcionament del sumador
binari basic i alguns exemples de les millores que
s’aconsegueixen introduint petits canvis a aquest.

2. SUMADOR BINARI BASIC

Es parteix de la base, és a dir, del full-adder o sumador
complet d'un bit.
A

B )
Cin D SUMA

Co

Fig. 2 Sumador complet d’un bit.

Mitjangant les equacions (2) i (3), s’obté el resultat de la
suma (S) i el valor del carry (Co).
S=A®@B®C, (2)
C,=AB+BC, +AC, (3)
Es tenen entrades pels dos bits i pel carry d'entrada, que

poden estar connectats a un altre sumador complet d'un bit
i aixi poder fer la suma de nombres de n bits.

Ay By A By A, By

CO_| pp [Co0 | pa [Codl gy [CO2) pp [ CO3

Sa 3, 5, 5

Ay By

Fig. 3 Sumador complet de quatre bits.
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Cada bloc FA de la Fig. 3 correspon a un sumador
complet d'un bit com el descrit a la Fig. 2. En una
configuracié de n bits, es pot donar el cas de tenir un carry
generat pel bit menys significatiu i que aquest hagi de ser
arrossegat pels n sumadors d'un bit fins al bit més
significatiu, és a dir, que hagi de recérrer tot el cami.
Aquest retard és proporcional al nombre de bits i és
aproximadament:

=n-e,, +t

tsulnadl)r carry suma (4)

on teary €s el temps que triga el senyal en propagar-se des
de Cin a Gy i tsuma €s el que es triga en sumar el bit A al B.

3. DISSENY EN LOGICA CMOS

Simplificant les equacions (2) i (3) s’obtenen les
equacions (5) i (6), a partir de les quals es pot implementar
un sumador complet d’'un bit en Idgica CMOS, tal com es
mostra a la Fig. 4. Aqui s’han utilitzat inversors per no
obtenir les funcions S i C, negades, ja que la logica CMOS
és negada.

C,=AB+BC, +AC, (5)
S=ABC +Co-(A+B+C) (6)
Wld

el Cp, _u| A ““I
e A_
] Lo — -2 Vel
* e H%s
I [ Hv
. o
‘I : o A._l ;_El
G z

Fig. 4 Disseny que utilitza 28 transistors.

En aquest disseny es requereixen 28 transistors i
s'ocupa forga area. D’altra banda, donat que es
requereixen tres pMOS i dos nMOS en série per avaluar la
funcié X, i dues etapes inversores per bit pel circuit de
generacié de carry, existeixen un bon nombre de capacitats
parasites que comporten un retard considerable en la
propagacié de X. Finalment, la capacitat de carrega del C,
és gran ja que esta formada per dues capacitats de difusio i
sis de porta que s’han de sumar a la de wire, que encara
que és tedricament menyspreable, existeix i pot influenciar.

En relaci6 al que s’ha descrit anteriorment, es té una
primera millora fent Us simplement de les propietats dels
sumadors. La de la inversio, per exemple, que diu que
invertint les entrades es tindran invertides les sortides. Aix0
permet eliminar linversor en la propagacié del carry,
disminuint el retard i augmentant la velocitat, perd obligant
a alternar diferents cel-les per cada cicle de propagacio,
cosa que és més incomode que utilitzar sempre les
mateixes cel-les.

Si se suprimeixen els inversors, quan s’obté el resultat
del primer bloc FA de 'exemple de la Fig. 3, aquest es fara
amb el C, negat i, per tant, s’haura d'usar un FA amb les
entrades negades a continuaci6 per propagar correctament
el valor del carry. Es per aixd que es necessitara alternar
aquestes dues configuracions per eliminar un inversor de
cada etapa i aconseguir que el funcionament a nivell ldgic
sigui el correcte.

’T 1 ‘Bi-'l ’I i fi
C ij-1 Co -1 C aj
FA FA
5 i-1 Si

Fig. 5 Sumador de dos bits.

A la Fig. 5 es mostra com seria un sumador de dos bits.
Pel cas de quatre bits, només caldria connectar en cascada
els dos bits segulents.

Una altra millora bastant atil és definir S i G, com
funcions d'alguns senyals intermitjos, com poden ser G
(generar), D (esborrar) o P (propagar). G=1 (D=1), per
exemple, indica que es generara un bit de carry. D’altra
banda, quan P=1 es garanteix que es propagara un bit de
carry cap al segiient bloc. Es poden deduir les expressions
de G, D i P de la taula de la veritat d'un full-adder.

A|B|G|[S| G
00|00 0
ojo |1 ]1 0
0O|1]0]|1 0
0O|1]1]0 1
1/]0[0 1 0
1]0[1]0 1
1]1]0]0 1
1117111 1

Taula 1 Taula de la veritat d'un full-adder.

G=AB (7)
D=A-B 8)
P=A+B )

85



I llavors, S i C, es poden escriure com:

C,(G.,P)=G+P-C,
S(G,P)=P@®C,

A continuacid, es presenta 'anomenat sumador simétric
o de mirall. La primera etapa déna com a resultat /C,. Quan
P=0 (no es propaga), A i B han de ser zero. Llavors G=0 i
no es genera carry. Mirant la Fig. 6 es veu que es té un
cami de carrega, és a dir, /Co sera igual a 1 i, per tant, no
es tindra carry de sortida. En canvi, quan P=1 la capacitat
de carrega que hi ha en /Cy s'ha de descarregar per tenir
un 0, que pel carry de sortida sera un 1. Es tenen tres
possibilitats:

» A=B=1. Aixd implica una descarrega (carry de sortida a
1), sigui quin sigui el valor de Ci,. Es verifica el que s’ha
descrit a I'eq. (6).

» A=0, B=1. En aquest cas es té una descarrega quan
Cin=1. Si Cin=0, el carry de sortida és zero. Per tant, es
comprova que si P=1, al carry de sortida es té el valor que
hi ha al carry d'entrada.

* B=1, A=0. Aquest cas és analeg a I'anterior.

Wdd

=

A Cin—]

b
}’_E‘ % —“{
o

ﬂ - A 4

Fig. 6 Sumador simétric o de mirall.

Aixi doncs, s'obté un disseny que presenta un seguit
d’avantatges, dels quals es destaca el reduit espai que
ocupa, ja que s’ha disminuit el nombre de transistors. Com
a consequéncia de tenir menys transistors, també es
tindran menys capacitats de difusié, cosa que comporta
una minimitzacié de la capacitat de carrega al node del
carry de sortida. A més, donat que en aquest darrer punt es
tindran dos pMOS en série com a maxim, s’aconsegueix
que tot el disseny sigui més rapid.

4. DISSENY EN LOGICA DINAMICA

Els circuits descrits anteriorment poden ser implementats
també en estils de logica dinamica, com poden ser la logica
NP o la dominé.

Es mostra un exemple d'un sumador basat en logica NP
a la Fig. 7. Quan la zona marcada en gris estigui avaluant,

realitzara la propagacié de dos bits de carry. Si es compara
la Fig. 7 amb la Fig. 6, es veu que el bloc de propagacié de
cada carry no deixa de ser un bloc pMOS o nMOS, pero
sense el seu complementari nMOS o pMOS,
respectivament. Aquests blocs complementaris sén
substituits per transistors controlats pel rellotge, col-locats
de manera que tinguin lloc les fases de precarrega i
avaluaci6. El funcionament del circuit és el que es descriu a
continuacio.

Si el rellotge esta a nivell baix, es realitza una
descarrega del node Ciz a 0 (etapa de precarrega) i el node
/Cit efectua una precarrega a 1. Quan el rellotge passi a un
nivell alt, els dos blocs realitzaran I'avaluacio, ja que els
pMOS que pertanyen al bloc del node Ci; deixaran passar
el corrent i permetran tenir aquest node a 1 o0 0 segons el
que es tingui a les entrades. Al bloc de /Ci1, els nMOS del
rellotge deixaran passar el corrent i avaluaran, si s’escau, la
descarrega.

e

By

e

¢

v

Fig. 7 Sumador basat en logica NP.

A partir del muntatge anterior i tenint en compte les
equacions (7) i (9), es mostra la Taula 2 per tal de veure
I'evolucio dels nodes durant 'avaluacié.

