Del 3: Utvidet transistormodell og DC
karakteristikk for inverter og pass transistor

YNGVAR BERG

I. INNHOLD

MOS INVERTER DC karakteristikker og hvordan tran-
sistorstgrrelser pavirker karakteristikken. Definisjon og
beregning av stgymarginer. Transistormodellen utvides med
kanallengdemodulasjon og body effekt. DC karakteristikk for
pass transistorer og transmisjonsporter. DC karakteristikk for
ulike typer invertere, invertere med statisk last og psuedo nMOS
inverter. Praktisk arbeid er knyttet til DC simulering av ulike
typer av invertere. Alle henvisninger til figurer er relevant for
Weste & Harris [1].
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2. CMOS inverter DC karakteristikk. Kapittel 2.5.1 side 94 -
97.
3. Transistor stgrrelser. Kapittel 2.5.2 side 97.
4. Stpymargin. Kapittel 2.5.3 side 98 - 99.
5. Kanallengdemodulasjon eller kanalforkortning Kapittel 2.4.2
side 86 - 87.
6. Inverter med statisk last Kapittel 2.5.4 side 100.
7. Psudo nMOS inverter Kapittel 2.5.4 side 100 - 101.
8. Body effekt Kapittel 2.4.3 side 87 - 88.
9. Pass transistor DC karakteristikk Kapittel 2.5.5 side 101 -
102.
10. Tristate inverter Kapittel 2.5.6 side 102 - 103.
11. Kretssimulering DC. Kapittel 5.1 - 5.2.1 side 273 - 279.

II. CMOS INVERTER DC KARAKTERISTIKK
(Kapittel 2.5.1 side 94 - 97)

Forutsetter en enkel forstaelse av forsteordens transistor
ligninger. (INF3400 Del 2: Enkel MOS transistor modell, Kapit-
tel 2.2 side 71 - 75)
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Fig. 1. CMOS Inverter med positiv stromretning for pMOS- og
nMOS transistor. Merk forskjellen fra lereboken ved at vi de-
finerer positiv stromretning og kaller strommen Isqp, istedet for
L5, som vil veere negativ. (FIG2.23)

En CMOS inverter er vist i Fig. 1, der positive stromretninger
er vist. Merk forskjellen fra leereboken (FIG2.23) ved at vi
definerer positiv strgmretning for pMOS transistoren og kaller
strgmmen I,q, istedet for I, som vil veere negativ.
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Fig. 2. Transistor strommer som funksjon av utgangsspenning for
ulike inngangsspenninger.

3.5
3
25
2
1.5
1
0.5

Vut (V)

1.5 2 25 3 35
Vinn (V)

Fig. 3. CMOS Inverter DC (V-V) karakteristikk

Med utgangspunkt i fersteordens transistormodeller for
pMOS- og nMOS transistorene skal vi finne inverterens DC
karakteristikk, dvs. utgangen som funksjon av inngangen eller
Vut som funksjon av Vj,,. Vi lager et plott som viser strgmmen
gjennom transistorene som en funksjon av utgangen pa in-
verteren for ulike inngangsspenninger. For nMOS transistoren
tilsvarer dette I4s, som funksjon av Vi, fordi Vys, = V. For
pMOS transistore derimot ma vi se pa Isqp som funksjon av
Vut = Vbp — Visap. Dette vil i praksis si at vi flytter kurven som
vist 1 Fig. 2. Der hvor strgmkurven for nMOS transistoren gitt
en spesifikk Vinn = Vysn krysser strgmkurven for pMOS transis-
tor med samme inngangsspenning Vinn, = Vpp — Vigp far vi et
DC punkt (Vut,Vinn). Med andre ord en gitt inngangsspenning
vil gi ekvivalente strommer i nMOS- og pMOS transistorene
for en bestemt utgangsspenning. Pa denne maten kan vi finne
transfer, eller V-V (DC) karakteristikk for inverteren som vist i
Fig. 3.

For pMOS transistoren i inverteren har vi:

Vegp = Vep = Vgp (1)



= Vbp — Vinn
Vsdp - Vsp - Vdp
= Vbp — Vi
| AV | LINEAR | METNING |
Vgsn < Vin Vgsn > Vin Vgsn > Vin
Vinn < Vin Vinn > Vin Vinn > Vin

Vdsn < Vgsn — Vin

Vdsn > Vgsn - th

Vut < sznn — th

‘/ut > ‘/znn — ‘/tn

TABLE I
Operasjonsomrader for nMOS transistor © en inverter (Tabell 2.2
side 94).
AV | LINEAR | METNING |
Vsgp < |Vipl Vsgp > [Vip| Vsgp > |Vipl

Vinn > VDD + th

Wnn < VDD + Wp

Vinn < VDD + th

Vsdp < Vdsat

Vsdp > Vdsat

Vsap < Vsgp — [Vipl

Vsdp > Vsgp — [Vip

_Vut < ‘/tp - sznn

_Vut > th - Vznn

Vut > ‘/znn _ V;Ep Vut < ‘/7,nn — ‘/tp
TABLE II
Operasjonsomrader for pMOS transistor i en inverter (Tabell 2.2
side 94).

