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CAPITULO 1

INTRODUCCION

El escalado de las tecnologias estd alcanzando sus limites en cuanto a densidad y
prestaciones debido a limitaciones fisicas fundamentales. Aunque una tecnologia CMOS
submicrométrica basada en silicio serd atn la dominante durante esta década, actualmente
se puede observar una creciente actividad investigadora en el desarrollo de tecnologias
que incrementen la capacidad de procesado, més alld de lo que la tecnologia CMOS
puede proporcionar. Conforme las dimensiones se vayan reduciendo, los efectos cuanticos
seran dominantes y CMOS tendra que coexistir con dispositivos cuya operaciéon tenga
en cuenta dichos efectos. Actualmente, un buen ntumero de dispositivos nanoelectronicos,
muy diferentes entre si, estan siendo estudiados: SETSs, transistores cuénticos, electrénica
molecular, diodos ttnel, etc, cada uno de ellos con un grado diferente de desarrollo.

Uno de los exponentes méas interesantes de esta nueva familia de dispositivos es el
RTD, el diodo basado en el efecto tunel resonante (Resonant Tunneling Diode). Los RTDs
estan considerados hoy dia los dispositivos de efecto cuéntico mas maduros, operando
ya a temperatura ambiente. Estos dispositivos se basan en el transporte (tunneling) de
electrones via niveles discretos de energia en estructuras de pozo cuantico de doble barrera.
La reducida distancia entre las dos barreras conduce a la cuantizaciéon del momento de
los electrones en el pozo y, por tanto, a estados con niveles de energia discretos (estados
resonantes). Cuando se polariza uno de estos dispositivos, su caracteristica I-V exhibe
al menos una region de resistencia diferencial negativa (Negative Differential Resistance,
NDR), con picos correspondientes al tunneling de los electrones a través del pozo. Desde
el punto de vista del disefio de circuitos, la caracteristica NDR es muy atractiva ya que,
por una parte, es componente fundamental de circuitos no lineales; por otra, es 1til en la
realizaciéon de celdas de memoria, dada la existencia de miltiples estados estables. Estos
estados estables permiten desarrollar circuitos légicos completamente novedosos, como
por ejemplo los basados en una transicion monoestable-biestable (o multi-estable). Otra

caracteristica muy importante de los RTDs es su pequeno tiempo de respuesta debido



a su elevada densidad de corriente en relacién a su capacidad, por lo que son ttiles en

aplicaciones de muy alta frecuencia de operacion.

El funcionamiento de la mayoria de los circuitos logicos basados en RTDs se funda-
menta en lo que se conoce como principio de operacion MOBILE (MOnostable-Blstable
Logic Element), implementado por la conexion en serie de dos RTDs y alimentados por
una senal pulsante. Basados en este principio y combinando RTDs con transistores, se han
propuesto gran nimero de disenios que destacan especialmente por su elevada frecuencia de
operacion y su mayor funcionalidad por puerta en comparacién con realizaciones de sélo
transistores. Por otro lado, la l6gica multivaluada ha encontrado en el disefio de circuitos
basados en RTDs la posibilidad de implementar estructuras capaces de operar a altas
frecuencias con configuraciones mucho mas sencillas que con otro tipo de dispositivos. Un
ejemplo de esto son los convertidores analdgico-digital multivaluados, que aprovechan los
miltiples picos que aparecen en la caracteristica -V de dos o mas RTDs en serie y operan
segln el principio de operacion MML (Monostable-to- Multistable Logic), una extension del

principio MOBILE.

Este capitulo se ha organizado en tres apartados. En el primero describiremos tanto
la operacién de los RTDs como el estado actual de la tecnologia en lo que concierne al
diseno de circuitos 16gicos. En el Apartado 1.2 estudiaremos el principio de operacion de
las estructuras MOBILE, realizadas a partir de la conexion serie de dos RTD, asi como la
adiciéon de funcionalidad a esta puerta basica. Finalmente, en el dltimo apartado estable-
ceremos los objetivos de este Trabajo de Investigaciéon y describiremos la organizaciéon de

esta Memoria.

1.1 El diodo de efecto tinel resonante

A lo largo de las ultimas décadas, la reduccién del tamanio de los dispositivos ha
permitido incrementar las prestaciones y disminuir el consumo de los circuitos integrados.
Al reducir las dimensiones de los circuitos integrados a niveles nanométricos, se hace
necesario tener en cuenta la presencia de efectos cuanticos. Estos efectos dan lugar a
nuevas e interesantes caracteristicas en los dispositivos, que pueden ser empleadas para
disefiar circuitos con una funcionalidad légica aumentada, de tamafios muy reducidos y
extremadamente rapidos [1|. Entre estos dispositivos que explotan efectos cuanticos se

encuentra el diodo de efecto tinel resonante.

Ya en 1957, Leo Esaki propuso un dispositivo basado en el efecto tunel al que llamoé



1.1. EL DIODO DE EFECTO TUNEL RESONANTE 3

U(x)
A Zonal Zona Il Zona 1T
: l/ll :

U, Uy

>

Figura 1.1: Diagrama de bandas de una barrera de potencial simple.

diodo tunel [2]. El principio de operaciéon de estos diodos le valié el premio Nobel de
Fisica en 1973. El interés que suscitd esta novedosa estructura derivé en un buen ntmero
de aplicaciones que usaban la zona de resistencia diferencial negativa presente en la
caracteristica I- V. Sin embargo, la flexibilidad de esta nueva estructura era menor que la

de las mas convencionales, por lo que su volumen de fabricaciéon nunca fue excesivo [3].

1.1.1 El efecto tanel y el efecto tiinel resonante

Como resultado del caracter ondulatorio del electrén, los fendémenos de transporte
cuéntico se hacen especialmente significativos en aquellas estructuras con dimensiones del
orden de la longitud de onda del electron. Uno de los efectos cuanticos es el tunel a través
de barreras de potencial, en el que un electréon puede atravesar una barrera de potencial
con una cierta probabilidad de transmisién finita distinta de cero. La Figura 1.1 muestra
el diagrama de bandas de energia de este tipo de estructuras. En ella se observan tres
zonas con sus correspondientes niveles de energia. Un electrén situado en la zona I con
una cierta energia E puede atravesar la region II aiin cuando su energia se encuentre por
debajo de la barrera, esto es, £ < Ujj.

La Figura 1.2a muestra el diagrama de bandas de energia correspondiente a una doble
barrera de potencial de AlAs incrustada en GaAs. A diferencia del caso de la barrera
simple, ahora electrones con niveles de energia por debajo de la barrera pueden cruzarla
con probabilidad 1. La Figura 1.2b representa la probabilidad de transmisiéon de un
electron frente a su nivel de energia, en donde aparecen tres maximos por debajo de
la altura de la barrera [4].

El funcionamiento del diodo de efecto ttinel resonante (RTD) se basa en esto. Un RTD

se construye a partir de un pozo cuantico limitado por una doble barrera de potencial en
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Figura 1.2: Diagrama de bandas de energia y probabilidad de transmisién en una
estructura resonante.

la que los electrones sélo pueden tener niveles de energia discretos en el pozo cuantico. Los
RTDs suelen fabricarse en materiales III-V, operan a temperatura ambiente y presentan

al menos una zona de resistencia diferencial negativa (NDR).

La Figura 1.3a muestra cualitativamente la formacién de la caracteristica I-V de un
RTD con un pozo en el que s6lo hay un estado resonante. Al incrementar la tension
aplicada, los electrones comienzan a atravesar la doble barrera y se obtiene la zona I o
primera zona de resistencia diferencial positiva (PDR) de la caracteristica I-V (Figuras a
y b). El méximo de intensidad se alcanza cuando la energia del estado resonante se alinea
con la de la banda de conduccion (Ip para una tension Vp, Figura c¢). A partir de este
punto, sucesivos incrementos de la tensién provocan una disminucién en la intensidad que
circula por el RTD, obteniéndose una zona de resistencia diferencial negativa (Figura d),
la zona NDR o zona II. Esta situacion acaba con un minimo en la intensidad (Iy para
una tension Vi, Figura e). Un incremento adicional en la tension aplicada provoca que el
diodo comience a comportarse como uno convencional en el que incrementos de tension
provocan incrementos de intensidad (Figura f). Esta ultima zona de operacion del RTD se
conoce como zona III o segunda zona de resistencia diferencial positiva. Es posible obtener
caracteristicas I-V con varias zonas NDR si el pozo cuéntico tiene varios niveles discretos
de energia o con pozos cuanticos adicionales [5]. El simbolo estdndar que se usa para el

RTD se muestra en la Figura 1.3b.

El grado de desarrollo de los dispositivos de efecto tinel resonante es muy variado. Los

RTDs en materiales III-V son, sin duda, los méas maduros y la mayoria de los circuitos
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Figura 1.3: Formacion de la caracteristica I-V del RTD y simbolo de éste.

basados en el efecto tiinel resonante reportados los utilizan, combinados con distintos
transistores. A continuacion se describen los parametros que son criticos para el disefio y

las prestaciones de los circuitos construidos con RTDs.

1.1.2 Diodos de efecto tiinel resonante y circuitos digitales
Entre los pardmetros mas importantes para el diseno o las prestaciones de los circuitos

implementados con RTDs mencionamos [4, 1]:

» Densidad de corriente de pico, jp. Este pardmetro estd directamente relacionado
con el pico de intensidad en la caracteristica I-V del RTD mediante la expresion
Ip = ajp, donde Ip es la intensidad de pico y « el area del RTD. Se necesita un

valor suficientemente grande (jp > 10K A/em?) para aplicaciones de alta velocidad



o senal mixta.

= Tensiones de pico, Vp, v de valle, Vj-. Para que los disefios basados en RTDs

funcionen correctamente, la tension de polarizacion debe ser mayor que 2Vp.

» PVCR (Peak to Valley Current Ratio), esto es, el cociente entre la intensidad de
pico y la de valle. Es necesario un valor suficientemente grande para implementar
funcionalidad logica. Ademas, para minimizar el consumo es deseable una densidad

de corriente de valle pequena.

= Capacidad, C'. En algunas aplicaciones las capacidades intrinsecas del RTD determi-
nan la respuesta temporal del circuito. Se define el indice de velocidad del dispositivo

como s = jp/C, donde C' es la capacidad por unidad de area.

Los requisitos especificos sobre las caracteristicas de un RTD dependen, en tltima ins-
tancia, de la configuracién particular del circuito, de las diferentes familias 16gicas y de
las distintas aplicaciones. En este Trabajo nos hemos centrado en estructuras MOBILE y
MML.

Se han reportado trabajos que estudian la cointegracion de RTDs con distintos tipos
de transistores HEMT, HFET o HBT [6, 7, 8]. Existen numerosos demostradores de
circuito que se apoyan en la madurez alcanzada por la tecnologia de dispositivos RTDs
con heteroestructuras semiconductoras I1I-V. Entre ellos destacamos flips-flops |9, 10, 11],
celdas de memoria de consumo ultra bajo [12], circuitos de memoria [13], circuitos logicos
multivaluados [14, 15, 16|, convertidores ADC [17, 18, 19|, cuantizadores |20, 21|, divisores
de frecuencia [22], fotodetectores con muy baja energia de conmutacion 23], osciladores
[24, 25, 26] o puertas logicas operando a muy alta frecuencia [27, 28, 29, 30].