Ac | Bk Cix1 Gk | Pc | Cox=Cix | /Cix
0 0 X 0 0 0 1
0 1 0 0 1 0 1
0 1 1 0 1 1 0
1 0 0 0 1 0 1
1 0 1 0 1 1 0
1 1 X 1 1 1 0

Taula 2 Taula de la veritat d'un sumador basat en logica NP.

En definitiva, pel fet d'utilitzar un rellotge s’ha aconseguit
l'estalvi d’'un bloc pMOS o nMOS i, per tant, una reducci6é
de les capacitats parasites i una major velocitat de
propagacio.

D’altra banda, la ldgica dinamica també permet realitzar
diagrames alternatius de disseny que en logica estatica s6n
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molt complicats. Un exemple seria el bloc generador de
carry Manchester, que utilitza una série de transistors de
pas en cascada pel calcul del carry. El seu funcionament és
el que es descriu tot seguit.

Els senyals de propagacié (P) i generaci6 (G) del carry
controlen els transistors de pas, com es pot observar a la
Fig. 8. Llavors, el rellotge a nivell baix precarrega tots els
nodes a Vpp i el rellotge a nivell alt, avalua. Durant la
precarrega posa M a Vpp, és a dir, posa el carry de sortida
de I'Ultim bit a zero (hi ha un inversor). Perd quan el rellotge
passa a 1, el cami de descarrega queda obert. Els nodes
Mk es poden descarregar en funcié del valor de Gg.1.

Yoo
I —,——— .
Fo Py Fa P Py
b I 7 Mprp M 77 Ma T DO_CM
|o—| GD —|E| G1 —|E| Gz —|E| Gg —|E| Gﬁ‘l—lj

Fig. 8 Bloc generador de carry Manchester de cinc bits.

Com a exemple, s’explicara el cas en que es vol
propagar Cio=1 a la sortida Cis=1. Com que es vol avaluar,
s’estara en ¢=1. A més, Px=1 perqué els transistors de pas
juntament amb Cij,=1 deixin passar el zero, ja que pel
primer transistor es descarreguen tots els nodes
precarregats a Vpp. Aquest ultim pas implica que el corrent
que es té a cada node no sera el mateix, ja que tots els
nodes es descarreguen per un sol transistor.
IMo >|M1>|M2>|M3>|M4 (12)

Per aquesta relacié, si es trien transistors amb
dimensions que variin progressivament en funcié de si han
de suportar major o menor corrent, es tindra una millora en
quant a la velocitat del circuit. Pel node que suporti un
major corrent, el transistor de pas tindra unes dimensions
majors que per un altre que suporti un corrent menor. Aixo
també és correcte pels transistors que fan la descarrega i
estan connectats a les funcions P i G. S'aconsegueix una
millora en el temps de retard per cada bit.

El retard d'aquest pitjor cas de propagacié el marcara un
circuit com el de la Fig. 9.

MS SORTIDA

TTTTIT l

Fig. 9 Circuit que representa el retard pel pitjor cas de propagacio.

A Teq. (13) es té que G; és la capacitat entre cada node i

terra. R;, en canvi, és la suma de resisténcies entre aquest
node intermig i el node pel qual es descarreguen totes les
capacitats. Si s’analitza I'eq. (14), es veu que R1 es repeteix
fins a sis vegades. Per tant, minimitzant aquesta contribucié
fent el primer transistor més ample (com més ample, menys
resisténcia presenta ja que Re<1/W), i aixi successivament
per tots, s'aconseguira minimitzar el temps de propagacio i,
per tant, es tindra un bloc més rapid. S’ha de tenir en
compte que pot passar que es redueixi molt el retard perd
que l'area augmenti massa i el cost sigui excessiu. S'ha de
prendre un terme mig, en funci6 del cost.

(13)

N
pmpagauo Z C (;Rjj
C-R+C,-(R+R)+C,-(R+R, +R,)+
L ropagacic & C, ’(Rl +R,+ R, + R4)+ C-(R+R+R +
R,+R)+C, (R +R, +R,+R,+R,+R,)

(14)

5. SUMADORS DE SEGMENTACIO

Un altre tipus d'implementaci6 de sumadors és el que
utilitza la segmentaci6. La segmentacié consisteix en
utilitzar recursos del circuit que queden inactius durant un
cert espai de temps, degut a que estan actuant altres parts.

A la Fig. 11 es mostra un exemple d'un sumador de
segmentacié. En aquest, el bloc de carry del bit i efectua
una precarrega quan el rellotge esta a nivell baix. En canvi,
quan el rellotge es troba a nivell alt, és el bloc de carry del
bit i+1 el que efectuara una precarrega. Mentre un fa una
precarrega, laltre avalua, i viceversa. Aix0 és la
segmentacio.

Fig. 11 Sumador de segmentacio.

Es té una série de ftransistors marcats en gris que
deixaran passar el carry i de la suma quan el rellotge es
trobi a nivell alt. En canvi, quan el rellotge esta a nivell baix,
deixara propagar el carry i+1, ja que en aquest moment
s’estara avaluant. Aquests blocs fan que el resultat es
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propagui només quan el bloc que els precedeix esta
avaluant, és a dir, fins que no es té un cicle complet, no es
propaga tota la informacié. Aixi es déna temps perqué els
blocs i i i+1 efectuin la seva etapa corresponent
d'avaluacié. En canvi, si no s'utilitza la técnica de la
segmentacié, per obtenir el carry i, i+1 i la suma, es
necessitarien dos cicles de rellotge, un per obtenir el valor
de la suma i el carry i un altre cicle per obtenir el del carry
i+1.

Aixi doncs, en N cicles es tindra el resultat correcte de
tots els carrys. Un carry necessita del bit anterior per tenir
un valor correcte. Per tant, en cada cicle de rellotge s'anira
progressant un bit. A la Fig. 12 es té un resum del seu
funcionament.

carry senar avalua  carry parell avalua | carry senar avalua | carry parell avalua
carry parell carry senar precarrega carey parel  carry senar precarrega
precarreds precarreda
II': 1
(I;:{]
¥ 4 rd rd

prirmer carry propagat SEeQon carry propagat
amb valar correcte amb valar correcte

Fig.12 Funcionament d’'un sumador de segmentacio.

6. ALTRES CONFIGURACIONS LOGIQUES

Els sumadors que s’han vist fins ara sén Unicament
practics per paraules de longitud curta, ja que en el cas
d'un processador que realitzi operacions amb paraules d'un
gran nombre de bits, el retard en realitzar la suma pot ser
massa gran. A continuacié es mostren alguns exemples de
configuracions que disminueixen aquest retard.

6.1. Sumador carry-bypass

Perqué un bit es propagui des del principi fins al final ha
de passar que Px=1. Per tant, es pot definir una funcié BP=
Po-P1-...-Px.1-Pk, que en aquest cas concret sera 1.

Aixi, si es pensa en l'exemple de la Fig. 8, es pot seguir
un cami alternatiu entre el primer carry d'entrada i I'Gltim de
sortida mitjangant un transistor de pas nMOS controlat per
la funcié BP (veure Fig.13).

Po P, Py 3 EP
1 I 1 .
_ e TL I_T_-:—I_._[:;,OL o3
1] l::'I Gz Gj
J__'_I.
EP

Fig. 13 Sumador carry-bypass.

El retard d'un sumador de n-bits consta de tsewp 0 temps
per crear els senyals de generacio, tcary O retard d'un bit,

tbypass O retard en la propagacié pel cami alternatiu i tsuma ©
temps en generar la suma.

n

tp = tsetup +m- tcan)' +H—-
m

lj ’ tb)‘pasx + tsuma (1 5)

S’ha suposat que el sumador total s'ha dividit en (n/m)
etapes de bypass d'igual longitud i que cadascuna conté m
bits, on n és el nombre total de bits. Tot seguit, es descriu
un exemple.

Es vol fer la suma de 16 bits de 4 en 4 bits. Per tant, es
té n/m=4. Llavors, es té el temps de generar P i G,
propagar els m bits de carry de cada bloc i generar la
suma. També cal tenir en compte que es perdra temps en
camins alternatius (tres en aquest cas). A la Fig. 14 es té
una comparacioé del temps de retard entre un sumador com
el dels apartats anteriors i I'explicat ara mateix.