Tabell T og II viser de tre operasjonsomradene for transis-
torene i en inverter. Som vist i Fig. 3 far vi en inverter DC
karakteristikk med forskjellige omrader der forsterkningen vari-
erer. Inverterens forsterking er definert i omradet C.

A. Omrade A, se Fig. 3

Inngangsspenningen er lavere enn terskelspenningen for
nMOS transistoren, dvs. 0 < Vipn < Vip. nMOS transis-
toren vil da vaere AV og pMOS transistoren vil vaere PA fordi
Vinn < Vbp + Vip. Dette ma resultere i at utgangen trekkes
til Vpp pa grunn av at Igsn, = 0 og dermed Isqp > Igsn. Med
utgang Vit =~ Vpp vil pMOS transistoren apenbart veere i det
linesere omradet fordi Vit > Vipn — Vip. Vi har da at:

Isdp = lgsn
Vs
ﬁp (ngp - |th| - de) Veap = 0
Vue = Vbbp.

B. Omrade B, se Fig. 3

Inngangsspenningen er hgyere enn terskelspenningen for
nMOS transistoren, dvs. Vip < Vipn < Vpp/2. nMOS tran-
sistoren vil da veere PA og pMOS transistoren vil ogsé veere
PA fordi Vinn < Vpp + Vip. Begge transistorene er PA og det
vil na g en strom mellom Vpp og Vss(GN D). Dersom vi antar
at Bn = Bp, dvs transistorene er like sterke og Vinn < Vbp/2,
som betyr at Vysn(= Vinn) < Vigp(= Vbp — Vinn), medfgrer
dette at pMOS er kraftigere biasert og leverer mer strgm enn
nMOS transistoren. Utgangen vil derfor ligge nesermere Vpp
enn Vsg. Kriteriet for at nMOS transistoren skal veere i met-
ning er at Vit > Vipn — Vi som betyr at Vipn < Ve 4+ Vin. Det
spesifikke punktet der nMOS transistoren gar fra metning til

linesert omrade er gitt av Vi = Vipn — Vin. For pMOS transi-
toren har vi at metning forutsetter Vi < Vipn — Vip som betyr
at Vinn > Vur + Vip (husk at Vi, er negativ). Dette gir en spesi-
fikt punkt for pMOS skifte mellom linesert omrade og metning
Vut = Vinn — Vip. Som Fig. 3 viser vil nMOS transistoren veere
i metning og pMOS transistoren vaere i det lineszere omradet. Vi
har da fglgende:

Isdp
Vsa
ﬁp (VSQP - |‘/tp‘ - 52p> Vsdp

Vinn + Vi +/ (VoD — 2Vinn) (VoD — 2V2),

lysn =

% (Vgsn - ‘/tn)2 -

Vaut =

der 7‘/tp = ‘/tn = ‘/t og ﬁp :ﬁn
C. Omrade C, se Fig. 3

Inngangsspenningen er nar svitsjepunktet til inverteren, dvs.
Vinn = Vbp/2. Vi har da at begge transistorene er i met-
ning fordi Vipn — Vin < Ve < Vipn — Vip. Her er det sveert
stor forsterkning fordi transistorstrgmmene ikke er avhengig av
utgangsspenningen i dette omradet. Stor forsterkning betyr
kraftig fall i utgangsspenningen. Vi har:

lgsn = ISdP
B B
? (Vgsn - ‘/tn)Q = 7p (VSgP - |‘/75P|)2
~ Voo
Vinn = 5

der _‘/tp =Vin=W: og ﬁp :ﬁn

D. Omrade D, se Fig. 3

Inngangsspenningen er hgyere enn Vpp/2 < Vipn < Vpp +
Vip. nMOS transistoren er opplagt PA og pMOS transistoren
er ogsa PA fordi Vinn < Vbp — Vip. nMOS transistoren er i
linesert omrade fordi Vit < Vipn — Vin, og pMOS transistoren
er i metning fordi Vit < Vipn — Vip, se figur 3. Vi har da at:

der 7‘/tp =Vin =V og IBP :[Bn

Isdp

1
5 (VDD - ‘/7,nn - |‘/tp‘)2

Lysn
Vi
— Vin — Tut) Vut =

Vut = Vinn — Vi = /(2Vinn — VoD)(VDD — 2V4),

E. Omrade E, se Fig. 3

Inngangen er na naer Vpp dvs. Vinn > Vpp + Vip. nMOS tran-
sistoren er da PA og i metning, mens pMOS transistoren er AV.
Utgangen vil da veere sveert neer Vgg, dvs. Vit = Vss. Vi har