Actualmente, la realizacion de diodos tunel en silicio es un area de investigacion
muy activa y son previsibles avances importantes en este campo, sugiriéndose que la
adicion de RTDs a las tecnologia CMOS podria prolongar la vida tutil de esta ultima
[31, 32, 33]. Los primeros dispositivos investigados presentaban una menor densidad de
corriente de pico y PVCR que los obtenidos en tecnologias I1I-V, si bien los fabricados en
SiGe son susceptibles de uso en circuitos. Los valores para los parametros caracteristicos
(PVCR, jp y Vp) reportados [34, 35, 36, 31, 37| muestran que los diodos de efecto ttunel
interbanda (Resonant Interband Tunneling Diodes, RITDs) son los mas adecuados para
implementaciones en esta tecnologia. Se ha demostrado la integracion de RITDs con un

proceso CMOS estandar [31] y con SiGe HBT [38], asi como su operacion MOBILE |[39].
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Asimismo, se ha reportado un RITD con una frecuencia de corte de 20GHz, lo que
posibilita, por primera vez, aplicaciones de senial mixta, RF y circuitos logicos de alta
velocidad [37]. En la actualidad se investiga en estructuras compatibles con CMOS maés
simples, asi como en procesos para su fabricaciéon que no precisan técnicas no disponibles

en procesos CMOS estandares [40, 41].

Otra alternativa explorada ha sido el desarrollo de procedimientos para compatibilizar
RTDs III-V con substratos de silicio. En [42] se reporta un primer circuito CMOS en el que
los RTDs se fabrican en un substrato InP y se transfieren usando tecnologia thin-film a
otro de silicio, donde la parte CMOS del circuito ya ha sido fabricada. El proposito de este
proceso hibrido era obtener prototipos para evaluar las ventajas de disponer de dispositivos
tanel en topologias de circuitos CMOS. Recientemente, se trabaja en el desarrollo de

técnicas que permitan la realizacién monolitica [43, 44, 45].

Finalmente, y también como técnica de prototipado de circuitos con RTDs, se han
propuesto distintas configuraciones de transistores que emulan la caracteristica I-V de
dichos dispositivos. En particular, es posible obtener una caracteristica NDR, sin la

segunda region positiva, utilizando tres transistores [46, 47, 48, 49].

1.2 El principio de operacion MOBILE

La zona de resistencia diferencial negativa que aparece en la caracteristica I-V del
RTD, constituye una de las principales propiedades de este tipo de dispositivos y permite
la implementacién de circuitos 16gicos que operan segun el principio de operacion MOBILE
[50, 51].

El MOBILE (Figura 1.4a) es una puerta controlada por corriente y disparada por
flanco, consistente en la conexion en serie de dos RTDs (RT'Dp y RT Dy, driver y load
respectivamente), alimentados por una tension, Vs, que oscila entre un valor minimo,
V,fa <> ¥ Uno maximo, V},{{l . (senal de reloj o polarizacion pulsante). La salida del circuito,
Vout, puede ser monoestable o biestable, dependiendo del valor que tome la tension de
alimentacion. Cuando Vpies es baja, ambos RTDs estan en un estado de conduccion (el
on-state o estado de baja resistencia) y el circuito es monoestable. Si se incrementa Vy;qs
a un valor maximo apropiado, se asegura que sélo el dispositivo con menor intensidad de
pico conmuta desde el estado on hasta el off (el estado de resistencia alta). La salida toma
un valor alto de tensién si el RTD driver es el que conmuta y bajo si lo hace el RTD load,

siendo este estado de salida auto-estabilizante debido a la inherente biestabilidad de los
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Figura 1.4: Configuracion MOBILE.

dispositivos [52, 53|. La Figura 1.4b muestra el comportamiento de la tension de salida
en funcién de la de alimentacién para dos casos diferentes, asumiendo densidades de pico
iguales para ambos dispositivos. Si el factor de area! del RTD driver, fp, es menor que el
del RTD load, fr, es aquél el que conmuta y por tanto la salida resulta a un nivel 16gico
alto, y cuando fp > fr, lo hace el RTD de la carga el que conmuta y la salida se sitta a

nivel légico bajo.

1.2.1 Adiciéon de funcionalidad logica

El MOBILE es un circuito de dos terminales. Se puede obtener funcionalidad logica
anadiendo una etapa de entrada, que modifique la corriente de pico de uno de los RTDs
[50, 52|. Esta etapa de entrada puede ser un transistor, como en el inversor de la Figura
1.5a, o la conexién serie de un RTD y un transistor, como la Figura 1.5b. En el segundo
caso el transistor acttia como conmutador (switch), permitiendo o no el paso de corriente,
y, por consiguiente, modificando la intensidad de pico del RTD al que se asocia.

El inversor representado en la Figura 1.5a estéd formado por la conexiéon en serie de

dos NDRs: NDRy, que es el RT'Dy,, v NDRp, constituido por la conexién en paralelo

'La intensidad que circula por el RTD depende de su area a través del factor de area, f (f = 1 se
corresponde con un area de 10pum? en la tecnologia de LOCOM [64], que se emplea en este Trabajo y que
se describe en el Apéndice).
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serie con un transistor.

Figura 1.5: Adicién de funcionalidad logica al MOBILE.

del transistor y RT'Dp. La corriente que circula por el transistor modula la intensidad de
pico de NDRp en funcién del valor de la tension de entrada V;, aplicada, de forma que

se puede tener control sobre el orden en el que conmutan los NDRs.

El funcionamiento del inversor puede explicarse mediante los plots de contorno Vj;qs —
Vot de las soluciones de la ecuaciéon que describe su operacién estatica, como se muestra
en la Figura 1.6, para ambas entradas Vzg y Vzﬁ Si la tension de alimentacion se encuentra
a su nivel més bajo, el circuito presenta un comportamiento monoestable y la salida se
encuentra a nivel bajo. Cuando V. alcanza un valor critico VbczZ? = 2V}, el circuito pasa
a ser biestable, esto es, existen dos posibles soluciones estables (y una inestable) para la
tension de salida. El valor final de la tension de salida estd determinado por la relaciéon
existente entre las intensidades de pico del NDRp y del NDRy. En el caso del inversor,
cuando la tensién de entrada esta a nivel alto, la corriente de pico del driver es mayor que

la de la carga, de modo que RT Dy conmuta y la tensiéon de salida resulta a nivel 16gico

bajo (Figura 1.6a). Por el contrario, cuando Vj,=V;t

", la relacion entre las intensidades

de pico es la contraria, y la tension de salida esta a nivel logico alto (Figura 1.6Db).

1.2.2 Analisis de las propiedades de evaluaciéon y biestabilidad

Seguidamente analizaremos dos propiedades que las estructuras basadas en MOBILE

deben cumplir para asegurar un comportamiento correcto: la evaluacién correcta de la
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Figura 1.6: Representacion de la tension de salida frente a la de alimentacion.

senial de entrada y la propiedad de biestabilidad. La verificaciéon de ambas propiedades
no es algo inherente a las topologias circuitales empleadas [55]. Por tanto, es necesario
dimensionar el circuito (factores de area de los RTDs y factor de forma del transistor)
adecuadamente, satisfaciendo determinadas relaciones entre estos parametros.

Una estructura evaltia correctamente una entrada si el valor 16gico de la salida cuando
la alimentacién llega a su maximo es el esperado. Por otro lado, la propiedad de biesta-
bilidad establece que, cuando el reloj esta a nivel alto, la salida ha de mantener su nivel
l6gico frente a variaciones de la entrada.

Para ilustrar ambas propiedades, en la Figura 1.7 mostramos una simulacién HSPICE
de la operacion del inversor binario de la Figura 1.5a. Hemos considerado que la tension
de alimentacion varfa entre 0V y 0.8V y la entrada lo hace entre 0V y 0.65 V. Los factores
de 4rea de los RTDs son 0.5 para el driver y 0.6 para la carga. El factor de forma del
transistor es F'F' = 2. Los modelos para el RTD y el transistor provienen del proyecto
LOCOM [54] y estan descritos en el Apéndice. En la Figura 1.7 se observa que el inversor
evalia correctamente, (salida a nivel alto cuando la entrada esta a nivel logico bajo y
viceversa) y verifica la propiedad de biestabilidad (no responde a los cambios de la senal

de entrada que se producen con la tensiéon de alimentacion a nivel alto).

Propiedad de evaluaciéon
Las estructuras MOBILE son puertas disparadas por flanco de subida, de modo que la

decision acerca del nivel 16gico que alcanzara la salida se produce cuando la sefial de reloj
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Figura 1.7: Formas de onda correspondiente a las tensiones de reloj (azul), entrada
(verde) y salida (rojo) para un inversor binario.

(Vhias) pasa de bajo a alto. Una forma de describir el comportamiento de la estructura al
ir variando Vs (alimentacion) es el anélisis mediante curvas de carga.

La Figura 1.8a muestra la curva de carga de un inversor MOBILE que evaliia correcta-
mente una entrada a nivel logico bajo para diferentes valores de la alimentacién. En esta
situacién se puede comprobar que al incrementar la tension de alimentacion, la solucién
se desplaza segin indica la secuencia de puntos de colores de la figura. Esto ocurre porque
la intensidad de pico de la carga es mayor que la del driver y asi, éste sera el primero
en conmutar, alcanzéandose un nivel logico alto a la salida. Una forma alternativa de
comprobarlo consiste en representar, en un plot de contorno, las soluciones de la ecuaciéon
que describe el comportamiento del circuito en DC, obtenida al igualar las expresiones de

las intensidades del NDRp y NDRy:

ng[‘/out] + FFIT[‘/my V;)ut] = ng[Vbias - Vout] (11)

donde g[v] e Ir[Vas, Vps] son la descripcion matematica de la intensidad del RTD y el
transistor, respectivamente. Al representar la tension de salida frente a la de alimentacion
(Figura 1.8b), comprobamos que, efectivamente, la salida toma un nivel logico alto cuando
la alimentacion llega a su maximo. Dado de que la intensidad de pico del driver ha de ser
menor que la de la carga, obtendremos una primera relacién entre parametros del circuito

que garantiza una evaluaciéon correcta del nivel logico bajo.
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Figura 1.8: Curvas de carga y plots tension de salida frente a tensiéon de alimentaciéon
para (a), (b) entrada a nivel logico bajo y (c), (d) entrada a nivel logico alto.

Un razonamiento analogo se aplica al caso de una entrada a nivel logico alto (Figuras
1.8c y 1.8d). En este caso, la relacion entre parametros se obtiene considerando que la

intensidad de pico del driver ha de ser mayor que la de la carga.

Propiedad de biestabilidad

La propiedad de biestabilidad establece que el nivel 16gico de la salida permanece
invariable frente a cambios en la entrada cuando la alimentacion esta a nivel alto (funcio-
namiento como flip-flop). Esta caracteristica es especialmente relevante en aplicaciones en
las que se necesita que la tensiéon adquirida se mantenga durante un cierto tiempo para un
posterior procesamiento. Para analizar esta propiedad, emplearemos plots de contorno de

la tensién de salida frente a la de entrada, Vj;, — V¢, obtenidos, al igual que los Vs — Vout,
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Figura 1.9: Plots de contorno entrada-salida para el estudio de la propiedad de biesta-
bilidad.

a partir de las soluciones de la ecuacién 1.1.

La Figura 1.9a muestra el plot de contorno de un inversor binario bien dimensionado
cuando la tensiéon de alimentaciéon se encuentra a nivel alto. Supongamos que la tension
de entrada se incrementa desde V;,, = VZ’T—; a Vi, = Vlf . Inicialmente, cuando V;,, = Vzﬁ, la
salida esta a nivel logico alto (suponemos que la evaluacion se ha hecho correctamente).

Al incrementar la tension de entrada, el nivel logico de salida no varia (linea azul). Por
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otro lado, cuando el circuito no esta bien dimensionado, pueden aparecer problemas de
biestabilidad. La Figura 1.9b muestra el plot de contorno para una situaciéon similar a la
descrita anteriormente. En este caso se observa que al aumentar la tensiéon de entrada, la
salida cae al nivel logico bajo (linea roja discontinua). Es razonable pensar que para que
el circuito opere correctamente, deba existir una solucién de la ecuaciéon 1.1 asociada al
nivel légico alto de la salida para V;, = Vlg . Graficamente se traduce en que el “l6bulo”
superior del plot de contorno de la Figura 1.9b ha de tener cortes con la recta V;, = an{ .
La verificacion de la propiedad de biestabilidad permite establecer una primera relacion

entre los parametros del circuito.