,.--""sumadnr sense hypass

sumador bypass

n
Fig. 14 Comparaci6 entre un sumador amb i sense bypass.

Com es pot observar, per paraules de pocs bits (entre 4 i
8) el sumador sense bypass és més rapid, perd quan el
nombre de bits es fa molt gran la diferéncia és abismal.

6.2. Sumador de seleccio lineal de carry

En una configuraci6 habitual, cada full-adder ha
d'esperar que entri el carry per generar el seu. Una forma
d'evitar que s’hagi d’'esperar és anticipar les dues
possibilitats i avaluar el resultat que el carry d'entrada sigui
0 o 1. Una vegada que es coneix el valor del carry, se
selecciona el valor correcte mitjangant un multiplexor.

Se suposa que el nombre total de bits és n i que el
nombre de bits per etapa és m. A més, s’ha de suposar el
pitior cas per la propagacié. Aix0 ocorre quan s’han
d'avaluar els quatre multiplexors. El temps de retard ve
donat per I'eq. (16).

n
tb = tsem[) + m- tcarry + (;jtmm + txum (1 6)

L'Gnic temps nou que apareix a I'equacié anterior és el
del multiplexor tmux. S’ha d'afegir que, a nivell de circuit,
cada bloc té dos camins de propagacié de carry (un pel 0 i
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un altre per I'1), i un multiplexor que tria un resultat o altre
en funcié del senyal de seleccié, que vindra donat pel carry
real d'entrada.

6.3. Sumador de seleccid de carry per arrel quadrada

Es parteix del sumador lineal i se li fan algunes
modificacions. Es considera el multiplexor de I'Gltima fase
de la suma. Les entrades d'aquest son els resultats dels
seus dos carrys corresponents i d'un senyal del multiplexor
de l'etapa anterior. Els resultats del carry sén estables un
temps després de la seva arribada al multiplexor. Aixo pot
donar la idea d'equilibrar el retard fent que els blocs, d'una
forma progressiva, vagin afegint bits a cada etapa. Per tant,
si se suposa que hi ha P etapes, que la primera etapa
suma m bits i que en cada etapa s'afegeix un bit:

n:m+(m+1)+...+(m+P—l)=P22+P-(m—;) (17)

Com que normalment m<<n, es té:
P=+2-n

Per comparar aquest retard amb el del sumador amb
seleccié de carry lineal, només cal relacionar /2., amb
(n/m). Per n gran, el temps de retard pel sumador amb
seleccié de carry per arrel quadrada creix molt a poc a poc,
mentre que pel lineal ho fa a un ritme major (veure Fig. 15).

-

(18)

arrel guadrada
10 -

= e e | = = 1@ 1o 1D
n
Fig.15 Temps de retard per n majors de 50.

6.4. Sumador de calcul anticipat de carry

Aquest tipus de sumadors ofereixen la possibilitat de
barrejar les propietats dels sumadors de bypass i de
seleccié de carry. La funcié d'un carry de sortida es pot
expressar a partir d’'un terme generador i un de propagador.
Per tant, s’arriba a una expressié com la de I'eq. (17).
Aquesta relacié de recurréncia permet calcular qualsevol bit
de carry a partir dels bits dels nombres a sumar i del carry
inicial.

Coj =G +F,- Coﬂi—l (17)

Aquests blocs generadors de carry s6n només utils per
sumes de 4 bits com a maxim. Aixd és degut al fet que per

generar el carry es necessita una porta OR de i+1
entrades. Aix0 fa que el fan-in sigui massa gran i
disminueix la velocitat del circuit. El fan-out tendeix a
créixer excessivament, cosa que també fa que el circuit
sigui més lent. Tot aix0 és degut al fet que el temps de
retard d'una porta és proporcional a la seva carrega; com
més entrades, més carrega és necessaria. A la Fig. 16 es
té I'esquema d'un bloc generador de carry de 4 bits.

o
H L|Ir Gy
—4 | Gz
— i
G
PO !
G
Y :
Ci nﬁ
L N Cos
_‘5
P,
il I F
2
1 I l_
P
: | :
P
: L 1
v
Fig. 16 Sumador de calcul anticipat de carry.
7. CONCLUSIONS
Existeixen  diferents  estructures que permeten

implementar un sumador binari. El sumador complet o full-
adder constitueix I'estructura basica, a partir de la qual es
realitzen modificacions per tal doptimitzar l'area i la
velocitat de propagacio.

Una de les alternatives consisteix en dissenyar el
sumador mitjangant ldogica CMOS, tot definint la suma i el
carry com funcions d’'uns senyals intermitjos anomenats
generar, esborrar i propagar. Seguint aquest esquema es
pot dissenyar el sumador simétric o de mirall, que presenta
I'avantatge de tenir un reduit nombre de transistors i, per
tant, menys capacitats parasites i més velocitat.

Una segona opcio6 es basa en dissenyar el sumador amb
Iogica NP, que redueix considerablement el nombre de
transistors en substituir blocs sencers per transistors
controlats per un rellotge, de manera que puguin tenir lloc
les fases de precarrega i avaluacié. Mitjancant la logica
dinamica també es pot dissenyar el generador de carry
Manchester, que permet millorar la velocitat del circuit
implementant transistors de diferents dimensions en funcié
de la quantitat de corrent que suportin.

Una altra tecnica per optimitzar el temps de retard en
sumadors binaris és la segmentacid, que es basa en
utilitzar recursos del circuit en situacions en que
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normalment queden inactius. Finalment, existeixen altres  sumador carry-bypass, el sumador de seleccié lineal de
configuracions logiques que disminueixen el retard i carry, el sumador de selecci6 de carry per arrel quadrada i
permeten efectuar sumes de paraules llargues, com sén el el sumador de calcul anticipat de carry.
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A6. Disseny de subsistemes digitals: multiplicadors.

Abstract—L'objectiu d’aquest document és estudiar una de les aplicacions dels sistemes digitals, els multiplicadors.
Concretament, es veura la seva estructura basica, aixi com les diferents técniques que existeixen per tal d’optimitzar la
velocitat d’execucié. Finalment, també es comentaran diversos métodes que permeten la seva implementacio

Index Terms—Multiplicacié binaria, multiplicador, multiplicand, producte parcial, producte entre bits, algoritme de Booth,
arbre de Wallace, esquema de multiplicacié Dadda, digit, subparaula, paraula, full-adder, array, FPGA, LUT.

1. INTRODUCCIO

Una de les aplicacions més importants dels sistemes
digitals és el calcul d’operacions aritmétiques tals com
sumar, restar, multiplicar o dividir. Els circuits que realitzen
aquestes operacions sovint s’utilitzen com a moduls basics
per la implementacié d’operacions i algoritmes de major
complexitat.

Tot i que la multiplicacié digital actualment segueix sent
un tema d’investigacio, les aportacions més importants en
aquest camp es van realitzar a la década dels 60. La major
part dels treballs que es van fer en aquella época
segueixen tenint validesa, ja que la seva utilitat va més
enlla del marc tecnologic en el qual van ser concebuts.

2. MULTIPLICADOR FONAMENTAL

Com a exemple de multiplicador senzill, s’analitzara el
cas d’'una multiplicacié binaria de dos ndmeros de 2 bits.
Per veure com es pot implementar, cal desenvolupar pas a
pas l'operacié de multiplicar.

B Bo
X A Ao
AgB;1 AoBo
A1B; A1Bo
Cs Co oF Co

Fig. 1 Multiplicaci6 binaria de dos nimeros de 2 bits.

La multiplicacié queda descomposta en productes AND
formats pels bits del multiplicador i del multiplicand, en tants
nivells com bits tingui el multiplicador. Per tant, per J bits
del multiplicador i K bits del multiplicand seran necessaries
JxK portes AND i (J-1) sumadors de K bits per tal de
produir un producte de J+K bits. Per tant, una possible
implementacié d’aquest senzill multiplicador sera:

Al
B1 B0
J 0
Al
B1 BO
| |
i
HA HA
C3 c2 c1 co

Fig. 2 Implementacié d’'un multiplicador 2x2.