Lysn Tgsn
Vi
ﬁp (‘/znn - ‘/tn - TUt) Vut - 0
Vut = 0

der _th = Vin = Vi og ﬁp = Bn.

I Fig. 4 er en DC karakteristikk modellert ved hjelp av ligningene
for utgangsspenning i omradene A, B, C, D og E vist sammen med
karakteristikken fra figur 3. Som vi ser gir dette selvfglgelig samme
resultat.

F. Strgm mellom spenningsreferansene

Nar en inverter endrer utgangsverdi vil det i lgpet av transisisjonen
vaere korte perioder der bade pMOS- og nMOS transistoren er pa. I
slike tilfeller vil det ga en strgm mellom Vpp og GN D som vist i Fig.
5.
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Fig. 4. CMOS Inverter DC (V-V) karakteristikk og DC' karakteris-
tikk gitt av uttrykk for utgangsspenning i omradene A, B, C, D
og E.
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Fig. 5. I en inverters utgangsstransisjon vil bade pMOS- og nMOS
transistoren vere pa samtidig slik at det vil ga en strom mellom
Vpp og GND.

G. Inngangsterskel

En oppsummering av inverterens operasjonsomrader er vist i tabell
III. Inverterens inngangsterskel er definert som Vipy = Vinn = Vaut.
H. Mal

Forta hvordan CMOS inverterens transfer-, eller DC (V-V), karak-
teristikk ser ut, og kunne lokalisere omrader der nMOS-, og pMOS
transistorene er AV og PA, i linezert omrade eller metning.

| pMOS nMOS utgang
A 0< Vinn < Vin linezer av Vut = Vpp
B Vin < Vinn < VDD /2 linewr | metning | V¢ > Vpp/2
C Vian = VDD /2 metning metning V¢ faller
D | Vpp/2< Vipn = Vpp — |Vipl | metning | linemr | Viu¢ < Vpp/2
E Vinn > VDD — |Vipl av linezer Vit =0
TABLE III
CMOS inverter (Tabell 2.3 side 96).
III. TRANSISTORST@RRELSER
(Kapittel 2.5.2 side 97)
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Fig. 6. CMOS Inverter DC (V-V) karakteristikk for forskjellige

transistorstgrrelser.

Transferkarakteristikker for invertere med ulike transistorstgrrelser
er vist i figur 6. Vi kan se hvordan forholdet i stgrrelse mellom
de to transistorene pavirker inverterens transferkarakteristikk. Der-
som vi gjor pMOS transistoren sterkere enn nMOS transistoren vil
svitsjepunktet, inngangsterskel, flyttes mot hgyre fordi det blir tyn-
gre a dra utgangen ned til 0 gjennom en svak nMOS transistor.
Likeledes vil inngangsterskelen flyttes mot venstre nar nMOS transi-
storen styrkes i forhold til pMOS transistoren.

A. Mal

Forsta hvordan transistorstgrrelse, spesielt forholdet mellom
nMOS- og pMOS transistorer, pavirker inverterens transfer karak-
teristikk.

B. Notater




IV. STOYMARGIN
(Kapittel 2.5.3 side 98 - 99)
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Fig. 7. CMOS Invertere der utgang X skal drive neste inverter og
tolkes som inngang Y.
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Fig. 8. Stgymarginer (FIG2.27)

Stgymargin har med robusthet & gjgre. Utgangen pa en port ma
veere tilstrekkelig neer de logiske verdiene 0 eller 1 (GND eller Vpp)
slik at porter som skal tolke signalet i form av en inngang, tolker
signalet riktig. Vi ma definere sikkerhetsmarginer slik at alle porter
fungerer riktig logisk. I Fig. 7 skal inverter 1 med utgang X drive
inverter 2 med inngang Y. Vi forutsetter at Y = X. Det kritiske
for inverter 2 er at inngangen Y er definert som et lovlig signal som
vil gi en riktig logisk utgang pa inverter 2. Dersom inverter 1 alltid
produserer gode signaler som kan defineres som godkjent O eller 1
er situasjonen tilfredstillende. For & veere sikker pa a ikke generere
uriktige logiske verdier er det fornuftig a legge et sterkere krav pa
utgangssignaler enn pa inngangssignaler, dvs. dersom inverter 2 kan
tolke signaler med darlige kvalitet (svak O eller 1) enn inverter 1 kan
produsere far vi en stgymargin.