Este analisis aplica también al caso en el que la entrada varia desde V;, = Vzg a
Vin = Vlﬁ En la Figura 1.9c se representa el plot de contorno de una estructura que
opera correctamente, en la que se observa que el nivel l6gico de salida permanece bajo
(linea azul). Por tltimo, en la Figura 1.9d se representa el plot de un circuito que presenta
problemas de biestabilidad dado que, al variar la tensién de entrada, la salida sube al nivel

l6gico alto. Las estructuras que operan correctamente presentan soluciones de la ecuaciéon
L

1.1 asociadas al nivel bajo para V;,, = V,;7, lo que permite extraer una nueva relaciéon entre

los parametros del circuito

Regiones de funcionamiento

La verificacion de las propiedades de evaluacion y biestabilidad requiere la satisfaccion
de un conjunto de relaciones entre los parametros del circuito, esto es, factores de area de
los RTDs y factor de forma del transistor. Una forma préctica de visualizar graficamente
qué dimensionamientos hacen que el circuito opere correctamente, consiste en representar
los limites de la regién de funcionamiento definidos por estas relaciones. Supongamos un
inversor binario realizado con modelos de RTDs y transistores de LOCOM y con niveles de
tensiéon como los usados en el circuito de la Figura 1.7. La Figura 1.10 muestra las zonas
de operacién correcta, obtenidas a partir de las relaciones entre los pardmetros del circuito
que garantizan la verificacion simultdnea de las propiedades de evaluacién y biestabilidad.
En las Figuras 1.10a y 1.10b se han representado en trazo continuo los limites de la region
que contiene el conjunto de pares (fp, fr) que garantizan la operacion correcta (para
FF =6y FF = 12). En estas graficas, se ha limitado la representacion a factores de area
comprendidos entre 0 y 3. Adicionalmente, se han representado, empleando triangulos, los

limites de la region obtenidos por simulacién HSPICE. Finalmente, en las Figuras 1.10c y
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(a) Pares de puntos (fp, fr) para FF = 6. (b) Pares de puntos (fp, fr) para FF = 12.
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0 0
0 04 0.8 1.2 0 0.4 0.8
A A
(c) Pares de puntos (A, F'F') para fp = 0.7. (d) Pares de puntos (A, FF') para fp = 1.2.

Figura 1.10: Region de funcionamiento correcto. (a)-(b) Pares de puntos (fp, fr) para
diferentes valores de F'F'. (c)-(d) Pares de puntos (A, F'F) para diferentes valores de fp.

1.10d se muestran los limites de la regiéon que contiene los puntos (F'F, A) validos, siendo

A= frL— fp,para fp =0.7y fp=1.2.

1.2.3 Comportamiento dinadmico

La operacion MOBILE, que acabamos de describir, requiere un cambio en la tension
de polarizacién suficientemente lento. En la practica, existe un tiempo critico para la
subida de esta senal por debajo del cual la estructura no opera correctamente. El principio
de operaciéon MOBILE se ha descrito suponiendo flancos de subida muy lentos para la

tension de polarizacion (cuasiestacionario), utilizando, por ello, tinicamente parédmetros
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de DC como la intensidad de pico de los RTDs. Asociadas a la variacién de Vi, existen
corrientes de AC, més importantes conforme més rapidos sean esos cambios, que pueden
alterar el resultado de la comparacion de corrientes y que explican la existencia de dicho
tiempo critico. Este depende de parametros tanto de circuito (dimensionado de RTDs y
transistores) |56, 57| como tecnologicos [58, 59|, pudiendo concluirse que la evaluacion

logica de un MOBILE es un proceso dinamico complejo [60, 61, 62].

1.2.4 Operacion nanopipeline

Las estructuras MOBILE disparadas por flanco ascendente evalian las entradas du-
rante la subida de la senal de polarizacién, y la salida se mantiene mientras ésta esta en
alto, incluso si las entradas cambian (operacion biestable). La salida vuelve a cero con la
bajada de la senial de polarizacion y espera el siguiente flanco. Por tanto, esta operacion
biestable permite implementar arquitecturas pipeline a nivel de puertas (nano-pipeline)
sin coste asociado a los elementos de memoria [63].

El retorno de la salida al valor de espera, se traduce en que una etapa debe evaluar
mientras que las etapas que la atacan estan en la fase de mantenimiento. Para la operacion
correcta de redes de puertas MOBILE se requiere un esquema multi-fase. Cada ciclo de las
sefiales de polarizacion esté dividido en cuatro fases de la misma duracién, Tr. Las senales
de polarizaciéon de etapas consecutivas estéan retrasadas Tr. De esta forma, se garantiza
que cada etapa evaliie durante la fase de mantenimiento de las anteriores y antes de que
retornen al valor de espera. Son suficientes cuatro sefiales, puesto que para el quinto nivel
puede volver a utilizarse la primera senal, y asi sucesivamente. Ademas, en cada ciclo
todas las puertas de la red evaltian, aunque no simultdneamente. Las entradas se procesan
a una frecuencia determinada por la velocidad de operacion de cuatro puertas MOBILE

encadenadas.

1.3 Objetivos de la Tesis y organizaciéon de la memoria

El objetivo general de esta Tesis es el desarrollo de metodologias de diseno de circuitos
logicos que explotan las ventajas de la caracteristica NDR del RTD para incrementar sus
prestaciones en comparaciéon con circuitos en tecnologias MOS.

El trabajo realizado se enmarca en el contexto de la investigacion de circuitos y arqui-
tecturas aplicables a dispositivos nanoelectrénicos, un 4rea en la que se estan demandando
contribuciones que permitan conectar la investigacién a nivel de materiales y dispositivos

con la realizada a nivel de algoritmo. Desde esta perspectiva, y aunque este trabajo se
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centra en la combinacién de RTDs y transistores, los resultados obtenidos pueden ser ttiles
en otras tecnologias. Asi, los conceptos y las aportaciones a nivel de arquitectura pueden
aplicarse al desarrollo de circuitos con otros dispositivos que exhiben una caracteristica
NDR.

El grupo de investigaciéon en el que se ha desarrollado este trabajo ha venido trabajando
en el campo del diseno de circuitos con RTDs en el marco de distintos proyectos con
financiacién nacional y europea. El trabajo descrito en esta Memoria parte, por tanto, de
unos resultados previos que brevemente resumimos a continuacién y que han sido la base
para la definicién de los objetivos de este Proyecto.

Este trabajo previo puede organizarse en las siguientes areas: en lo que respecta al
diseno de puertas légicas, se ha realizado el analisis de estructuras MOBILE basicas
binarias. En particular se han identificado problemas de biestabilidad [64, 65] en algunas
topologias reportadas y se han desarrollado aproximaciones analiticas que establecen
relaciones entre los paradmetros tecnoldgicos y de disefio para una correcta operaciéon
[66, 67, 55| y para determinar la frecuencia de operacion, [57]. Asimismo, se ha trabajado
en el desarrollo y analisis de topologias para implementar funciones multiumbral, umbrales
generalizadas y puertas programables extendiendo el principio de operaciéon MOBILE en
tecnologias III-V [68, 69, 70]. Se ha explorado la caracterizacion funcional y eléctrica de
estas topologias [68, 71, 72|, lo que ha permitido extraer directrices con las que se ha
desarrollado una herramienta automatica de diseno de puertas a partir de especificaciones
funcionales. Por tdltimo, se han diseniado e integrado puertas logicas con las topologias
desarrolladas que han demostrado operaciéon correcta empleando una tecnologia no co-
mercial proporcionada por la Universidad de Duisburg. En cuanto al disenio logico con
bloques MOBILE, se ha demostrado la operacion de redes de puertas MOBILE con una
tnica fase de reloj frente a las cuatro convencionales |73, 66], se han disefiado sumadores
con mejores productos potencia retraso que los previamente reportados |74, 75, 70| y se
ha desarrollo una herramienta de sintesis logica para el diseno con puertas umbral [76].

Los objetivos concretos de este Trabajo son:

1. Analisis de la operacion de circuitos empleando RTDs y HFET

Los circuitos basados en el principio de operacion MOBILE deben disenarse para
que evaliien las entradas correctamente y exhiban un comportamiento biestable.
Sin embargo, en el analisis de la bibliografia hemos observado que las ecuaciones

de diseno sélo capturan las relaciones entre intensidades de pico que permiten
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implementar una determinada funcionalidad (evaluacién), pero no consideran la
propiedad de biestabilidad. En un trabajo previo descrito en el apartado anterior,
hemos abordado el analisis completo de las estructuras mas simples (inversor y
seguidor), mostrando que no todas las soluciones del espacio de disefio que evaltan
correctamente exhiben una operaciéon biestable. En esta linea, pretendemos ampliar
nuestros conocimientos a circuitos mas complejos, tanto binarios como multivalua-

dos, basados en la extension del principio de operacion MOBILE.

2. Emulacion CMOS de caracteristicas NDR

Hemos considerado que seria muy interesante disponer de algin método de vali-
dacién de las arquitecturas y topologias de circuitos propuestas para circuitos con
RTDs en procesos tecnolégicos comerciales. Para ello, nos propondremos desarrollar
topologias de circuitos que exhiban caracteristicas NDR y que se puedan fabricar
empleando tecnologias CMOS estandar. Adicionalmente nos planteamos si, para
ciertas aplicaciones, el disefio con estos emuladores es competitivo respecto a sus

realizaciones convencionales CMOS.

3. Diseno de circuitos RTD-CMOS

La incorporacion de los RTDs a tecnologias III-V ha permitido mejoras en frecuen-
cia de operacidon y consumo. Dado que existe actualmente un interés creciente en
incorporar estos dispositivos a tecnologias CMOS (RTD-CMOS), y aunque algunos
trabajos se han centrado en evaluar las ventajas que ello puede suponer, creemos
necesario profundizar en esta direccion. En particular, se han reportado trabajos que
han evaluado prestaciones para ciertos flips-flops y puertas combinacionales, pero
no cuando se usan en redes de puertas, no existiendo tampoco resultados correspon-
dientes a tecnologias actuales. Nuestro objetivo es explorar si la cointegracion de
RTDs con transistores CMOS es susceptible de mejorar las prestaciones de diferentes
arquitecturas pipeline a nivel de puertas respecto a sus realizaciones en un estilo de

diseno CMOS convencional.

La organizacion de este documento se describe a continuacion. El Capitulo 2 trata el disenio
de circuitos basados en la extension del principio de operacion MOBILE. Se analizaran
circuitos binarios y multivaluados, tanto con entradas discretas como continuas.

El Capitulo 3 se dedica al dispositivo que emula la caracteristica NDR del RTD,
el MOS-NDR. Presentaremos la estructura del MOS-NDR y se desarrollard un estudio
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tedrico del mismo que permita su dimensionamiento para lograr caracteristicas tensiéon-
corriente tipo NDR especificas.

En el Capitulo 4 se propondran y validaran experimentalmente prototipos de circuitos
MOBILE con RTDs y transistores que seran disefiados empleando el MOS-NDR. En con-
creto, se mostraran puertas e interconexiones de puertas disparadas por flanco de subida
y bajada de reloj. Adicionalmente, se propondréan circuitos Muller C-element basados en
el MOS-NDR como ejemplo de aplicaciéon competitiva con respecto realizaciones CMOS
convencionales.

Por dltimo, en el Capitulo 5 abordaremos el disefio de circuitos basados en la integra-
cion de RTDs y transistores CMOS. En particular, trataremos el disenio y optimizaciéon
de puertas y redes de puertas y las compararemos en potencia y energia con realizaciones

CMOS que también operan en modo pipeline a nivel de puertas.