Aquest senzill exemple és util per definir alguns
conceptes. S’entén per producte parcial el resultat de
multiplicar el multiplicand per un bit del multiplicador, i
s’anomena producte entre bits al producte entre un bit del
multiplicand i un altre bit del multiplicador.

Els dos parametres més importants en el disseny d’'un
multiplicador sén la velocitat d’execucié i I'area ocupada.
Segons les necessitats requerides en cada cas, caldra
arribar a un compromis entre aquests dos factors. Per tal
de maximitzar la velocitat existeixen tres metodologies de
disseny, que s’analitzaran a continuacié.

2.1. Accelerar la formacié de productes parcials

La primera opci6 condueix a un array de portes AND que
realitza els n productes parcials de forma simultania.
Aquesta idea de disseny va ser la que es va implementar
en els primers circuits multiplicadors. Es el cas del
multiplicador de ripple-carry, 'esquema del qual és el
seglent.
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Fig. 3 Multiplicador de ripple-carry.

2.2. Reduir el nimero de productes parcials

Aquesta alternativa de disseny consisteix en recodificar
un dels operands per reduir el numero de productes
parcials. El problema de la recodificacié va ser abordat per
Booth l'any 1951 i en lactualitat s'utilitza una variacié
d’aquell algoritme modificat, anomenat MBA (Modified
Booth Algorithm). L'operand que es recodifica es divideix
en grups de 3, 4 0 més bits solapats entre si en un bit i que
es converteixen, segons una taula de veritat, a digits amb
signe que indiquen les transformacions a realitzar sobre
laltre operand. La suma de les successives
transformacions sobre el segon operand déna el producte.
L’algoritme anterior també és valid per operands codificats
en complement a dos.

Tot i que és possible utilitzar grups d’'un major nimero de
bits, és preferible recodificar I'operand dividint-lo en grups
de tres bits ja que aixi els digits recodificats depenen tan
sols d’'un petit grup de bits de I'operand que es recodifica. A
més, en aquesta situacio les transformacions a realitzar
sobre laltre operand sén molt més simples (desplagar,
complementar, etc).

L’algoritme de Booth presenta com a contrapartida un
augment de la longitud dels productes parcials a sumar i
una perdua de regularitat.

2.3. Accelerar la suma de productes parcials

La tercera alternativa per augmentar la velocitat dels
multiplicadors consisteix en accelerar la suma dels
productes parcials. L’esquema més utilitzat per aconseguir-
ho és l'arbre de Wallace, format per un conjunt de full-
adders (també anomenats sumadors carry-save o CSA), on
el retard de la suma és proporcional al logaritme del
ndamero de sumands. Linconvenient principal d’aquesta
estructura és la seva poca regularitat. L'esquema d’un

arbre de Wallace amb sis operands és el que es mostra a
continuacio.

X wd w5 =B
* + ¢ + ¥+ ¥

CSA CSA

— 1 |

CSA,

3% 4

CSA
v ¥
C 5
Fig. 4 Arbre de Wallace.

1 %2 x3

Una altra manera d’accelerar la suma de productes
parcials  s’aconsegueix  mitjangant I'esquema de
multiplicaci6 de Dadda. La idea és utilitzar comptadors
paral-lels per tal d’obtenir la suma dels bits que formen les
columnes de la matriu de productes parcials. Es recorda
que un comptador paral-lel és un circuit combinacional la
sortida del qual és el numero d’'uns que hi ha a la seva
entrada.

La diferéncia entre els procediments de Wallace i Dadda
és que mentre el primer es fixa en les linies de la matriu de
productes parcials, el segon métode es fixa en les seves
columnes.

3. CLASSIFICACIO DE MULTIPLICADORS

3.1. Segons l'estructura de paraula dels operands

Per estructura de paraula dels operands s’entén la
distribucio espai-temps dels bits que formen el multiplicand
i el multiplicador. Segons com es combinin el paral-lelisme
espacial amb el paral-lelisme temporal (pipelining),
s’aconseguiran diferents distribucions i, per tant, diferents
estructures de paraula. S’anomenara digit el grup de bits
que es transmeten al mateix temps pels diferents fils del
subsistema multiplicador; diferents digits es transmetran
'un a continuacié de l'altre pel mateix grup de fils. Una
subparaula és senzillament un grup de digits. Diferents
subparaules estan separades en l'espai (es troben en
diferents grups de fils) i en el temps (apareixen en intervals
de temps no superposats entre ells).

D’aquesta manera, I'estructura d’'una paraula de n bits
queda determinada per tres parametres: nimero de bits per
digit (b), numero de digits per subparaula (d) i nUmero de
subparaules per paraula (s). El producte d’aquests tres
parametres proporciona el niumero de bits de la paraula. Si
ara s’agrupen els tres parametres anteriors en un vector
<b,d,s> i es representa en un sistema de coordenades
logaritmic, la constel-lacié de possibles estructures estara
sobre un triangle equilater. A la Fig. 5 es té una
representacio per una paraula de 8 bits.
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Fig. 5 Constel-laci6 d’estructures per una paraula de 8 bits.

S’ha de tenir en compte que b i s fan referéncia a la
dimensi6é espacial del multiplicador i d a la dimensié
temporal. El producte b-s és igual al numero total de fils
necessaris per la paraula.

Una paraula de 8 bits pot acomodar-se en 8 fils i
processar-se en un Uunic cicle de rellotge. La seva
estructura seria doncs <8,1,1>. Aquesta no és I'Unica
solucid, ja que també es pot ocupar un sol fil i executar el
procés en 8 cicles de rellotge, és a dir <1,8,1>. Totes les
solucions intermitges poden ser igualment valides. Fins i
tot, en un pipeline de 8 etapes, els 8 fils estan
permanentment ocupats per 8 subparaules corresponents
als diferents operands. En aquest cas el vector seria
<1,1,8>.

Els vertexs del triangle de la Fig. 5 donen lloc a tres
families molt diferenciades de multiplicadors:

« Bit-série. La seva estructura geneérica és la de <n,1,1>.
El processat és bit a bit. Minimitzen el paral-lelisme
espacial i, en conseqgliéncia, presenten una gran economia
en area pero velocitat limitada.

* Bit-paral-lel. La seva estructura genérica és <1,n,1>.
Presenten paral-lelisme espacial, per la qual cosa obtenen
majors velocitats a canvi d’un major consum en area.

* Bit série-paral-lel. Es una barreja entre els dos tipus
anteriors. La seva estructura és la que es veu a la Fig. 6.

multiplicand paral-lel

multiplicador '
série

{ suma + 4D @} suma |

—-
" resultat

Fig. 6 Bit serie-paral-lel.

« Bit-paral-lel amb pipeline. La seva estructura genérica
és <1,1,n>. En aquest cas, el processat es realitza en grups
de n bits. Es maximitzen els paral-lelismes espacial i

temporal, per la qual cosa s’obté la maxima velocitat a
canvi d’un gran consum en area.

3.2. Segons I'algoritme de multiplicacio

Existeixen dues classes de multiplicadors segons
'agoritme utilitzat. El primer tipus de multiplicadors sén
aquells que en una primera etapa utilitzen I'algoritme de
Booth per tal de reduir el nombre de productes parcials a
sumar. Després, es realitza la suma d’aquests productes
amb full-adders o bé amb comptadors paral-lels. El cor de

'estructura basica d’'un multiplicador que implementi
I'algoritme de Booth es mostra a la Fig. 7.
Wy A Qa q0 g1
‘ Cespl

Sumador

Fig. 7 Algoritme de Booth.

Un multiplicador de n bits que utilitza I'algoritme de Booth
realitza la recodificacié que es descriu tot seguit. Primer, se
suma A+M a A si qog-1=01; en canvi, si aquests dos bits
valen 10, es resta A-M a A. Després, es desplaga AQ una
posicié a la dreta. Aquest procés es repeteix n vegades. En
el cas de l'algoritme de Booth modificat, la recodificacié és
la de la taula seguent:

Yi Yi1 Yiz increment

000 0

001 X

010 X, i. €. 2x-2=x
011 2x

100 -2X

101 -X, i. €. -2X+X=-X
110 -X

111 0

Taula 1 Recodificacié segons MBA.