Definisjoner, se Fig. 8:

NMyp = ViL—-Vor,
der
Vi, = hgyeste inngang tolkes som 0,
Vor = hoyeste utgang definert som 0
NMyg = Vo —Vim,
der
Voug = laveste utgang definert som 1,
Vig = laveste inngang tolkes som 1

Stgymarginer er vist i Fig. 8 og for en inverter i Fig. 9.

A. Mal

Forsta hvordan stgymarginer defineres og hvorfor det er ngdvendig
med stgymarginer
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Fig. 9. CMOS Inverter DC (V-V) karakteristikk med stgymarginer.
Der hvor forsterkningen er -1, dvs. der den deriverte av Vyt =
-1 far vi VIH, VIL, VOH og VOL. (FIG2.28)

B. Notater



V. KANALLENGDEMODULASJON ELLER KANALFORKORTNING
(Kapittel 2.4.2 side 86 - 89)

Forutsetter en enkel forstaelse av forsteordens transistor
ligninger. (INF3400 Del 2: Enkel MOS transistor modell, Kapit-
tel 2.2 side 71 - 75)

Vgd < Vit

Vds > Vgs - Vt

L (effektiv)

L (nominell)
p

Fig. 10. Tverrsnitt av transistor i metning. (FIG2.3d)

I Del 2 har vi beskrevet en transistor som en (ideell) strgmkilde
i metning, dv.s det er ingen endring i strgmmen nar vi gker drain
source spenningen fra metningsspenningen (Vysat = Vgsn — Vin). Ut-
gangsimpedansen (motstanden) blir da uendelig stor. Dette er en
forenkling som ikke tar hensyn til at den effektive kanallengden blir
redusert i metning. Som vist i Fig. 10 vil ikke kanalen strekke seg helt
til drain siden. Effekten av dette er at den effektive kanalengden blir
kortere og at strgmmen gker i metning nar drain source spenningen
gker. Vi kan modellere den effektive kanallengden som:

Leyy = L —Lg,

der L, er avstanden fra drain til kanal og L nominell kanallengde. Ly
vil gke nar drain source spenningen gker. Vi kan modellere strgemmen
i metning, inkludert kanallengdemodulasjon:

las = S = VP04 AVas).
der A er en empirisk verdi'. For & fa en kontinuerlig modell multi-
pliseres kanalmodulasjonsleddet ogsa med strgmmen i linesert omrade
slik at transistormodellen for nMOS transistor blir:

AV
Iys = 0
LINEAR v
Ids = ,8 (Vgs -V - ;5) Vd5(1+)\ans)
METNING

Igs = g(vgs_%)2(1+>‘”vds') 2)

Tilsvarende modeller for pMOS transistor med kanalforkortning er:
AV

Isqp = 0
LINEAR v
d
Lap = Bp (ngp — [Vip| — ZP) Vsdp(1 + )\stdp)
METNING

B
Lap = f(vsgp*|vtp‘)2(1+)\pvsdp)~ (3)

A. I-V karakteristikker for nMOS transistor med kanallengdemodu-
lasjon

Fig. 11 viser transistorstrgm med og uten kanalmodulasjon.

kanallengdemodulasjon

Ids (A

0.4+

0.2

\

0 05 1 15 2
Vds (V)
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Fig. 11. Transistorstromm med og uten kanallengdemodulasjon.
(FIG2.18)
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Fig. 12. Inverter DC karakteristikk med og uten kanallengdemodu-
lasjon.

B. Transferkarakteristikk for inverter med kanallengdemodulasjon

Fig. 12 viser DC karakteristikk for CMOS inverter med og uten
modell for kanallengdemodulasjon. Som vi ser vil kanallengde mod-
ulasjon redusere forsterkningen i forhold til en inverteren modellert
med fgrsteordens transistormodeller.

C. Mal

Forsta og kunne modellere kanallengdemodulasjon.

D. Notater

11 noen bgker beskrives kanalnodulasjonsfaktor A analytisk.