CAPITULO 2

ANALISIS DE ESTRUCTURAS BASADAS
EN LA EXTENSION DEL PRINCIPIO DE
OPERACION MOBILE

Los circuitos basados en la configuracion MOBILE funcionan correctamente en un
cierto rango de frecuencias que depende del fan-out de la puerta [59]. Desde el punto de
vista del diseno, seria deseable obtener puertas que operen sin limite inferior de frecuencias,
esto es, desde DC hasta el maximo de frecuencia posible. Diferentes autores han estudiado
circuitos légicos binarios empleando RTDs [62, 77, 78, 57, 56], sin incidir en como se han
de dimensionar las estructuras con objeto de garantizar un comportamiento adecuado
en estatica. Sin embargo, un funcionamiento correcto en DC deberia garantizarse antes
de analizar otros aspectos del funcionamiento ya que no es inherente a las topologias de
circuitos empleadas para implementar dichas estructuras [55, 64].

En trabajos previos [55, 79, 80, 81, 82] hemos propuesto una metodologia de diseno
de circuitos MOBILE bésicos (inversor y seguidor binarios), a partir de la cual hemos
derivado las relaciones entre pardmetros de disefio que garantizan un funcionamiento
correcto. Esto se consigue imponiendo el cumplimiento de las propiedades de evaluacion
y de biestabilidad. En este capitulo ampliaremos este anélisis a diferentes circuitos cuya
operacion se basa en la extension del principio de operacion MOBILE.

El capitulo se estructura en cinco apartados. En el primero estudiaremos circuitos
diferenciales basados en el principio de operacion MOBILE, asi como la aplicacién de
un esquema de polarizacién simétrico. Concluiremos combinando ambos conceptos para
estudiar la operacion de un circuito binario diferencial con polarizaciéon simétrica.

En el Apartado 2.2 modelaremos la caracteristica I-V de la conexién en serie de
RTDs y describiremos el principio de operacion MML (Monostable Multistable Logic),
la extension multivaluada del principio de operacién MOBILE que permite implementar

16gica multivaluada. Utilizando este principio, en los Apartados 2.3 y 2.4 analizaremos dife-
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rentes circuitos digitales ternarios y cuaternarios, cuyas prestaciones los hacen candidatos
especialmente adecuados para su integraciéon en sistemas de comunicacién comerciales
[83, 19, 84]. Derivaremos una metodologia general de disefio, analoga a la propuesta para
circuitos binarios, que permitird obtener regiones de operacién correcta. Trataremos en
profundidad la multiestabilidad, es decir, la extension de la propiedad de biestabilidad al

caso multivaluado, y como afecta a la operacién de los circuitos.

En el Apartado 2.5, analizaremos circuitos basados en el principio de operacion MO-
BILE que reciben entradas continuas. Estudiaremos circuitos de salida binaria, como
los comparadores con umbral de decisién fijo, ampliando posteriormente el anéalisis para
configurar externamente la tension critica de decision entre niveles logicos. Finalmente,
extenderemos el anélisis a circuitos con salida multivaluada, ilustrdndolo con el dimensio-

namiento del inversor ternario operando como comparador de tres niveles.

2.1 Circuitos diferenciales y con polarizaciéon simétrica

La realizacién de circuitos diferenciales es el objeto de estudio de esta seccion, en la que
analizaremos su principio de operacién y obtendremos las relaciones entre los tamanos de
los dispositivos del circuito que garantizan un funcionamiento correcto. Posteriormente se

estudiarad un esquema de alimentacién con dos senales de reloj simétricas, el SMOBILE.

2.1.1 Circuito diferencial basado en el MOBILE

La Figura 2.1 muestra un circuito diferencial basado en el MOBILE [84]. El circuito
realiza la funcion l6gica de seguidor, esto es, cuando la entrada diferencial positiva esta a
nivel logico alto, V;; = Vlg (y por tanto V,/ = V;ﬁ), el circuito proporciona un nivel l6gico
alto en la salida positiva, V!, v bajo en la negativa. Por otro lado, cuando VZZ = Vlﬁ y

V; VA 1a salida VI

i out €sta a mivel bajo y V. a nivel alto.

L=

Para facilitar el estudio desacoplaremos el circuito (Figura 2.1) y analizaremos cada
estructura como dos circuitos formados por la conexién en serie de dos NDRs cada uno. El
load, que llamaremos N DRy, consiste en la conexion en paralelo de RT' Dy, y el transistor
TTy, mientras que RT Dp y el transistor TTp forman el driver, NDRp. Los parametros
fr v fp, son los factores de area de los RTDs, mientras que F Fp y FFr, son los factores

de forma de los transistores del load y el driver, respectivamente.

Comenzaremos analizando los limites de funcionamiento del circuito. La operacién en

DC del circuito desacoplado viene descrita por la ecuacion:
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Figura 2.1: Circuito diferencial basado en MOBILE y su correspondiente versiéon desaco-
plada.

ng[‘/bias - ‘/;—Zt] + FFLIT[V}—}_V - V+ ‘/bias - V+

out» out] =

= fpg[V,},] + FEpIr[V,, , V,E] (2.1)

out wm?

donde g[v] e Ir[Vgs, Vps] representan la descripcién matemaética de la intensidad que

circula por el RTD (f = 1) y por el transistor HFET (F'F = 1), respectivamente.

Verificaciéon de la propiedad de evaluacion

Un circuito bien dimensionado, sin limite inferior de frecuencias, presenta un plot de
contorno Vy;qs — Vour para las soluciones de 2.1 similar al que se muestra en la Figura 2.2.

Un valor de tensién alto se obtendra cuando la corriente de pico del NDR driver sea
menor que la del load, y bajo cuando la relacion sea la contraria. Las dos condiciones que
fuerzan una evaluacién correcta se obtienen considerando que la salida se decide cuando la
tensién de alimentacién toma un valor critico de, aproximadamente, dos veces la tensiéon
de pico (la tension se reparte casi por igual en cada NDR).

Las relaciones que han de verificarse para garantizar la evaluacién correcta del circuito

son:

SiViy = Vins Vin = Vin

mn>s

foly+ FFp - Ir[Viy, V] < frl, + FFy - Ip[Vil =V, V] (2.2)
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bias

+
ut

Figura 2.2: Plot V45 — Vioue del circuito diferencial basado en MOBILE.

Si Vi = VI Vi = Vi

m 7

foly+ FFp - Ir[VE V] > ful, + FFL- IV — Vi Vil (2.3)

n

donde V), e I, son la tension e intensidad de pico del RTD, respectivamente.

Verificaciéon de la propiedad de biestabilidad

Analizaremos los dos posibles problemas de biestabilidad en funcién de si la entrada
varia del nivel alto al bajo o viceversa. Para este anélisis nos apoyaremos en los plots de
contorno de las soluciones de la expresion 2.1, que representan la tensién de salida frente
a la de entrada cuando la tension de alimentacion esté a nivel alto (Figura 2.3).

La Figura 2.3a muestra dicho plot entrada-salida para tres estructuras: la representada

en color azul corresponde a un circuito dimensionado correctamente. Cuando V;& = ViL,
la salida estd a nivel bajo (cuadrado azul) y al aumentar la entrada hasta V| = Vi

(flechas azules), la salida se mantiene a nivel légico bajo (circulo azul). La curva roja se

+

corresponde con un circuito dimensionado de forma incorrecta puesto que V,,, pasa del

o

valor 16gico 0’ al ’1’ al variar la entrada, dado que no hay solucién de la tensiéon de salida
asociada al nivel logico '0’. Finalmente, la curva verde representa la situacion critica que

marca el limite de operacion correcta del circuito. Las soluciones de VI

.+ que habfamos

marcado anteriormente con circulos azules coinciden ahora en un solo punto (marcado con

un circulo verde). Para esta situacion critica se verifica que la ecuacion:

foglVihl+ FFp-Ip[Vik V3,

| = f19WVitas = Vol + FFp - I7[Viy) = Vo

out?’

Vitas = Voul (2.4)
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H
I/vbias
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I/bias
L H
I/in V+ I/in
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(a) Plot Vi, — Vou: del circuito diferencial basado (b) Plot V;,, — V,ut del circuito diferencial basado
en MOBILE cuando Viz pasa de Vi£ a V;H . en MOBILE cuando VJ pasa de Vi a ViE .

Figura 2.3: Estudio de la propiedad de biestabilidad basado en los plots V;,, — V., para
el circuito diferencial MOBILE.

tiene una solucién tnica en un entorno de Vp.

Los desarrollos en serie de segundo orden de las intensidades que aparecen en 2.4

alrededor de V,t, =V}, son:
gD[Vo—Zt] = ng[Vo_qtt] fD(h‘O + hl(vout Vi ) + hQ(V;Jut ‘/17)2) (25)
gL[ out] ng[ out] fL(bO + bl( Vout + Vp) + b2( ‘/out + ‘/;’7)2) (26)

donde los coeficientes ho, h1, ha, bo, b1 y by son g[Vy] = I, g'[v]],=y, =0, %g”[v]}v:vp,
H 1 . .

g[%ias ~ V), 9/[”]|v:VbIjaS—Vp y 59”[”]|v:vglt{w—vp7 respectivamente. El coeficiente h; es

igual a cero dado que se corresponde con la derivada de g[-] en la tension de pico (méaximo

local).

Del mismo modo, para las intensidades de los transistores (primer orden):

FFpIp|Vi, Vil = FFp(to + t1(Vh, — V) (2.7)

FE I VE vt

out?

V;)gls - V; ] FFL(SO + Sl(Vout ‘/P)) (28)
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A7 (Vi Vou]

Ip[VH —
dvott Vott:Vp ’ [

Donde los coeficientes to, t1, so y s1 son Ir[Vik V], friy

mn’

dl V,H7V+ ?VH ‘7v+ )
Vo, Vih s =Vl e 2 [Vin out) bias out] , respectivamente.
dVout Vott: D

Al sustituir estos desarrollos en serie en la expresion 2.4, obtendremos:

Frbo + b1 (=Voby + Vp) +ba(=Vohy + Vp)*)+
+ FFL(s0 + 51(Vouy — Vp)) = fo(ho + ha (Vi — V) +
+h2(Voly = Vp)?) = FEp(to + 11(Vhy = V3)) =0 (2.9)

La expresion 2.9 es una ecuaciéon de segundo grado en V,f, — V,. La situacion critica
que estamos analizando requiere que las dos soluciones para V!, (en el entorno de Vp) se
reduzcan a una; es decir, que el discriminante de la ecuacién de segundo grado sea cero
(si es mayor que cero, hay dos soluciones y, por tanto, estabilidad, y si es menor, mal
funcionamiento). Esto lleva a una primera relacion entre pardmetros que asegura el buen
funcionamiento.

La segunda condicién se obtiene cuando la entrada decrece hasta su valor minimo. La
Figura 2.3b muestra que para que el circuito opere correctamente, han de existir soluciones
asociadas al nivel logico 1’ de salida cuando sz = V,ﬁ . Se ha de realizar un desarrollo en
serie analogo al caso anterior, pero ahora el driver opera en torno a V,']gs —Vp y el load
en torno a Vp. La situacion critica se produce, de nuevo, cuando el discriminante de la
ecuacion de segundo grado es cero, lo que permite obtener otra relaciéon entre parametros

que garantiza el buen funcionamiento.

2.1.2 Estructura MOBILE con polarizaciéon simétrica (SMOBILE)

La configuracion de un SMOBILE [28]| se muestra en la Figura 2.4a. La principal
diferencia con el MOBILE es la existencia de dos relojes complementarios que alimentan
los nodos superior e inferior del circuito. El principio de operaciéon SMOBILE se ilustra en
la Figura 2.4b, donde se muestra la curva de carga que representa la corriente con respecto
a la tension complementaria de reloj. El circuito es monoestable cuando la diferencia entre
las tensiones de alimentacion es pequenia. Cuando esta diferencia aumenta hasta alcanzar
un cierto valor critico, uno de los RTDs conmuta dependiendo de la relacion existente entre
las intensidades de pico (o lo que es lo mismo, entre los factores de area de los RTDs). La
transicion del estado monoestable al biestable se produce cuando el valor absoluto de la

diferencia %J{a s — Viias €xcede dos veces el valor de la tension de pico del RTD.
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+
Vbias

N RTD.