Un multiplicador que utilitza repetidament algoritmes de
desplacament i suma per calcular els productes és un
multiplicador iteratiu. Aquest segon tipus de multiplicadors
es construeix a partir d'un processador elemental, que
constitueix una cel-la basica del multiplicador i es repeteix
per formar un array regular. Si cada cel'la només es
comunica amb les veines, es diu que el multiplicador és
local. Si, a més, es comunica amb altres cel-les sera global.

3.3. Segons el sistema de representaciéo numérica
D’acord amb el sistema de representaci6 numérica
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utilitzat per representar els operands i els resultats, es
poden classificar els multiplicadors en quatre tipus: signe i
magnitud (S+M), complement a dos, residue numbering
system (RNS) i signed-digit. A continuacid, es descriura
cadascun d’ells.

Els multiplicadors S+M sén aquells que treballen en valor
absolut i calculen de forma separada el signe del resultat.
Es caracteritzen per aprofitar al maxim la regularitat de la
multiplicaci6. D’altra banda, és possible transformar un
multiplicador iteratiu per numeros sense signe en un
multiplicador que operi en complement a dos mitjangant
algoritmes adequats. Aixd pot resultar interessant en alguns
casos, perd s’ha de tenir en compte que aquesta
transformacié disminuira la regularitat del circuit
multiplicador. EI més adequat en aquest cas és utilitzar
I'algoritme de Booth modificat.

Els multiplicadors RNS representen un nimero sencer
mitjangant els moduls de la divisi6 sencera d’aquest
ndamero amb un conjunt de numeros primers entre ells.
Utilitzant aquesta técnica és possible realitzar
multiplicacions sense haver de propagar cap informaci6é de
carry entre els diferents digits. Amb freqiéncia aquests
multiplicadors s’implementen amb look-up tables (LUTS) tot
i que també poden implementar-se d’altres maneres.
Finalment, existeix un darrer sistema de numeracié
anomenat signed-digit, que permet que cadascun dels
digits d’'un numero tingui associat un signe positiu o
negatiu. En aquest métode no existeixen cadenes de
propagacio pel carry.

4. IMPLEMENTACIO DE MULTIPLICADORS

Principalment, existeixen tres formes d’implementar
sistemes multiplicadors. El fet de decidir-se per una
d’aguestes implementacions en concret dependra del grau
de prestacions desitjat i dels aspectes econdmics
involucrats en el disseny i en la produccié del multiplicador
(temps de disseny, area de silici, volum de produccid, etc).

4.1. Circuits VLSI especifics

Els multiplicadors combinacionals solen utlitzar-se
només en sistemes d’altes prestacions, especialment els
dedicats al processat de senyal, on cal fer moltes
multiplicacions i molt rapidament. El dissenyador realitza
tots els passos de mascara seguint unes regles de disseny
en concret i envia a la foundry, utilitzant el suport informatic
adient, la descripcié del circuit. Degut al seu disseny
especific, la seva optimitzaci6 en area per realitzar
multiplicacions binaries és molt elevada, perd per
contrapartida exigeix un temps de disseny superior a les
altres implementacions. Implementar multiplicadors amb
circuits VLSI és adequat per grans volums de produccié o
per aplicacions on el grau de prestacions sigui critic.

4.2. FPGAs
Aquesta alternativa és una altra manera d’implementar

un multiplicador dissenyat per una aplicacié en concret, és
a dir, que substitueix [Ilarquitectura genérica dels
multiplicadors. Fa alguns anys era impossible per volums
petits o mitjans, perd actualment la reduccié de costos
introduida per les FPGAS [I'ha convertit en una
implementaci6 factible de maquines de calcul realitzades
completament a mida de I'aplicacié, inclis per volums de
producci6 petits.

El metode de disseny és el que es descriu a continuacié.
S'utilitza una descripcié VHDL, generada automaticament
per algun sistema generador de multiplicadors, per cada
tipus de multiplicador. D’aquestes descripcions VHDL en
RTL dels multiplicadors se n’extreu, mitjancant el software
adequat, un arxiu que conté una llista amb totes les
connexions. Finalment, aquests arxius s’introdueixen en un
altre software especific per tal de realitzar els processos de
place&route, optimitzacié i analisi de retards. El pas
seglient és analitzar les materialitzacions del multiplicador
en termes darea, velocitat, freqiéncia maxima de
funcionament, portes logiques i quantitat de flip-flops. El
software utilitzat és especific de cada empresa fabricant.

4.3. Taules LUT

En aquest cas, es genera la taula de veritat dels n+m bits
dels factors A i B i del seu producte. El valor del producte
entre aquests dos factors es guarda en una memoria (una
ROM, per exemple) i s’hi accedeix introduint-hi una adreca.
A la memoria hi ha emmagatzemada la taula de multiplicar
de totes les possibles combinacions.

Matriu de memdria A B P
1 [ Producte 1 00000000 | 00000000
A — ™ Productez 00000001 | 00000000
n Decadificaders — Producte 3 e -
T Dedeces [ 00100001 | 00000010
12 00100010 | 00000100
- 00100011 | 00000110
_m ] ||
PRSI 11111101 | 11000011
T 111110 | 11010011
11111111 | 11100001

Fig. 8 Implementaci6é d’'un multiplicador en una LUT.

Se suposa, per exemple, una multiplicacié on els dos
operands sén de n i m bits. Es disposa d’'una ROM amb
n+m entrades i 2™ posicions de memoria. La capacitat
total de la ROM sera (n+m)-2"™. Si els operands son de
vuit bits, la capacitat és 2°°=1Mb. Es important reduir les
mides de les taules al maxim per tal de reduir el tamany de
la memoria. Per fer-ho, només cal aprofitar les propietats
de la multiplicacié, com sén la commutativa, la multiplicacio
per zero, etc. El cost d’aixd és que cal introduir un circuit
combinacional per preprocessar els operands. Per aprofitar
la propietat commutativa de la multiplicacio, per exemple,
cal introduir un bloc logic que ordeni els operands de
manera que el menor sigui sempre el primer.
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Fig. 9 Tecniques de reduccié de memoria.

En aquestes condicions la taula LUT requerira
aproximadament la meitat de la memodria que necessitava
abans. També poden aplicar-se tecniques d’arrodoniment o
de particié en productes parcials per reduir encara més la
memoria necessaria. El producte anterior es pot efectuar
dividint la LUT en d’altres LUTS més petites. Per aix0, es
parteixen el multiplicand i el multiplicador en seccions
disjuntes i es fan els productes parcials amb LUTS. En el
cas d’una multiplicacié6 de dos numeros de vuit bits, A i B,
aquests es poden partir en dues parts tal com s’explica a
continuacio.

Inicialment, es tenen els dos nUmeros de vuit bits
A={aga7asa5a4a3a2a1} i B={b8b7bsb5b4b3b2b1}. Tot seguit, es
modifiquen aquests nombres en Asg={asasasas0000} i
A14={0000a4a3a2a1}, B58={b3b7b5b50000} i
B14={0000b4b3b2b1}, on A=A53+A14 i B=853+B14. Aleshores,
AxB=(Asg+A14)(Bss+B14)=AsgBsg+AsgB14+A14Bsg+A14B14. En
aquesta nova situacio, caldran 4 LUTS per efectuar els
productes parcials i sumar-los adequadament, amb 4
sumadors de 4 bits, tal com es mostra a la Fig. 10.

El tamany de memoria necessaria és de (4+4)-2°=2Kb
per cada LUT. Per tant, en total calen 8Kb. Si, a més,
s’aplica la reducci6 de la propietat commutativa i la
multiplicacié per zero, queda una mida total de memoria
requerida de 3.75Kb. Aplicant les técniques de reduccio
anteriors, s’ha passat d’'1Mb inicial a 3.75Kb.