VI. INVERTERE MED STATISK LAST
(Kapittel 2.5./ side 100 - 101)
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Fig. 13. Inverter med lastmotstand. (FIG2.29a venstre)

Det er to grunnleggende typer statiske eller passive laster som er
aktuelle i CMOS

1. Motstand som kalles R, q¢-
2. Strgmkilde som kalles I}, ;-

I Fig. 13 er det vist en inverter med en lastmotstand. Strgmmen
gjennom nMOS transistoren vil ved et stabilt DC punkt alltid veere
lik strgmmen gjennom lastmotstanden. Med andre ord; for en gitt
inngangsspenning vil det finnes en utgangsspenning som tilfredstiller
kravet Ir = I 45y, I motsetning til en vanlig inverter vil denne invert-
eren ikke ha en aktiv last som endres med inngangssignalet (pMOS
transistoren i vanlig inverter), men vil ha en last som ikke er avhengig
av inngangssignalet og som vil variere linesert mhp. pa utgangen, dvs.
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1 X 1072
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08| g
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S 04
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Fig. 14. Transistorstrommer for inverter med lastmotstand.
(FIG2.29b)

Transistorstrgmmer i en inverter med en motstand som last er vist
i Fig. 14, og en DC karakteristikk for inverter med lastmotstand lik
15k er vist i Fig. 15. Som vi ser er det tyngre a dra utgangen lav
gjennom nMOS transistoren fordi strgmmen i lastmotstanden gker
nar utgangen faller. I en komplementzer inverter vil pMOS strgmmen
avta nar utgangen faller fordi et fall i utgangen er avhengig av en
gkning i inngangsspenningen som direkte reduserer pMOS strgmmen.
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Fig. 15. DC' karakteristikk for inverter med lastmotstand.
(FIG2.29¢)
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Fig. 16. Inverter med ideell stromkilde som last. (FIG2.29a hoyre)

I Fig. 16 er det vist en inverter med en laststrgm. Strgmmen gjen-
nom nMOS transistoren vil ved et stabilt DC punkt alltid veere lik
laststrgommen. Med andre ord; for en gitt inngangsspenning vil det
finnes en utgangsspenning som tilfredstiller kravet Igs, = [jgst- 1
motsetning til en vanlig inverter vil denne inverteren ikke ha en aktiv
last som endres med inngangssignalet (pMOS transistoren i vanlig
inverter), men vil ha en last som ikke er avhengig av inngangssig-
nalet eller utgangssignalet. For en ideell strgmkilde vil vi anta uen-
delig impedans (motstand), som betyr at laststrommen er konstant
og dermed uavhengig av utgangs- og inngangsspenningen. En DC
karakteristikk for en inverter med strgmlast lik 200pA er vist i Fig.
17.

A. Sammenligning med vanlig inverter

For invertere med statisk last vil det alltid ga en strgm mellom
Vpp og GND som vil medfgre at porten vil ha en betydelig statisk
strgm som gir et statisk effektforbrukeller stromforbruk som vist i Fig.
18. Dette er en klar ulempe i forhold til en vanlig (komplementzer)
CMOS inverter der den statiske strgmmen er neglisjerbar fordi pMOS
transistoren (aktiv) vil skrus av nar inngangen er 1.

B. Mal

Forsta hvordan inverter med ulike typer statisk last, motstand,
strgmkilde, fungerer.
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Fig. 17. DC karakteristikk for inverter med ideell stromkilde (200nA)
som last.
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Fig. 18.  Strgmforbruk for inverter med ideell stromkilde (200uA)
som last.
C. Notater

VII. Pseupo NMOS INVERTER
(Kapittel 2.5.4 side 101)
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Fig. 19. Pseudo nMOS inverter. (FIG2.50a)
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Fig. 20. Pseudo nMOS inverter DC karakteristikk med Wy /L, =
Wn/Ln. (FIG2.30c)

En sakalt pseudo nMOS inverter? er vist i Fig. 19. Lasttransistoren
(pPMOS) vil alltid veere pa, men vil veere i linesert omrade eller met-
ning avhengig av utgangsspenningen. I linezert omrade kan pMOS
transistoren modelleres som en motstand og i metning kan pMOS
transistoren forenklet? modelleres som en ideell strgmkilde. Lasten
vil her virke som en kombinasjon av motstand og ideell strgmkilde.

En DC karakteristikk for en pseudo nMOS inverter er vist i Fig. 20.
Vi ser at det er tyngre a dra utgangen lav enn for en komplementaer
inverter.