Jo RTDp

- 0 0
Vbias Voltage Voltage
(a) Esquematico. (b) Principio de operacion.

Figura 2.4: SMOBILE.

Es posible implementar circuitos diferenciales basados en este principio de operacién
simétrica. En el siguiente subapartado realizaremos un analisis de una estructura SMO-

BILE diferencial.

Circuito SMOBILE diferencial

La Figura 2.5 muestra un circuito diferencial basado en el SMOBILE. La operacion

en DC del circuito basado en SMOBILE viene descrita por:

ng[V;)Jiras - Vvott

|+ FELIp[V, -V E Vi — Vot

in out’ " bias out]

= ng[‘/o—ztt - vai_as] + FFDIT[V;; - VE)Z(IS’ V;)—Zt - ‘/b;zzs] (210)
ng[‘/b—z?_as - Vvo:nf] + FFLIT[‘/z; - ‘/o:u% V;)—z?_as - Vvo;t] =
= ng[‘/o:uf - ‘/277,'_115] + FFD[T[‘/Z;’L— - ‘/lzzas’ ozuf - %;as] (211)
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Vbias+T
V + TTLl TTLZ V
N RTDy, RTDy, N
Vour™ & —e Vour Vour"
VIN-I :] I VIN+
RTDDl RTDDZ
TTDl TTDZ
Vbias- l Vbias-

Figura 2.5: Circuito diferencial basado en SMOBILE y su correspondiente version
desacoplada.

G
L
I/bias
L H
V;n’as V + V;zias

bias

Figura 2.6: Plot Vj;4s — Voue circuito diferencial basado en SMOBILE.

Al igual que hicimos con el circuito diferencial basado en el MOBILE, en nuestro
analisis consideraremos tan s6lo la ecuacién 2.10, correspondiente a una de las partes

desacopladas del circuito.

Verificacion de la propiedad de evaluaciéon La Figura 2.6 muestra la represen-

tacion de las soluciones de 2.10 en el plano V;. — V!, en los casos en los que V! = VI y

VZ:ZF = Vlﬁ , para una estructura bien dimensionada. La linea azul muestra el caso en el que

VZI = Vlff , donde se puede comprobar que la salida se encuentra a su nivel maximo para

el valor méximo de la tensién de alimentacién. La situacién reciproca, marcada en color
rojo, muestra que si Vl;t = Vzﬁ, la salida evoluciona de forma inversa al caso anterior.
La salida que proporciona el circuito SMOBILE se decidira para los valores criticos

de la tensién de alimentacién, esto es, cuando ‘%‘[a s Viia s‘ = 2V,,. El primer NDR en
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alcanzar su tensiéon de pico estd determinado por la tensiéon de entrada, que modula la
corriente a través de ambos transistores. A partir de la expresion 2.10 obtendremos dos
relaciones entre los parametros que garantizaran una correcta evaluacién de la tensiéon

diferencial de entrada:

SiViy =V Vb =vH

m?

ng[ out V;)zas cmt] + FFD IT[V ‘/bws ,crit? ‘/;ut VEnas cmt] <

< ng[ bias,crit ‘/out] + FFy, - IT[VH Vvout7 V})—zi_as ,crit Vout] (212)
Si Vﬁ - V;ga V+ ‘/zﬁ
ng[ out Vl-);as,crit] + FFD ' IT [‘/Zg B V;;;as ,erit? V;)_Zt - ‘/E;;as,crit] >
> ng[%—z?—as,crit B Vout] + FE - IT[V VOut’ Vénas crit Vout] (213>

Las tensiones que caen en el driver y el load se han supuesto iguales a la tensién de pico
del RTD, por lo que se puede considerar que la intensidad a través de cada RTD es igual a

=V, vV, ~V,

la de pico. El circuito esta alimentado por unas tensiones VbZ as.crit bias.crit =

y la tension de salida a la que ocurre la decisiéon es aproximadamente igual a cero. Las
relaciones entre los parametros del circuito que garantizan una operacién correcta vienen

dadas por:

foly + FFp - IV 4+ Vi, V) < ful, + FFy - I [V V) (2.14)

foly+ FFp - Ip[Vi +Vy, Vol > fuly, + FFp - Ir[Vig, V) (2.15)

Verificacion de la propiedad de biestabilidad En la Figura 2.7 se representan
plots correspondientes a soluciones de 2.10 en el plano V;,, — V,,+ para los valores extremos
de la tension de polarizacion. La Figura 2.7a corresponde al caso en el que la tension
positiva de entrada aumenta desde el nivel minimo hasta el maximo. Si la estructura esta
dimensionada correctamente, la salida no debe cambiar su valor l6gico aunque la entrada
lo haga (linea azul en la Figura 2.7a). Como muestran las flechas azules, la solucion de

2.10 asociada a la salida cuando la tension de entrada es V2 (sefialada con un cuadrado
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H H
I/bias V
13 13
L L
I/bias V
L H
V;n V+ I/in
in
(a) Plot Vip — Vout del circuito diferencial basado (b) Plot Vi, — Vour del circuito diferencial basado
en SMOBILE cuando Vz;t pasa de Vik a VH . en SMOBILE cuando VJL pasa de V2 a VL .

Figura 2.7: Plots Vj,, — V,ut correspondientes al circuito diferencial SMOBILE.

azul) y cuando se incrementa hasta VX (marcada con un circulo azul) esta siempre a nivel
l6gico bajo. La situacion critica asi como los ejemplos de operacién incorrecta se muestran
en verde y rojo respectivamente. La Figura 2.7b ilustra el caso complementario en el que
la tensién positiva de entrada decrece desde su valor maximo al minimo. El criterio para
predecir la pérdida de biestabilidad consiste en determinar si existe una solucién a 2.10
en la region de valor légico bajo de V,,; para VZZ = Vlf YV Viias = Vbﬁs y en la de valor
alto para V;:: = V;ﬁ YV Viias = V},ZLS.

En primer lugar, consideraremos que la tension positiva de entrada crece desde V;; =
Vzﬁ a VZZ = VJ;I (Figura 2.7a). La curva verde representa la situacion critica que marca

el limite de operacion correcta del circuito. Las soluciones de V!, que habiamos marcado

u
anteriormente con circulos azules coinciden ahora en un solo punto (marcado con un

circulo verde). Para esta situacion critica se verifica que la ecuacion es:

out

ng[V;)TLt - %%as] + FFp - IT[V;ﬁ - ‘/bgas? V+ - %%as] =
= fr9Viias — Voudd + FFL - Ir[Vigl = Voby Vias — Voil - (2.16)
Al igual que se hizo en el estudio de la estructura diferencial basada en el MOBILE,

aproximaremos las expresiones de las intensidades de los RTDs por sus desarrollos en

serie de segundo orden. Suponiendo que el RTD driver esta en zona [ y el RTD load en
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zona III, las tensiones en cada RTD serdn aproximadamente igual a V), para el driver y

(VI —VE ) —V, para el load. Ast:

9p[Vahtl = F(ho + ha(Voh = Viias) — Vo)) + ha((Vohy = Viias) = V2))?) (2.17)

glVobl = fr(bo + bi(=Vyhy + Vigos + Vo) + ba(= V5 + Viros + V2)?) (2.18)

y los coeficientes ho, h1, h2, bo, b1 y b2 son g[Vp] = Ip, ¢'[v]|,—y,, = 0, %g”[v]‘v_v,
—Vp

H _yvL _ / 1_n :
9 Viias — Viias — VPl g [U”U:Vbﬁ VL v, Y 39 [UHUZVJIM*V&M*VP’ respectivamente.

El desarrollo en serie de potencias de primer orden de la intensidad que circula por el

HFET se ha realizado en torno a ngas +Vp

FFEpIr[Vil — Vibas, Vot = Vitasl = FFp(so + s1(Vyhy — (Vigos + V2))) (2.19)
FELIp[Vi — Vi Vil = Vit = FEL(to + (V5 — (Vibas + V7)) (2.20)

+
dIT [‘/1%1 _va[i‘ai’vout _Vb%as]
)
dvm"t Vott :Vblilas + Vp

Los coeficientes sg, s1, to y t1 son I7[VE-ViE V],

dip[VE-vt vH _y+ .
IT [‘/7,1120[ - ‘/b%as - ‘/p’ ‘/E)gzs - ‘/b%as - ‘/p] e T[ “ doxi;t—k blas Out} n L ) respectlvamente.
out Vout:Vbias+Vp

Sustituyendo en 2.16:

Fo(ho + (Vo — (Vikas + Vi) + ha(Vihy — (Vikas + Vp))?)+
+ FFp(so+ s1(Vyhy — (Vikos + Vp)))—
— frbo + b1 (Vb + Vil + V) + ba (= Vi + Vit + V) ) —
— FFp(to+t(=V,h, + ViE +V) =0 (2.21)

out

ecuacion de segundo grado en V,f, — (Van'as + V,). Un funcionamiento correcto exige
un discriminante mayor o igual a cero, lo que proporciona una primera relaciéon entre
parametros.

De forma analoga se puede obtener una nueva condicién asociada al problema de

biestabilidad cuando la tensién positiva de entrada decrece hasta V& = V£ (Figura 2.7b).
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En este caso los desarrollos en serie de potencias, tanto para los RTDs como el HFET,
se realizan alrededor de (Vi — Vik ) — Vp para el driver y Vp para el load. La segunda
relacion entre parametros se obtiene, al igual que en el caso anterior, forzando a que el
discriminante de la ecuacién de segundo grado obtenida al sustituir sea mayor o igual a

cero.

2.1.3 Validacién de resultados

Con objeto de verificar nuestros resultados teéricos, hemos realizado una comparacion
entre éstos y las simulaciones con HSPICE. Las expresiones anteriores se han usado para
derivar limites de las regiones de operacién correcta en DC de los circuitos diferenciales
MOBILE y SMOBILE. Para los resultados teoricos obtenidos y las simulaciones HSPICE
se han empleado los modelos de RTD y HFET de la tecnologia LOCOM [54]. Los valores de
tension utilizados son Vi = 0.65V, V.E =0V, Vi = 0.65V y V,k = = 0V para los basados
en el MOBILE y Vi = 0.325V, VL = —0.325V, Vi =0.325V y Vi = —0.325V para
los circuitos SMOBILE.

La Figura 2.8 muestra el conjunto de valores de b = FFp — FFr y a = fr — fp
que simultaneamente permiten una evaluacion correcta y la verificacion de la propiedad
de biestabilidad. En la Figura 2.8a los valores de F'F; yv fp se han fijado a 1 y 0.5,
respectivamente. Las lineas punteadas delimitan la regién de funcionamiento correcto
correspondiente a un circuito basado en MOBILE, mientras que las continuas lo hacen
para el circuito SMOBILE. Los puntos que aparecen en la figura corresponden a los
extremos de funcionamiento obtenidos con simulaciones HSPICE. Como puede observarse,
existe una correspondencia muy buena entre los resultados obtenidos de forma teérica y
los que proporciona el simulador HSPICE, lo que permite validar los resultados teoricos
propuestos.