P
PEL 2 VN A A A LY. Al 2

LuT LUT LUT LuT

g« g« 2" g2 g2
44 44 4&’4 4:|- {4 4:[,'4
Sumador Sumador
4 bits 4 bits
. —l—v ¥ ilr ¥
Summe —— Huum;ul %m.ﬁ-m
4 bits

+F‘1315 *F'912 +F’58

Fig. 10 Divisi6 en LUTS més petites.
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5. CONCLUSIONS

Un multiplicador fonamental efectua I'operacié6 de
multiplicar amb JxK portes AND i (J-1) sumadors de K bits,
on J i K so6n el nimero de bits del multiplicador i del
multiplicand, respectivament. A partir d’aquest multiplicador
fonamental es poden fer diverses modificacions per tal
d’optimitzar la velocitat d’execucié, com sén I'acceleracié
de la creaci6 o de la suma de productes parcials. El primer
metode precisa d'un array de portes AND per realitzar
simultaniament tots els productes parcials; el segon
metode, en canvi, suposa I'addicié de sumadors si s’utilitza
I'arbre de Wallace o de comptadors paral-lels, en el cas que
es faci servir 'esquema de multiplicacié Dadda. Ambdues
tecniques, perod, comporten un increment de [larea
ocupada. Existeix un tercer meétode que es basa en la
reduccié6 del nombre de productes parcials a partir de
I'algoritme de Booth. Aquesta técnica implica una pérdua
de regularitat.

Un multiplicador pot ser implementat segons tres
estructures diferents. Els circuits VLSI especifics ofereixen
unes prestacions molt elevades, perd requereixen un alt
temps de disseny, cosa que fa que els multiplicadors
implementats amb aquesta estructura siguin adequats
només per grans volums de produccié. Les FPGAS, en
canvi, son una alternativa rentable inclis a petita escala.
Les taules LUT, que constitueixen la darrera opcio, guarden
en memoria el resultat dels productes de totes les
combinacions possibles entre dos factors. Es molt
important reduir al maxim el nombre de termes a
emmagatzemar per tal de disminuir el tamany de la
memoria. S’accedeix al producte desitjat mitjangant un
descodificador d’adreces.
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P1. Problemes

1. La funcié F=AB+AC+BC correspon a la funcié carry complementat d’un sumador de dos bits. Dissenyeu una
porta CMOS que realitzi aquesta funcio.

Cal tenir en compte que, com que la logica CMOS és inversora i la funcié F és no negada, caldra incloure un inversor a la
sortida.

WD

B
BE

1
e

“hoME A

S -
Fig. 1 Esquema a nivell de transistors.

2. Trobeu la longitud L per 'amplada minima permesa per cadascuna de les capes conductores d’un circuit. Feu-
ho pels tres casos seglients:
(i) laresisténcia parasita de la capa és R=100Q.
(ii) la capacitat parastia és C=100fF.
(iii) es té un producte RC=1ns.
Utilitzeu I’expressié C=Cjo-L-W+Cjw-2(W+L) per calcular les capacitats de les difusions. Utilitzeu també les dades de
la taula adjunta.

Capa Amplada minima (um) | Ro (Q /o) | Cs (MF/m®) | C;(F/m®) | Csjw (F/m)
Area activa N 1 55 - 350x10° | 450x107"°
Area activa P 1 70 - 540x10° | 760x107"°

Polisilici 1 33 58 - -
Metall 1 1.5 60x10~° 29 - -
Metall 2 1.5 30x10° 17 - -

Taula 1 Dades del circuit.

() R=rRL szﬁ, on R’=Ro.
w R
c-2C, W
(i)  Perles arees activesNiP: C=C,-LW + C,-W-Z(W +L)>L=—""2
C,W+2C,,

Per M1, M2ii el polisilici: C=C -W-L = L -_C
: c.w

ox
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(iii)  Pel cas en qué es té un producte RC de 1ns, només cal multiplicar per R I'expressio per les capacitats de les

difusions. Resolent I'equacié de segon grau que s’obté i substituint els parametres pels seus valors numérics, es
troba la longitud L demanada.

L o , 2R'C, I
RC=| R [C LW +C,2W + L)]=R'C,,[} +2R'C, L+ ——2—

3. Obteniu el corrent maxim que pot circular per un transistor nMOS de mides minimes (L=1pm, W=1pum) i també
per un transistor pMOS. Suposeu que la tensio de funcionament pot variar entre 0 i 5V.

El corrent maxim que circula per un transistor MOS es donara a la regio de saturacié. Aixi doncs, substituint els valors de
I'enunciat a I'expressio per la intensitat de saturacio:

()  Pel nMOS:
i = 220 =V, Y on B, = K,W/1), = €, W/1), = 2044

V2
2
Ly = %(5 —0.75V) =180.6uA
(i)  Pel pMOS:

II),mt = % QVGS| - ‘Vrp

F.on B,=K,W/L) =uC,W/L) = 8%

2
Iy = % (5-0.9V) =67.24A

4. Per un cert procés CMOS es demana que:

(i) Dissenyeu un inversor CMOS que verifiqui Vin=2.5V quan la polaritzacio és de 5V.
(ii)  Quin és el nou valor de Vi, si es canvia la polaritzacié a 10V?
(iii) Calculeu Vi_i V.
Dades: V1n=0.8V, V1,=-0.9V, Kn=pn: Cox=40uA/V?, Kp=pp- Cox=16pA/V>.

(i) Es demana obtenir la relacié entre W, i W, per tal que Vin=2.5V, que és la tensié6 de commutacio, quan Vpp=5V.

En el punt de commutacid, tant el pMOS com el nMOS es troben en regim de saturacid. Igualant les expressions
per les seves intensitats de drain:

Dn = ID[)

%ﬂn (VGSn Vi )2 - %’Bﬁ QVGSP‘ B ‘VT”

i

%ﬂn(‘/th -V )2 Z%’Bp(VDD —Vi _‘VT”

_ V.., +W(VDD B )
(+5,/8.)

f

VTp

th
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Substituint numeéricament els termes de I'equacié anterior es troba el valor de 8 (on B:(Bp/Bn)”z). Suposant que les

longituds de les difusions n i p son iguals, i tenint en compte el valor de (3, es troba la relacié entre amplades
demanada a I'enunciat.

25=08+415 5600
1+ _>,32:16022:'B”=L—”—>W =2.82W
&_KP(W/L)p 1 Wp . IBn 25 W,

B, KW/L), 25W,

(i) Si es canvia la polaritzaci6 a 10V, per trobar la nova tensi6 de commutaci6 només cal substituir valors a
I'expressié per Vi, obtinguda a I'apartat anterior, tenint en compte que ara Vpp=10V.

Vi, + R ﬂp/ﬂn (VDD _‘VTp )_ 0.8+ 1.062(VDD - 0.9)
' W+J6,/8) 2002

=5.07V

(iii) ~ Primer de tot, es calcula V.. El transistor nMOS es troba en régim de saturacié i el pMOS, en régim lineal. Igualant
les expressions pels seus corrents de drain i derivant a continuacio es té:

2

1 \%

Eﬂn (VGSn - VTn )2 = ﬂ » qVGS1) - ‘VT]) }Vnsp _‘D—;

1 2 ( X (VDD — Vam )2

E ﬂn (VIL -V ) = :Bp (VDD -V ) - ‘VT]) Vo =Vou )_ #
_al ol

oI, ol
> dV, +—2-dV I, av, +—L- Lo, dv
v, oV aV oV

out out

Com que el corrent de drain del transistor nMOS no depén de la tensié de sortida, I'Gltim terme de I'expressié
anterior és nul. Reagrupant termes i tenint en compte que en el punt en qué Vin=V,., dVou/dvin=-1:

aI Dn __ alD]’
dVyy _ OV, OV, _ . 0y L, 3
dv, al,, ov,, Vv, av,
1%

out

Ara només cal calcular les derivades i substituir-les a I'expressié anterior.

o,

WZ{ =P, (VDD -V, _‘VT[J )+ » (VDD _Vout)
ol

a_‘;j: = IB (VIL VTn)

ol

a_‘;p = _ﬁp (VDD - Vout )

in
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- ﬁp (VIL + VT] - Vour): IBn (VIL - VTn )+ p (VDD - V(mt )

_‘Vrp"" 2V, =Vt (ﬁn/ﬁp )VTn :VIL(1+IBn/pr)

_ 2Vout + (:Bn / IB p )V Tn _VDD _‘VTp
" 1+,/B,

Aqui s’ha trobat una solucié per Vi en funcid de Vou. Per trobar el valor numéric de Vi, cal coneixer també el
valor de Vou. Per aquest proposit, ha de resoldre’s un sistema de dues equacions i dues incognites tal com es
mostra tot seguit:

+ 2V0ur _VDD + (ﬁn/ﬂp)an = VIL(1+ﬂn/ﬁp)% 188‘/IL = 2‘/om‘ _519
0.88(v, —0.8) =2(4.1-V, )5-V,,)-(5-V,, ]
vV =458V

out

Vv, =211V

Vi,

Tot seguit, es calcula V4. Aqui es té que el transistor nMOS es troba a la regi6 lineal i el pMOS, a la de saturacié.
Similarment al cas anteior, igualant les expressions pels seus corrents de drain i derivant, tot tenint en compte que
dVou/dVin=-1 quan Vin=V, s'obté:

out out

Viu (1 + :Bp/:Bn)z 2Vout +V, + (:B,;/:Bn )(VDD _‘Vrp‘)

% [2(V1H ~Vu )V -V, ]: % [VDD Vi~ ‘VTpH

Realitzant un sistema de dues equacions i dues incognites i substituint numéricament, es troba primer la tensié de
sortida quan Vi,=V4, cosa que permet trobar la propia V.