A. Sammenligning med andre invertere

En vesentlig forskjell pa pseudo nMOS inverter og komplementaer
inverter er strgmforbruket nar utgangen er lav. Vi ser at strgmmen
som trekkes av kretsen ikke gar ned mot 0O for pseudo nMOS invert-
eren som vist i Fig. 21. Forsterkningen er i tillegg mye mindre og
dermed er stgymarginer darligere enn for komplementeer inverter. En
fordel mel pseudo nMOS inverteren er redusert areal, primeert gjen-
nom redusert ruting, og redusert inngangslast fordi inngangen bare
skal drive en transistor.

B. Mal

Forsta hvordan pseudo nMOS inverter fungerer.

20pprinnelsen til dette navnet er at en pMOS transistor som alltid
er pa har lignende karakteristikk som en depletion transistor i NMOS
teknologi som er forlgperen til CMOS teknologi.

3Vi ser da bort ifra kanallengde modulasjon.
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Fig. 21.  Stromforbruk for pseudo nMOS inverter med Wp/Lp =
Whn/Ln. (FIG2.30d)

C. Notater

VIII. BODYEFFEKT
(Kapittel 2.4.8 side 87 - 88)

Forutsetter en enkel forstaelse av forsteordens transistor
ligninger(2]. (INF3400 Del 2: Enkel MOS transistor modell, Kapittel
2.2 side 71 - 75)

source drain

VDD
M%T 4%
GND

drain source

Fig. 22. Transistorsymboler med substrat (body) terminaler. Sub-
stratet for nMOS transistor er normalt koblet til GND, og sub-
stratet for pMOS transistorer er normalt koblet til Vpp.

Vi har til nd forutsatt at source og substrat (bulk) spenningene
er like. Det kan selvsagt forekomme at source og substrat ikke har
samme spenning, i mange tilfeller vil source pa transistorene ikke
veere fysisk koblet til referansespenninger Vpp eller GND. 1 slike
tilfeller vil source bulk spenning Vj;, pavirke transistorstrgmmen. En
slik effekt modelleres som en endring i effektiv terskelspenning. For
en nMOS transistor har vi at:

V;tnO‘i"Y( P+ Vg — \V <1>5), (5)

der Vipo er nominell terskelspenning, dvs. terskelspenning nar Vi, =
0, v er bodyeffekt parameter og overflate potensialet s er gitt av:

Vin =

N
2VpIn =2, (6)

ng

b, =

der N4 er dopekonsentrasjon, n; er konsentrasjonen av frie ladnings-
baerere i udopet silisium, og termisk spenning er gitt av:

kT
Vr = R (7)

der k er bolzmanns konstant, T er temperatur i Kelvin og ¢ er
elementzerladning. Termisk spenning er 0.026V ved romtemperatur.
Bodyeffekt parameter kan uttrykkes som

_ V2qegiNg
v E e (®)
oxr

der €g; er permitivitet for silisium og Coz er oksidkapasitans.

A. Mal

Forsta hvordan bodyeffekt pavirker transistorer.

B. Notater



IX. PASS TRANSISTOR DC KARAKTERISTIKK
(Kapittel 2.5.6 side 101 - 102)

Forutsetter en enkel forstaelse av pass transistorer og trans-

masjonsporter. (INF3400 Del 1: Pass transistorer og transmisjon-
sporter, Kapittel 1.4.6 side 14 - 15)

A. Terskelfall

VoD

1

VoD
Vs =Vop - Vtn

Fig. 23. Terskelfall for nMOS transistor (FIG2.31a).

En nMOS passtransistor vil flytte en sterk logisk 0 fra source til
en sterk logisk 0 pa drain, og en sterk 1 fra drain flyttes til en svak
1 pa source siden av nMOS transistoren. Dersom vi antar at det er
logisk 1 pa gaten (Vpp) vil transistoren skrus av nar Vys < Vino, der
Vino er nominelle terskelspenning for nMOS transistor, som betyr at
Vbp — Vs ma vaere stgrre enn Vino. Vi har altsa at:

Vgs >= ‘/tn

Vog—=Vs >= Vin

VDD - Vs >= th
Vs <= Vpp—Vin

En svak 1’er (ij) p) kan veere en logisk 1 med et terskelfall, som

vist i Fig. 23:
’

Vop = Vbp — Vin. 9)

Vi har til na ikke tatt hensyn til bodyeffekten som vil pavirke

passtransistorens transmisjonsegenskaper ytterligere. For en nMOS

transistor med en logisk 1 pa drain og der source pa transistoren ikke

er koblet til 0 vil source pa transistoren og dermed ogsa Vi ikke bli

0V'. Vikan benytte modellen for effektiv terskelspenning for en nMOS

transistor med body effekt til & finne en fgrsteordens tilneerming for
den reelle spenningen pa source siden av en nMOS pass transistor

"

VDD

Vop — ‘/teffektive
= Vbp —tho-l—“/(\/@s-i-vs - \/<I>s>

der vi antar Vi, = Vpp — Vino. For Vpp = 3.3V, Vipo = 0.5V,
v =0.58 og &5 = 0.93V far vi Vs, = 3.3V — 1.06V = 2.24V mot 2.8V
uten bodyeffekt.