En las Figuras 2.8b y 2.8c se muestra el efecto tedrico de variaciéon del parametro fp
para los circuitos basados en el MOBILE y SMOBILE e incluyen, ademas, resultados de
simulaciones HSPICE. Al aumentar el valor de dicho parametro se consiguen regiones de
funcionamiento mayores. Finalmente, en las Figuras 2.8d y 2.8e se muestra el crecimiento
de la regién de operacién correcta en ambas estructuras al disminuir F'F, para un valor

de fD = 0.5.
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o __ SMOBILE

----- MOBILE

0 0.2 0.4 0.6 0.8

a

(a) Regiones de funcionamiento en DC MOBILE
y SMOBILE para fp =05y FFr, = 1.
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(b) Efecto de la variacion de fp para FF, =1 (c) Efecto de la variacion de fp para FFr = 1
en la estructura MOBILE. en la estructura SMOBILE.
10 10
MOBILE SMOBILE
8 FF,=5 8
FF,=3
6 FF,=1 6 —_— FF,=5
N FF,=3
° FF,=1
4 4
2 2 /
0 0 f /
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(d) Efecto de la variacion de FFr para fp = 0.5 (e) Efecto de la variacién de FFr, para fp = 0.5
en la estructura MOBILE. en la estructura SMOBILE.

Figura 2.8: Regiones de funcionamiento correcto en DC b — a, con b = FFp — FFL y

a= fr— fp.
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2.2 Conceptos basicos para el estudio de circuitos multiva-
luados

En este apartado modelaremos la caracteristica tensioén-corriente de la conexién en
serie de RTDs y cémo obtenerla a partir de la aproximacion lineal de la caracteristica de

un RTD. Seguidamente describiremos el principio de operacion MML.

2.2.1 Caracteristica I-V de varios RTDs en serie

Dado que en este capitulo estudiaremos estructuras que usan mas de dos RTDs en
serie resulta interesante considerar cé6mo es su caracteristica I-V conjunta. La conexién
en serie de dos RTDs origina una caracteristica I-V con dos picos y dos valles. La Figura
2.9b muestra una caracteristica tipica de dos RTDs conectados en serie, obtenida usando
el modelo proporcionado por LOCOM |[54]. La curva punteada se obtiene como solucion
analitica a la ecuaciéon que iguala las intensidades que circulan por ambos RTDs. La
figura incluye en color rojo y superpuesta a la curva anterior, la caracteristica tension-
corriente obtenida por simulacion HSPICE. Notese la histéresis que aparece en torno
al segundo pico dependiendo de que el barrido en tensién sea creciente o decreciente.
Como puede observarse, la caracteristica conjunta I-V resulta bastante compleja y puede
complicar en gran medida el estudio teérico de circuitos que usen la conexién en serie
de RTDs. Es necesario, pues, realizar algin tipo de simplificacién que nos permita una
manipulacién més sencilla de sus caracteristicas I-V. Nuestro trabajo simplifica la de un
RTD a un modelo lineal a tramos, que mantiene la tensién e intensidad de pico y la
tension e intensidad de valle, como se muestra en la Figura 2.9¢, lo que permite aplicarla
a la curva I-V de cualquier RTD.

Supongamos los dos RTDs en serie de la Figura 2.9a. El primer pico y el primer valle
de la caracteristica conjunta se deben al RTD con menor factor de area, mientras que
el segundo pico y valle dependen del otro RTD. A partir de las caracteristicas lineales a
tramos de cada dispositivo, se pueden construir las curvas de carga que ayudan a obtener
las expresiones para las tensiones e intensidades de pico y valle de la caracteristica conjunta
de los dos RTDs en serie. Estas expresiones aparecen en la Tabla 2.1 y a continuaciéon se
analiza su obtencién.

La Figura 2.10a muestra la curva de carga para un valor de la tension de alimentacion
en el que la intensidad de zona I del RT'D; (el que opera como carga) alcanza la intensidad
de pico de RT' Dy (driver). Hemos supuesto, sin pérdida de generalidad, que el factor

de area de RT'D; es mayor que el del RT' Do, esto es fi > fo. La notaciéon empleada
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(a) Conexién en serie de  (b) Caracteristica I-V de dos RTDs conectados
dos RTDs. en serie obtenida de forma analitica (negro) y por
simulacién (rojo).
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(c) Caracteristicas I-V no lineal (en azul) y lineal
(en rojo) de un RTD.

Figura 2.9: Caracteristica I-V de dos RTDs en serie y aproximacién lineal de la de un
RTD.

explicita el hecho de que las tensiones e intensidades de pico y valle dependan de los
factores de area. En este caso, la tension del primer pico de la caracteristica conjunta,
que llamaremos V;j%’f !, sera el valor de la tension de alimentacion que permite alcanzar la
intensidad de pico de RT'Dsy. A partir de simples consideraciones geométricas, se puede
llegar a una expresion que relacione los factores de area con la tensiéon de pico original,
Vp. La intensidad del primer pico, Igf’f ! sera la intensidad de pico de RT' Dy. Al aumentar
la tension de alimentacion llega un momento en el que la zona I del RT' D, alcanza el valle
del RT D5, como muestra la Figura 2.10b. En este caso estaremos ante el primer valle de

f1

la caracteristica conjunta, cuya intensidad Iﬁ coincidira con la de valle del RT' Dy y la

tensiéon vaf’f .

vendra dada por la expresion que aparece en la Tabla 2.1. La obtencién
del segundo pico y valle es similar a los casos anteriores seglin se observa en las Figuras

2.10c y 2.10d. Se puede demostrar que para este tipo de configuraciéon y bajo ciertas
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A [ A [
RTD
! RTD, RTD,
RTD,
V V
(a) Curva de carga empleada para la obtencion  (b) Curva de carga empleada para la obtencion
de primer pico de la caracteristica conjunta de primer valle de la caracteristica conjunta.
A 1 A [
RTD, RTD,
RTD, RTD,
V V
(c) Curva de carga empleada para la obtenciéon  (d) Curva de carga empleada para la obtenciéon
del segundo pico de la caracteristica conjunta. del segundo valle de la caracteristica conjunta.
A y
1 (Vo2lp2) 1 (Vooolp2)
I
|
Vodp1) : Vorlp1)
I
(ViasL)
(V2 L)
Vasd) V Vasda) vV

(e) Caracteristicas I-V obtenida en la que la  (f) Rectificacion de la curva igualando las tensio-
tension del segundo pico es mayor que la del nes de pico segin indica la linea punteada de la
segundo valle. Figura 2.10e.

Figura 2.10: Obtencion de la caracteristica I-V conjunta de dos RTDs lineales a tramos
en serie.

condiciones, la tensiéon del segundo pico es mayor que la del segundo valle, de modo que
la caracteristica obtenida no es una funcion bien definida. Por tanto, para poder trabajar
con una adecuada descripcion lineal a tramos es necesario realizar una rectificacion, como
se muestra en el trazado discontinuo de la Figura 2.10e. De esta manera llegaremos a
una representacion de la caracteristica conjunta de los dos RTDs como la mostrada en la
Figura 2.10f, en la que las tensiones del segundo pico y valle coinciden.

La Figura 2.11 muestra la caracteristica I-V de los dos RTDs en serie obtenida por
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viph (1+ f2/f1)Vp

I,ff’fl folp

vor” W+ [(Iv)/ (A1) Ve

Iﬁ’fl Jolv

V;)];Q’fl (filp)/(fomrrr) — Iv /mprr + W

I;]E’fl Jilp

v (f1 = fo)Iv /(fornrrr) + W

Ig;’fl —(fi(filp + folv)(filv — fo(Iy +mi Vi ) + fifo(2f1lp + foly
—filv)Vymin) /((fo + fO) (= filv + folly + mur (Vih . — W)

Tabla 2.1: Puntos criticos de la caracteristica conjunta de dos RTDs en serie lineales a
tramos. myy; representa la pendiente de la zona III del RTD con caracteristica lineal a
tramos.

Vv

Figura 2.11: Comparacion entre la caracteristica I-V de dos RTDs en serie obtenidas
empleando RTDs (en negro) y a partir del modelo tedrico empleando RTDs con caracte-
risticas lineales a tramos (en rojo).

simulacion HSPICE (en color negro) y, superpuesta a ella (en rojo), la obtenida teorica-
mente segtn los valores de la Tabla 2.1. En dicha figura se ha eliminado la histéresis dado
que para los circuitos que estudiaremos sélo nos interesa la parte de la curva marcada con
la flecha descendente en la Figura 2.9b. Ademaés, se observa la correspondencia entre ambas
caracteristicas en los picos y los valles, que como veremos, son los puntos importantes para

el analisis que se llevara a cabo.

Este procedimiento se puede extender facilmente a la obtencién de caracteristicas
tension-corriente de més de dos RTDs en serie. La Figura 2.12a muestra la caracteristica
I-V correspondiente a la conexion en serie de tres RTDs. En este caso también aparecen
tensiones de pico que se encuentran por encima de las de valle, por lo que seré necesaria
una rectificacién de las mismas, como indica la linea discontinua roja. La Figura 2.12b
muestra la caracteristica resultante. La caracteristica conjunta de dispositivos NDR en

serie se empleara de forma extensiva en el estudio de circuitos multivaluados.
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(a) Curvas I-V correspondientes a tres RTDs en  (b) Rectificacién de la curva igualando las ten-
serie en la que las tensiones del segundo y tercer  siones de pico segun indica la linea punteada de
pico son mayores que la del segundo y tercer valle, la Figura 2.12a.

respectivamente.

Figura 2.12: Conexion en serie de tres RT'Ds. Curvas I-V.

Vi bias Vbias

Ja RTD4
NDR

/s RTDg LOAD

Vour —e® Jour

Jr K RTDy NDR
DRIVER

Iz RTD,

|

(a) Cuatro RTDs (b) Esquema equivalente consistente en la conexioén en
en serie. serie de dos NDRs con caracteristicas I-V de dos picos
y dos valles.

Figura 2.13: Conexién en serie de dispositivos NDR.

2.2.2 El principio de operaciéon MML

El principio de operacion MML (Monostable-Multistable Logic) [85, 86] es la extension
multivaluada del principio MOBILE y su aplicacién permite implementar circuitos logicos
multivaluados basados en la conexién en serie de RTDs.

El circuito de la Figura 2.13a muestra la conexién en serie de cuatro RTDs, y nos

sirve para describir la operacién MML. Teniendo en cuenta que la caracteristica tensién-
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corriente de dos RTDs en serie se puede modelar con la representacion de dos picos y dos
valles estudiada anteriormente, podemos considerar este circuito como la conexién en serie
de dos NDRs con dichas caracteristicas I-V, como muestra la Figura 2.13b. Supondremos
que el circuito esti alimentado por una tensién periddica Vp;qs, que oscila entre un valor
minimo, bea s> ¥ Ootro méaximo Vb?a s

En un circuito funcionando conforme al principio de operacion MOBILE, s6lo uno
de los RTDs conmuta. En el caso de circuitos multivaluados operando segiin el principio
de operacion MML, al menos dos RTDs lo hacen. El valor méximo de la tensiéon de
alimentacion debe incrementarse con respecto a las estructuras MOBILE para conseguir
las dos transiciones. En este tipo de estructuras, el orden en el que conmutan los RTDs
viene determinado por la relacion existente entre los factores de area de los mismos, siendo

el de menor factor de area el primero en conmutar.

La Figura 2.14 muestra plots de contorno de la tension de salida, V¢, frente a la de
alimentacion, Vy;.s, para RTDs con caracteristicas conjuntas lineales a tramos y diferentes
relaciones entre sus factores de area. La Figura 2.14a muestra el caso en el que los factores
de area del NDR inferior (el driver) son menores que los del NDR superior (o load),
esto es, fz < fy < fp < fa. Cuando la tension de alimentacion es baja, el circuito es
monoestable, y s6lo existe un posible valor de la tension de salida. Cuando Vp;,s aumenta,
llega un momento en el que el RTD con menor factor de area del driver, RT Dz, conmuta
(marcado con “1” en la Figura 2.14a) provocando que la tension de salida aumente. Si
usamos la curva de carga del circuito (Figura 2.14b), se puede observar como la primera
transicion se produce cuando la tension de alimentacion es tal que la intensidad de la carga
alcanza a la del primer pico del driver. Al seguir aumentando V., se consigue forzar la
transicion de RT'Dy (marcado con “2” en la Figura 2.14a) dado que la intensidad de la

carga ha alcanzado a la del segundo pico del driver, como se muestra en la Figura 2.14b.