0.88[2(v,, —0.8WV, V2 |=(4.1-v,, )

2128V, =2V, +5.42
V., =0.16V
V,, =2.69V

5. Considereu el Iagout del transistor MOSFET de la Fig. 2. Calculeu Co, Cjo, Cjsw, Csg, Cos i Ce.
Dades: Na=10"cm™, Nasw=2-10"°cm™, Np=10cm®, dox=500A, x;=0.5-10°m, Lo, =0.4-10°m.

Font n+
9 micres

4 micres i

Polisilici

Drenador
n+

<>

6 micres

Fig. 2 Layout d’un transistor MOSFET.
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(i)  Primer de tot, es calcula C,, que és el producte de la capacitat d’oxid per la longitud d’area activa superposada.
També es calcularan les capacitats de superposicio, tant per source com per drain, que seran idéntiques.

E. -E A —14
C,=C, Ly, on C, =L = T80 70 3'9(8'8541074 JEfem _ 6 o110 Flem?
' d d 0.0510" cm

ox ox

C, =(6.9110* F/cm*)0.410™ cm)=0.276 fF em
A partir de I'expressio per la capacitat de superposici6 i substituint:
C,p=Co =C, L, W =0(0.276 fF [cm}610™ cm =1.66 fF

(i)  Tot seguit, es calculen les capacitats de source i drain amb el substrat. Aquestes presenten una contribucié
deguda a I'area (tapa inferior) i una altra deguda al perimetre (lateral).

Cop =Cpp =Cjr Ly W+ stw'z(W + LD)

Per fer aquest calcul, cal coneixer Cjo, que és la capacitat de la unié associada a I'area:
E.. N,N KT N, -N

Coo= 4] 2470 | on g, == In| 254 1= 0,878V
2¢, \N,+N, q

C,,=9.7nF[cm

i

i Cjsw, que és la capacitat de la unié associada al perimetre:

stw = dew = Cjo»v'xj
Ciow = 9Es [ _NawlVs =4.1810" F/sz
! 2¢0w NASW + ND
N -N
&y, = KT ln( D > ASW] =0.96V
q n;

C,, =2.09 pF/cm
Substituint Cj i Cjsw a I'expressié per Csg i Cps, tot tenint en compte que L=9um i W=6um, es té:
C,=C,,=115fF

(i)  En aquest ultim apartat, es calcula la capacitat de porta tal com es mostra a continuaci6. Cox s’ha calculat a
apartat (i).

C,=C, LW =(6.9810")610")410*)=16.58 fF
6. Un inversor CMOS és dissenyat amb [?,,,=[?,p=35|1A/V2 i V1n=0.9V, V1,=-0.8V. La capacitat de sortida de la porta és
aproximadament igual a 125fF i Vpp=5V. Es demana:

(i) Calculeu tye i tih-
(ii) Calculeu tp.
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(iii) Estimeu PDP quan s’aplica una ona quadrada al circuit amb una freqiiéncia f=0.1fmax-

(i) Primer de tot, cal conéixer els valors de Vo, V1 i Vi2. Donat que Vpp=5V i que la tecnologia utilitzada és CMOS,
Vor=0V i Vou=5V.

vV, =V, +0.1(V,, -V, )=0.5V
V.=V, +09(v,, -V, )=45V
v, =V, +05(V,, -V, )=25V

Per calcular el temps de commutaci6 de baixada es parteix de I'expressié pel corrent de sortida:

Io==C,(aV,,/dt)

5] 0 dv{)ut
[rdr =~ C.—*
D
1 =t = CL 2VTn +ln 2(‘/1_VTn)_1
" ! ﬁn(‘/l_VTn) ‘/l_an VO
Ly =1, __IBF E+1n13.4 =3.07ns
126441V | 3.6

Similarment, pel temps de commutacié de pujada:

o, -
+1n
V| v,

2

C \%4
Ly =t = s
ﬂp(‘/l _‘Vrp‘) Vi-

Tp

|4

Tp

).

t_125fF
M 1295

[E + ln13.8} =2.95ns
3.7

(i)  El retard és el promig del temps de propagacié de pujada i del temps de propagacié de baixada.
1
t = —(t +1

P 2 pLH pHL )

Pel temps de propagacio de pujada:

1/2 dv 13
Lo = _J.x‘///. C, —=
OH I c
tpHL = CL 2VTn + ln( 4(VOH — VTn ) _ 1] =1. 10ns
ﬁn (VOH - VTn ) VOH - VTn VOH + VOL

Similarment, pel temps de propagacié de baixada:

dv
— V/Z out
tpLH - +J.V(I)L CL Ji
D
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C, 2‘Vrp‘ +1n (OH ‘ ‘)

oy =
™ IB p (VOH -V ) VOH - VTp VOH +VOL

Tp

—11{|=1.05ns

Finalment, substituint a I'expressié pel retard:

t, = 1.075ns

(iii)  Per calcular la potéencia total consumida pel circuit, cal tenir en compte que aquesta depén de:

P

total

=P +P, +P,

En CMOS, la potencia estatica consumida és zero. La poténcia dinamica, en canvi, ve donada per:
P, =C, Vi feux =03125 £, pW-s)

La potencia de curtcircuit s’obté a partir de I'expressio:

y <

B
Psc = E (VDD - 2VT

CLK

on Vy correspon al promig entre Vi |V1p|, ¢ és el promig dels temps de commutaci6 de baixada i de pujada i Tck
és el periode del rellotge. Substituint, es troba que:

2
P = 35pAlVE (5-20.85V ) 15’('2% =314f, f(W-s)

Sumant la poténcia dinamica i la de curtcircuit s’obté la poténcia total consumida pel circuit. Aixo és:

=3.44f  p(W-s)

mral max

7. En el circuit de la Fig. 3, calculeu Wy, en funcié de Wy i de C_ per tal que el temps de propagacio del sistema
sigui minim.
Dades: Ly=Lp=longitud minima, Vyn=|V7p|, Kn=3Kp, CL>>Cuwire+Cgp2.

Wiyl
Win? CL

Fig. 3 Diseny a nivell de portes logiques del buffer.

103



WD WD

H
-

Fig. 4 Disseny a nivell de transistors del buffer.
Es tenen dos inversors de mides diferents. El primer, té les dimensions idonies per carregar rapidament el segon, mentre

que aquest té les dimensions adequades per carregar rapidament la capacitat de carrega. El temps de propagaci6 total del
sistema ve donat per:

1
t,=t,+t,,ont, za(tpHL +tpLH)

Els temps de propagacié poden reescriure’s tal com es mostra a continuacié. Els termes Rphi i RoLn seran una constant pel
circuit aqui estudiat.