(10)

Vop
T
o

Vobp VoD

1 1
S VR

Vo - Vin VDD - Vin

Fig. 24. Terskelfall for kjede av nMOS transistorer (FIG2.31c).

Dersom vi anvender en svak logisk 1 pa drain pa en kjede (serie)
av nMOS transistorer, som vist i Fig. 24, vil signalet flyttes gjennom
kjeden av nMOS transistorer til en like svak, men ikke svakere, logisk
1 pa pa source terminalen pa den siste nMOS transistoren.

Dersom vi kobler to nMOS transistorer som vist i Fig. 25 vil den
gvre transistoren fa et terskelfall pa source som vil styre gaten til den
nedre transistoren. Gate spenningen pa den nedre transistoren blir
da lik

VoD

1

Y,
2T

VoD

VoD - Vin

T2

VoD - 2Vtn

Fig. 25. Terskelfall for to nMOS transistorer (FIG2.31d).
Vgs >= th2
Vg - Vs >= Vina
Vbp = Vin1 = Vs >=  Vip2
Vs <= Vpp— (Vin1 + Vin2),

der Vin1 og Vina er den effektive terskelspenningen for henholdsvis
T1 og T2. Man kan forenkle uttrykket ved a sette Vina = Vin1 = Vin

slik at V/é)D = Vpp — 2Vin. De to transistorene vil ha forskjellig
effektiv terskelspenning fordi de har forskjellig source bulk spenning
som i praksis betyr at det blir et storre effektivt terskelfall for T'1 enn

for T2.
__|:J_r Vs =|th|
oo T
GND
Fig. 26. Terskelfall for pMOS transistor (FIG2.31b).
Tilsvarende vil en pMOS transistorer brukes til a flytte en sterk

logisk 1 fra source terminalen til en sterk 1 pa drain terminalen, mens
en sterk 0 flyttes fra drain til en svak 0 pa source terminalen. En svak

0’er (VS/ ) kan veere en logisk 0 med et terskelspenning i tillegg, som
vist i Fig. 26

|‘/tp‘7 (11)

’
Vss =

der Vip er effektiv terskelspenning gitt bulk source spenningen for
pMOS transistoren Vs, = Vpp — [Vipol-

B. Transmisjonsport

Vop

1

Vinn

Vut — Vinn 4\/\/— Vut
1

GND

Fig. 27. Ekvivalent motstand i transmisjonsport (FIG2.82 gure).

En transmisjonsport bestaende an en nMOS- og en pMOS pass
transistor er vist i Fig. 27. Fra [2] har vi at en nMOS transistor i
linezert omrade kan modelleres som en motstand

(ﬁn (Vgsn — Vin — V‘g"))_l

R, =

(12)



V; Ve -1
(ﬁn (VDD - Z;n — Vin — Lt))

(IBn (VDD - %nn - ‘/tn))_l )

Q

der Vi, er effektiv terskelspenning for nMOS transistoren og vi antar
at Vut = Vinn (folger). Vi har to forskjellige muligheter for signal-
transport for transmisjonsporten:

1. Postiv transisjon pa inngangen, dvs. Vj,, endres fra 0 til 1.
2. Negativ transisjon pa inngangen, dvs. Vj,, endres fra 1 til 0.

Vi ser fgrst pa tilfellet der inngangen skifter fra 0 til 1. nMOS tran-
sistoren er i linesert omrade nar

Vdsn < Vgsn - ‘/tna
Vut = Vinn < Vop = Vinn — Vin

Vut < Vpp — Vin. (13)

5
I__|U
O

Vinn
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Vut — Vinn 4\/\/— Vut
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GND
|
RniIRp
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Vinn Voo

Fig. 28. Ekvivalent motstand i transmisjonsport (FIG2.32 nedre).