Cuando los factores de area de los RTDs de la carga son mayores que los del driver,
ambas transiciones vendran provocadas por los RTDs del NDR superior, como se muestra
en la Figura 2.14c, forzando un nivel légico bajo a la salida. Por ltimo, se obtienen
niveles medios de salida cuando el RTD mas pequeno pertenece a un NDR y el siguiente
en tamano estd en el otro, compensandose el sentido de la variacién de la tensiéon de
salida de la primera transiciéon con el de la segunda. La Figura 2.14d muestra uno de los

posibles casos que se podrian dar asociados a esta situacién, concretamente aquél en el

que fz < fg < fy < fa.
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Figura 2.14: Principio de operacién MML. Explicacion a través de plots de contornos y

curvas de carga.
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Al igual que ocurre en el caso del MOBILE, es posible anadir funcionalidad logica a
los circuitos MML con una etapa de entrada colocada en paralelo con el driver o la carga,
como se analizara en las secciones siguientes. Para garantizar un funcionamiento correcto
en DC, las estructuras MML con etapas de entrada han de verificar las mismas propiedades
que en el caso de las basadas en MOBILE, esto es, una propiedad de evaluacidn correcta
de la senal de entrada y otra que garantice que el nivel légico de salida no cambie aunque
varie la senial de entrada cuando la tension de alimentacion se encuentra a nivel alto. Para
estructuras MOBILE, en las que se deben garantizar dos soluciones de la tension de salida,
dicha propiedad se conoce como biestabilidad, en el caso de estructuras multivaluadas la

denominaremos multiestabilidad |87, 88|.

2.3 Estructuras ternarias

Las estructuras ternarias representan el caso mas simple de circuitos multivaluados.
Esta seccién presenta las bases para su analisis estitico, bases que pueden extrapolarse a
configuraciones con un mayor nimero de niveles l6gicos. Realizaremos un estudio detallado
del comportamiento estatico del inversor de ternario y obtendremos las relaciones entre
los pardmetros del mismo que van a garantizar un funcionamiento correcto. Este anélisis
puede extenderse facilmente a estructuras ternarias que implementen otras funciones

logicas, como es el caso de las puertas NMIN y NMAX.

2.3.1 El inversor ternario

La Figura 2.15a muestra el circuito correspondiente a un inversor ternario. Esta for-
mado por la conexion en serie de dos NDRs, el load (NDRy) con RTDg y RTDy y
el driver (NDRp) con un transistor en paralelo a dos RTDs en serie, RT' Dz y RT Dy
Ambos NDRs tienen una caracteristica tension corriente con dos picos y dos valles. Los
puntos criticos de la caracteristica I-V de NDRp estan modulados por el efecto que la
tension de entrada tiene sobre la corriente que circula por el transistor. Sin pérdida de
generalidad supondremos que fz < fy y fB < fa.

El circuito debe funcionar de manera que se verifiquen las propiedades de evaluaciéon
y multiestabilidad previamente descritas, lo que requiere el dimensionado adecuado de los
dispositivos que lo forman. La Figura 2.15b ilustra la operacion del circuito. Se ha obtenido
mediante simulacion HSPICE utilizando RTDs con caracteristicas /- V' lineales a tramos.
En estas simulaciones la tensiéon de entrada varia entre 0V y 0.65V, la de alimentacién

entre OV y 1.75V y el circuito se ha dimensionado con f4 = 1.2, fp=1.1, fy =0.7, fz =
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Figura 2.15: Inversor ternario.

0.6, y F'F' = 8. Como puede observarse, la evaluacion se esté realizando de forma correcta
dado que se verifica la funcionalidad logica correspondiente al inversor ternario. Ademas,
cuando la tension de entrada varia y la senal de reloj esté a nivel alto, no existe variacion

en el nivel l6gico de la salida.

Propiedad de evaluacion

Las condiciones que deben cumplirse para una correcta evaluaciéon pueden derivarse
con la ayuda de la Figura 2.16. En el analisis denotaremos como Vlﬁ, VmM y Vlg , respec-
tivamente, a los tres niveles de tension de entrada, esto es, bajo (0), medio (1) y alto
(2). Los niveles de tension de alimentacion alto y bajo son Vbﬁs y Vb’;fas respectivamente.
Supongamos, en primer lugar, que V;, = V;ﬁ La Figura 2.16a muestra la curva de carga
correspondiente a dos valores de la tensién de alimentaciéon. Para que la salida tome un
valor légico alto es necesario que ambos RTDs del driver conmuten. El primero en hacerlo
(transicion marcada con “1” en la Figura 2.16b) es el RTD de menor tamano, RT' Dy y se
produce cuando la intensidad de la carga se hace igual a la intensidad del primer pico del

driver (curva roja en la Figura 2.16a). La primera relacion entre pardmetros del circuito

serad por tanto:
fzI, + FF - Ip[Vi, V{2 IY] < fgl, (2.22)

La segunda transicién tiene lugar cuando la intensidad que circula por la carga alcanza
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el valor de la intensidad del segundo pico de la curva del driver (marcada con “2” en la
curva roja de la Figura 2.16a). De esta manera, como se observa en el plot de contorno de
la tension de salida frente a la de alimentacion (Figura 2.16b), ambas transiciones van a
hacer que el ’continuo’ de soluciones de la tension de salida (marcado con linea discontinua
roja) vaya creciendo hasta alcanzar el nivel 16gico alto (marcado con “F”). De igual forma

se puede obtener una segunda relaciéon dada por:

fyl, + FF - Ip[VE VIzIv] < fp1, (2.23)

in> Vpa

Un razonamiento analogo se puede emplear cuando a la entrada se le aplica un nivel
logico alto, Vi, = V. Ambas transiciones se deben a los dos RTDs de la carga, RT Dp
v RTD,, dado que es necesario que la tension de salida alcance un nivel 16gico bajo. La
primera de las transiciones, marcada con “1” en las Figuras 2.16c y 2.16d, es debida al
RTD de menor factor de area, RT Dp y se origina cuando la intensidad del driver alcanza

el primer pico de la carga. La desigualdad obtenida es:

fzl, + FF - Ip[VE Vizv) > fp1, (2.24)

in> Vp
La segunda transiciéon ocurre al conmutar RT'D 4, cuando la intensidad del driver
alcanza el segundo pico (marcado con “2” en la curva roja de la Figura 2.16d), y fuerza
a que el nivel de salida permanezca bajo (marcado con “F” en el plot de contorno de la
Figura 2.16d). La relacion obtenida es:

fzI, + FF - Ip[VH

m

VB > fal, (2.25)

El caso correspondiente a un nivel de tensién media, V;, = VmM , es algo diferente a
los anteriores, ya que existen dos posibilidades de que la salida alcance un nivel l6gico
medio. Esto es, un RTD de cada NDR tiene que conmutar (los dos con menor factor de
area), pero el orden en el que lo hagan es indiferente. En primer lugar consideraremos el
caso en el que RT' Dy conmuta primero y luego lo hace RT' D (Figura 2.16e). Siguiendo

un razonamiento analogo al anterior, se obtiene el siguiente par de relaciones:

fzly + FF - Ir[Va VI# ] < fal, (2.26)
I, + FF - Ip[Vi V7] > fpl, (2.27)
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La situaciéon complementaria es aquella en la que el primer RTD en conmutar es RT Dp,
como muestra la Figura 2.16f. En este caso, las ecuaciones obtenidas para garantizar una

evaluacion correcta son:

fzI,+ FF - Ip[VN VIZ ] > fpl, (2.28)

in

fzlp+ FF - Ir[Vip V2] < fal, (2.29)
Propiedad de multiestabilidad
Los problemas de multiestabilidad proceden de la desaparicion de uno (o mas) de los
estados estables cuando Vj;,s = Vb% - Dado que estamos usando representaciones lineales a
tramos de la caracteristica conjunta de dos RTDs en serie, el estudio de la multiestabilidad
es mas simple que el realizado para circuitos binarios en el Apartado 2.1 [89, 87, 88, 90].
El comportamiento en DC del inversor ternario esté gobernado por la siguiente expre-

sién:

gL[%ias - ‘/out] = 9D [Vout] + FF- IT[‘/z‘na V;)ut] (230>

La Figura 2.17a muestra la curva de carga de un circuito dimensionado correctamente
en el que la entrada se ha fijado a nivel alto. En ella se han senalado las dos soluciones
asociadas al nivel légico alto de la salida, que indican que, para este caso, se preserva la
multiestabilidad. Para que esto se verifique, la intensidad del primer pico de la carga ha
de estar por encima de la corriente del driver para una tensiéon igual a Vb{-{ls — p]iB fa,
Adicionalmente, el plot de contorno de la tension de salida frente a la de entrada propor-
ciona informacién acerca de lo que ocurre cuando se varia la tensiéon de entrada con la
tension de alimentacién en su nivel alto. La Figura 2.17b muestra el plot V;, — V,,,;: para
una estructura correctamente dimensionada. Se puede comprobar como un incremento de
la tension de entrada no provoca variaciones sustanciales en la tension de salida.

La Figura 2.17c muestra la curva de carga para un inversor ternario que presenta

problemas de multiestabilidad. En dicha curva, en la que V;,, = se observa cémo han

H
wm
desaparecido las soluciones asociadas al nivel 16gico alto. A partir del plot de contorno de

la Figura 2.17d comprobamos que al aumentar la tensiéon de entrada desde el nivel bajo
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(a) Situacién descrita en la relacion 2.33. (b) Situacion descrita en la relacion 2.34.
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(c) Situacion descrita en la relacion 2.35. (d) Situacion descrita en la relacion 2.36.

Figura 2.18: Inversor ternario. Multiestabilidad (II). Curvas de carga para Vi, = V;.

al alto, la salida cae al nivel medio (marcado en la Figura 2.17c). Por tanto, la relacion

entre intensidades requerida es:
90Viias = VIZI4) + FF - IVl Ve, — VIPI4] < fsl, (2.31)

Por otro lado, cuando la entrada desciende desde Vlf{ hasta Vzﬁ , el razonamiento es
similar al anterior. Con objeto de garantizar dos soluciones distintas se ha de verificar que
la primera intensidad de pico del driver se sitiie por encima de la corriente de la carga para
_ foz,fy

1

una tensién igual a Vb{{a s , como muestra la Figura 2.17e. Con todo lo anterior se

puede obtener una nueva relaciéon entre los parametros del circuito:
fzly+ FF - Ir[Vi, VI2IY] > g1 [Via, = VI (2.32)

De los casos en los que la entrada varfa desde el nivel bajo al medio o del alto al medio

obtendremos un nuevo par de relaciones. La primera expresién proviene de forzar que la

. . . . . . . H f 7f
intensidad del primer pico de la carga esté por encima de la del driver en V7 = — Vp%74

(para Vi, = VZM ), como se muestra en la Figura 2.18a. Esta restriccion, que garantiza el

comportamiento correcto del circuito cuando la entrada sube del nivel bajo al medio, se

formula:
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90WVias = ViZ I+ FF - In[Vin! Vias = V3?14 < a1, (2.33)

La segunda relaciéon proviene de la situaciéon en la que la salida baja del nivel l6gico

alto al medio. En ese caso se ha de imponer que la intensidad del primer pico del driver

esté, para V;, = Zf;\{[, por encima de la de la carga en Vbﬁs — p{Z’fY. En la Figura 2.18b
se muestra graficamente dicha condicién, que se formula:

f2Iy+ FF - Ip[VM V2] > g [V~ Vo] (2.34)

n o’ p1
Analizando las expresiones 2.31 a 2.34 observamos que las ecuaciones 2.31 y 2.32 son
més restrictivas que 2.33 y 2.34, respectivamente. Finalmente obtendremos un nuevo par
de expresiones cuando la tensiéon de entrada cambia partiendo del nivel l6gico medio. En
primer lugar, cuando la entrada conmuta al nivel bajo, se ha de imponer que la intensidad
del segundo pico del driver esté por encima de la de la carga en V}){.{w — Vp];Z JY La Figura
2.18c muestra la curva de carga empleada en analizar este caso. La expresion obtenida es:

frlp+ FF - IV V2D > gr [Vl = V77 (2.35)

iny Vp2

Por ultimo, cuando la tensién sube al nivel 16gico alto se ha de garantizar, como se
muestra en la Figura 2.18d, que la intensidad del segundo pico de la carga esté por encima
IB:fa
P2

de la del driver en Vbﬁs — . La relaciéon que se deriva es:

gVl — VIEIa) 4 FF - Ip[VH VH —vista) < f41, (2.36)

La relacion 2.31 es maés restrictiva que 2.36 ya que:

IT[ViIn{7 ‘/}){;{LS - PJ;B,fA] fAIP - gD[ngls - p];BJA] (237)
Ip[VE VE —vfPda) el — gp[VE ViR

es valida independientemente de los valores de los factores de area, dado que el primer
cociente es siempre menor que la unidad y el segundo mayor que uno!. Empleando un
razonamiento anélogo, podemos comprobar que la expresién 2.32 es mas restrictiva que
2.35.