CL 1 2'VT 4(V0H _VTn)
=——L_R _.onR, = | -1
), e TR, ( Vo +Vo,

OH _VTn) VOH -V,

Tn

4(V0H - VT,;

VOH + VOL

CL
=—L_R
‘i = wL)

P

1 2v,,
K}?(VOH - V ) VOH - V

Tp Tp

on R

pLH pLH —

Primer de tot, cal calcular el temps de propagacié corresponent al primer inversor:

1| R

_ pHL R pLH

"ol win), ), [

La capacitat de carrega del primer inversor esta formada per:

C,=C,+C, +C

wire

La capacitat associada al cable (Cwire) €s molt petita i podra despreciar-se. Les capacitats de gate i de drain vénen donades
per:

CG2 = C()x.L.(WnZ + W]?Z)
CDl = CjO.L.(Wnl + Wpl )+ stw.2(Wnl + Wpl + L)
Com que W2>>W1, Ca2>>Cp1. Per tant, la capacitat de carrega del primer inversor pot reescriure’s com:

CLl = CG2

Com que ambdds inversors presenten una relacié Kn=3Kp i tenen la mateixa longitud de difusié, es tindra que:
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W, =3W,
W, =3W,

Aixi, substituint a 'expressié per tp1, tot tenint en compte que aqui s’ha associat 3 a la constant y:

1| R R 1 R R
t == PHL e 2 PHL pLH Cm-' L(Wn W ) _
"2\ w/L), w/L), [ 2|Ww/L), Ww/L),|" 2o

R R R
_l[WLﬂ+ﬂ}cw-L2( L+ ;/-an):%cw-ﬁ(;wl){zepm 2 }W'ﬂ L
/4

- 2 nl }/.Wnl Wnl l Wnl

La capacitat de carrega pel segon inversor és C.. Aixi, el temps de propagacio associat al segon inversor sera:

R R R R

T e Tt B
/ n2 /L p2 Wn2 3Wn2 Wn2

El temps total de propagacio és la suma de tp1 i tpo:

CL
Wn 2

— n2
1, =a, +a,
nl

Per trobar les dimensions optimes de Wn2 en funcié de Wy, cal derivar I'expressio anterior respecte Wyz:

dt .
; =0—>i_a2—cz‘L:0_)Wn2= azCLWnl
dw W, W3 a,

nl

A la Fig. 5 pot veure’s una representaci6 grafica del temps de propagacié en funcié de Wy,. Pot apreciar-se la mida optima
d’aquest.

//a 10 W

— a4 0 vy
— G501 Yn2
— 2

: w,
Mica "
optima

Fig. 5 Representacio grafica del temps de propagacio en funcié de Wp..
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8. Es vol dissenyar una biblioteca de cel-les estandard. En calculs previs s’ha comprovat que la cel-la més lenta és
la AOI222. Calculeu quina algcada minima haura de tenir la biblioteca per aconseguir que el temps de pujada
d’aquesta cel-la sigui de 1ns quan la seva capacitat de carrega externa sigui de 0.3pF.

Dades: p,=690cm?/V-A, pp=231cm?/V-A, Cox=1.37-10"°F/m?, V1,=0.82V, |V1p|=1.4V.

Per calcular I'algada minima de la biblioteca, cal conéixer 'amplada dels transistors pMOS i nMOS que integren la cel-la
AOI222 en funci6 dels parametres especificats. Per calcular Wy, i W, s'utilitzen les expressions pels temps de pujada i
baixada, respectivament, que depenen de Bp°* i B.°% Per aix0, cal estudiar primer quin és el pitjor cas de carrega i

descarrega d'aquesta cel-la.
A

-
O
-

Fig. 6 Disseny de la cel-la AOI222 a nivell de portes logiques.

WD

A°
Te

1
A°
HT
T

F

1°
-
FT

D

Fig. 7 Disseny de la cel-la AOI222 a nivell de transistors.

El pitjor cas al bloc p correspon a tenir 3 transistors pMOS en série (B, D i F). En canvi, el pitjor cas al bloc n correspon a
tenir 2 transistors nMOS en série (A i B). Per tant, es tindra W,*%=W,/3 i W,*9=W,/2. Ara, suposant que Ly=Lp=1um:

C, L 2V, )Hn[Z(V1 —Vrn)_lﬂz WS-LK (0‘83‘/4)

I
! Kn (Weq/L)n (‘/1 _VTn) ‘/1 _VTn VO

= G Aol 1 -, )—1 =S (o)
Kp (Weq/L)p (Vl _‘VTp ) (Vl - VTp ) VO qu-Kp
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Prenent ti=t,=1ns i substituint a les expressions anteriors, s'obté:

W, =30.43um
W, =527um

Tenint en compte que cal deixar una separacié de 6um entre el bloc p i el bloc n, I'alcada aproximada de la cel-la sera:

W =(30.43+5.27 + 6)um = 41.70um

9. Es considera el circuit dinamic de la Fig. 8 i es demana:
(i) Quina funcié implementa el circuit anterior?
(ii) SiI'entrada A commuta a un estat alt durant la fase d’avaluacio, mentre B i C es troben a un estat baix,
quins son els voltatges finals als nodes X i Y? Assumiu V,=0 durant la precarrega.
(iii) Repetiu I’'apartat anterior en el cas en qué Cx=10fF.
(iv) Si A, BiC son variables no correlacionades i tenen la mateixa probabilitat de commutar a 0 o a 1, calculeu
la probabilitat amb queé Y realitzara una transicio de 0 a 1.
(v) Siles entrades arriben a una freqiiéncia de 10MHz, calculeu la dissipacié de poténcia del circuit (assumiu
Cx=0).
Dades: Vrn=1V, V1p=-1V, C,=25fF, Cy=50fF.

WDD=5

PRE

A out

L
l Cy=501F

l Cx=251F
Fig. 8 Disseny a nivell de transistors d’'una porta dinamica.

(i)  El circuit dinamic de la Fig. 8 és un tristate que deixa passar o no la funcié logica Y. El circuit funciona de tal
manera que a la fase de precarrega, la sortida sempre és 1. Durant la fase d’avaluacio, a la sortida hi haura el
valor logic que doni la porta. Per determinar quina funcié implementa, cal obtenir la seva taula de la veritat.

A|B|C]|Y
00|01
001 ][1
0Of(1]0]1
0Ol1]1]0
1100 |1
110110
111101
111110

Taula 1 Taula de la veritat de 'esquema implementat a la Fig. 8.

D’aquesta taula s’extreu que la funcié que implementa el circuit dinamic de la Fig. 8 és:
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(iii)

Y=ab+c

Durant la fase de precarrega, Cy s’haura carregat a Vpp. Si durant la fase d’avaluacié6 A=1, B=0 i C=0, només el
transistor A conduird, i per tant la carrega emmagatzemada en Cy es distribuira entre Cy i Cy. Se suposa que a
l'instant t=0, Vx=0 i Vy= Vpp. Es distingeixen dues situacions:

Si AV, <V,,:
Cy Vo = Cy ‘/v (t) +C, (VDD -V )
AVy(t) =V _Vy(t) = (Cx/Cy)(VDD -V )= 2V

Si AV, 2V, :
C,V,, =C,V,(0)+C.V,()=(C,+C,}V,()

V,(z):LV =333V
! +Cc,

AV, (t)=V,, -V (t)=(5-3.33)V =1.67V
Com que AVy=Vy, la situacié que és valida és la segona. Per determinar Vy(t):

V.()=V (c)-V, =233V

x ¥

Si C«=10fF, només cal refer I'apartat anterior canviant el valor numeéric d’aquesta capacitat. Donat que ara
AVy<Vt,, el métode que ha d'utilitzar-se per fer el calcul és el primer:

AV, (t)=(C./C \Vy =V, )= 0.8V
V. (t)=V,, AV, (t)=4.2v
V()=V()-V, =32V

X y
La probabilitat de passar de 0 a 1 ve donada per I'expressio:

P

0—-1

=F-P,=(1-R)P,

Segons la taula de la veritat, de 8 transicions possibles, 3 donen com a resultat un 0 logic i 5, un 1 logic. Per tant,
Po=3/8 i P1=5/8. Aixi doncs, la probabilitat que a la sortida hi hagi una transicié de 0 a 1 sera:

P

0-1

= P,-P, = (3/8)(5/8) = 15/64
En una porta dinamica, la poténcia dinamica consumida ve donada per la probabilitat de les transicions de 0 a 1.

£ =0.293W

0-1

P, =C ViR
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