Vi ser at nMOS transistoren sannsynligvis er i linesert omrade for
alle inngangsspenninger ved en positiv transisjon. Husk at utgan-
gen vil starte en transisjon fra 0 til 1 fgr transisjonen pa inngangen
er ferdig, dvs. Viut &~ Vipn. Modell for motstandsekvivalenten for
nMOS transistoren i linesert omrade viser at motstandsverdien gker
nar inngangsspenningen gker som vist i Fig. 28. Tilsvarende argu-
mentasjon gjelder for pMOS transistoren der vi kan anta at transis-
toren er i linesert omrade for alle inngangsspenninger, og en forenklet
pMOS motstandsekvivalent kan uttrykkes som

R, = (ﬁp(VSgp*thD)_l
= (ﬁp(Vut_|th‘))7ly

(14)

der Vip er effektiv terskelspenning for pMOS transistoren. Vi ser at
Ry vil avta med gkende inngangsspenning som vist i figur 28. Den
effektive motstanden vil veere gitt av motstandsekvivalenter for en
nMOS- og en pMOS transistor i parallell:

R = RallRp
RnRy
Rn+Rp’

C. Konduktans

En konduktans kan defineres som

R1!
I

v

G =

For nMOS og pMOS transistorer i linesert omrade far vi

Gn = R;!
= ﬂn (VDD - Vznn - th)
Gp = R;!

= ﬂp (Vut - |thD

Parallellkobling av to konduktanse er gitt av

GO—>1 = Gn +Gp
= ﬁn (VDD_‘/v;nn_‘/vtn)+/6p (vnt_ ‘th‘)
~ pB(Vbp —2Vi),
der Vi = Vip = —Vip, B8 = Bn = Bp 08 Vut = Vipn. I en trans-

misjonsport vil utgangen folge inngangen med en liten tidsforsinkelse
slik at utgangen i de fleste tilfeller vil veere nesten lik inngangen.
Vi ser at med de forenklinger vi har gjort vil ekvivalent konduk-
tansen veere konstant =~ BVp p, dette tilsvarer en ekvivalent motstand
Ro—1 = (,HVDDY1 som tilsvarer en strgm I = BVpp (Vut — Vinn)-
Transmisjonsporten er symmetrisk som betyr at for en motsatt tran-
sisjon pa inngangen vil vi fa tilsvarende forenklet ekvivalent konduk-
tans (og mostand)

Giso = B (Vpp —2Vi+ (Vinn — Vaut)) (15)
~ B(Vpp —2W)
Ri—o = (B(Vpp—2Vi)~ .

Vi ser at med forenklet ekvivalent far vi samme konduktans og
motstandverdi G = G10 = Gop—1 og R= Ri1—0 = Ro—1.

D. Mal

Forsta hvordan pass transistorer virker med terskelfall og ekviva-
lent motstand.

E. Notater



X. TRISTATE INVERTER
(Kapittel 2.5.6 side 102 - 103)

Forutsetter en enkel forstaelse av tristate inverter[3].
(INF3400 Del 1: , Kapittel 1.4.7 side 17 - 18)

EN
b
8 ETHE?
iR
L EN

{

Fig. 29. Tristate inverter med transmisjonsport (FIG2.33a og b).

||‘
2 b-2|

Vi kan lage en tristate inverter ved a kombinere en inverter og en
transmisjonsport som vist i Fig. 29 (gverste figur). Enable signalet
EN brukes til a kontrollere om utgangen skal drives av inverteren
eller ikke. Ser vi nsermere pa kretsen vil vi se at kretsene i Fig. 29
vil vaere logisk ekvivalente. En fordel med den nederste kretsen er at
vi far en mer effektiv tristate inverter.

EN _
b EN —
A Y A
EN —|
T
| EN

Fig. 30. Tristate inverter (FIG2.33b og c).
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En elektrisk ekvivalent implementasjon av den nederste figuren i
Fig. 29 er vist i Fig. 30. Legg merke til at figuren pa hgyre side er
identisk med tristate inverteren i [3].

A. Mal

Forsta hvordan tristate inverter virker.

B. Notater



XI. KRETSSIMULERING DC
(Kapittel 5.1 - 5.2.1 side 273 - 278)

Praktisk arbeid med kretssimulering vil bli gjennomgatt pa grup-
petimer. Simulatoren som brukes i INF3/00 er Spectre(s) i Ca-
dence. Simulatoren er en spice (Hspice) type simulator men der
det finnes et eget program for a spesifisere kretser ved hjelp av en
grafisk sjematikk editor. Man kan bruke spice som et eget program
(Pspice for PC) som kan lastes ned fra nettet, men da ma kretser
som skal simuleres spesifiseres som et sakalt deck I forelesningsno-
tatet beskrives generelle forhold ved kretssimulering. I Weste [1]
beskrives spice som en simulator der man ma lage sine egne deck.

A. Mal

Fa praktisk erfaring med DC simulering av enkle kretser i spectre.

B. Notater
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