Con todo esto, podemos concluir que las relaciones 2.31 y 2.32 (correspondientes a las

transiciones 0 — 2 y 2 — 0) son las que definen las condiciones de multiestabilidad del

'dado que en este caso fal, — gp[Vik, — fof’f“] > fel, — gp[Viks — folB’fA], siempre que fa > fB
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Figura 2.19: Obtencion de la region de operacion correcta en DC para un inversor ternario
con Ay = 0.01 y fz = 0.6. Las lineas rojas y azules representan maximos y minimos de
FF.

circuito. Esto concuerda con lo que podria deducirse viendo cémo evolucionan los plots
de contorno de V;,, — V. al pasar de estructuras bien dimensionadas a otras que no lo

estan.

Validaciéon de los resultados obtenidos

Para verificar la bondad del estudio teoérico realizado, hemos comparado estos resul-
tados con simulaciones HSPICE. En ellas, se han considerado tanto las caracteristicas
lineales a tramos, como las no lineales para cada RTD individual. Se han usado como
niveles de entrada Vlﬁ = 0V, VZ]T\L/[ =03V y Vlg = 0.65V. La tensién de alimentacion
toma valores comprendidos entre V})ZL.aS =0Vy Vbﬁs = 1.75V. Para visualizar la regiéon de
funcionamiento correcto de la estructura estudiada y dado el gran ntimero de parametros
presentes, hemos constrenido algunos de ellos. En particular hemos definido la variable
Ay como la diferencia entre fy v fz, v fay fp, &A1= fy — fz = fa — fB, vy la variable
Ag = fp— fy.

La Figura 2.19 muestra la regiéon de funcionamiento correcto para un inversor ternario
con A; = 0.01 y fz = 0.6 (sombreada). Las lineas de color rojo representan los limites
asociados a valores maximos del factor de forma, mientras que las azules se corresponden
con los minimos. Se muestran las condiciones mas restrictivas asociadas a la evaluacion
(en trazo continuo) y a la multiestabilidad (en trazo discontinuo). Se puede observar como
al exigir la propiedad de multiestabilidad se esta limitando la regiéon de operaciéon correcta
en DC con respecto a la que se obtendria considerando exclusivamente la evaluacion.

En las Figuras 2.20a a 2.20c, se representa (en color gris y delimitada por lineas
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negras continuas) la region formada por pares de puntos (FF,As) que garantizan un
funcionamiento correcto, obtenida empleando nuestro analisis tedrico. Los valores de A
se han fijado a 0.01, 0.08 y 0.15, respectivamente, y fz = 0.6. La linea azul disconti-
nua muestra los limites de la region obtenida tras realizar las simulaciones en HSPICE
empleando RTDs con caracteristica lineal a tramos. Adicionalmente, se han validado los
resultados a partir de simulaciones empleando el modelo LOCOM del RTD, representando
con tridngulos algunos puntos de los limites de la regién de funcionamiento correcto.
Notese la concordancia existente entre los resultados obtenidos de forma teérica y por
simulacion, tanto con los modelos del RTD de LOCOM, como con los lineales a tramos.
Se puede observar que la region de funcionamiento correcto se estrecha al aumentar Aj.

Para Ay > 0.15 no hay inversores ternarios que funcionen correctamente para este valor
defz.

En las Figuras 2.20d y 2.20e se muestra el efecto de la reduccion de fz: al aumentar el
valor de dicho parametro, se ensancha la region de operaciéon correcta. En la Figura 2.20f
se muestran diferentes regiones cuando Ay = Ay = A para valores de fz = {0.5,1,1.5}.
Por 1ltimo, en las Figuras 2.20g y 2.20h hemos permitido que las diferencias de area entre
RTDs en el driver y en la carga no sean iguales. En estas figuras se representan pares de
puntos (A1p, FF)y (A1r, F'F) paralos que la operacion es correcta, donde Ajp = fy—fz
y A1 = fa — fB, (para Ay = 0.1). Los valores més pequenos de A;y, originan regiones
més estrechas de operacion, mientras que al incrementar Ap se obtienen regiones mas

grandes.

El efecto de la variacién de la tensiéon de pico sobre la regiéon de operacién correcta
se muestra en las Figuras 2.21a y 2.21b, para tensiones de pico Vp = 0.15 y Vp = 0.24,
fijando A; = 0.01 y fz = 0.6. Se puede comprobar como al aumentar la tension de
pico, la region se va reduciendo. Por ultimo, la Figura 2.21¢ aporta informacion acerca de
cémo varia la regiéon de funcionamiento cuando modificamos la densidad de corriente de
pico (en este caso, en el plano A — F'F). Al aumentar jp la region se va ensanchando y
desplazando en el sentido opuesto al de las agujas del reloj. Hemos incluido también los
resultados obtenidos con HSPICE empleando RTDs con modelo de LOCOM (marcados

con tridngulos y circulos), lo que permite contrastar los resultados teoricos.

La metodologia de diseno desarrollada es independiente de la tecnologia empleada. Pa-
ra comprobarlo, hemos calculado las regiones de funcionamiento en DC que se obtendrian

al cambiar los modelos de RTD y transistor, empleando para ello los propuestos en [53].
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Figura 2.20: Regiones de operaciéon correcta del inversor ternario. Las lineas negras
delimitan la regiéon obtenida de forma teorica y la linea azul discontinua y los tridngulos
las obtenidas a partir de simulaciones con modelo de RTD lineal a tramos y LOCOM,
respectivamente.
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Figura 2.21: Inversor ternario. Efecto de la variacion de la tension de pico y de la densidad
de corriente de pico para A; = 0.01 y fz = 0.6.

La curva I-V del nuevo RTD se muestra en la Figura 2.22a, y se caracteriza por tener una
densidad de corriente de pico de 9-10*A/cm? y una relaciéon entre las corrientes de pico
y valle igual a PVCR = 5.5. El transistor tiene una longitud de canal de 0.7um y una
tensiéon umbral Vi, = —0.05V. La Figura 2.22b muestra su curva Ipg — Vpg del mismo
para diferentes valores de Vig.

La Figura 2.22c muestra la regiéon de funcionamiento correcto en DC para la configu-
racion de la Figura 2.20a (fz = 0.6 y A; = 0.01) obtenida a partir de las expresiones
extraidas en esta seccién. En la grafica hemos incluido puntos obtenidos a partir de
simulacién HSPICE empleando los modelos de RTD y transistor anteriormente descritos.
Como se puede comprobar, existe también una correspondencia muy buena entre los
limites tedricos obtenidos a partir de las expresiones que emplean RTDs con caracteristica

I-V lineal a tramos y los obtenidos por simulacion HSPICE. La Figura 2.22d repite el
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IrTp[mA] IDSS[mA]
12 4 V=05V
3 V=04V
8 V=03V
2 V=02V
4 1 V0.1V
0 VIV] == V[V]
0 02 04 06 08 1 025 075 125 175 °
(a) Curva I-V del RTD propuesto en [53]. (b) Familia de curvas Ips — Vpg del transistor

propuesto en [53].

FF FF
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Az AZ
0.05 0.1 0.15 02 0.25 025 075 125 175

(c) Region de funcionamiento correcto (Az, FF)  (d) Region de funcionamiento correcto (Aq, F'F)
para A; =0.01 y fz =0.6. para A1 =05y fz =4.

Figura 2.22: Inversor ternario. Regiéon de funcionamiento correcto en DC cambiando los
modelos de RTD y transistor por los descritos en [51].

experimento con fz =4y A; =0.5.

2.3.2 Puertas NMIN-NMAX

El anélisis desarrollado puede extenderse a puertas més complejas. Hemos considerado
dos estructuras ternarias de dos entradas que implementan funciones tutiles en el procesa-
miento 16gico multivaluado: las funciones minimo (MIN) y mdzimo (MAX), cuyo circuito
se muestra en la Figura 2.23. Usando la metodologia anterior, derivaremos las expresiones
que definen sus regiones de operacién correcta.

En la Tabla 2.2 se define la funcionalidad logica de una puerta MIN (MAX) negada,
NMIN (NMAX), de dos entradas. Las Figuras 2.24a y 2.24b muestran las formas de onda
correspondientes a las entradas y salida de puertas NMIN y NMAX, respectivamente.

Supondremos de nuevo que fz < fpy fy < fa.

Condiciones de evaluacién
1. Puerta NMIN
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Vbias
- - = =1
I |
| Jfa RTDA :
|
| NDR, :
|
| /o= RTDq :
: NDR)p “Vour :
:le Vin2 fY RTDy :
| |
: T, TT, :
| f: - RTD, |
| |
e ___l
Figura 2.23: Puerta NMIN/NMAX.
| NMIN(NMAX) | 0 | 1 | 2 |
0 2(2) [2(1) 20
1 2(1) | 1(1)]1(0)
2 2(0) | 1(0) |0 (0)

Tabla 2.2: Funcionalidad logica de la puerta NMIN (NMAX).

| NMIN(NMAX) | 0 \ 1 \ 2 \
0 Z—Y (Z=Y) | Z—=Y (Z—B) | Z—=Y (B—A)
1 Z—Y (Z—B) | Z—B (Z—B) | Z—B (B—A)
2 Z—Y (B—A) | Z—B (B—A) | (B—A)(B—A)

Tabla 2.3: Secuencias de conmutacion de RTDs en una puerta NMIN (NMAX).

La Tabla 2.3 resume las secuencias de conmutacion de los RTDs (1° — 2°) que,
en la estructura propuesta, permiten implementar la funcionalidad deseada para
cada par de entradas. Por ejemplo, cuando ambas entradas toman el nivel l6gico
'0’ ha de conmutar RT Dz y luego RT Dy . Siguiendo el mismo razonamiento que
para derivar las condiciones correspondientes al inversor ternario, obtenemos las

expresiones descritas a continuacion:

Entradas — (0,0)
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Figura 2.24: Formas de onda correspondientes de las entradas (azul), reloj (negro) y

salida (rojo).

foI, 4+ 2FF - Ip[VE VIZIY) < fp1 « RTDy,
p p

ns ' pl

fyl, 4+ 2FF - Ip[VE vIz2/v] < fpI « RTDy
p p

iny ¥ p2

Entradas — (0,1)

fzly + FF - Ip[ViE VI + FF I [V V7] < fpl, + RTDy

no n o Vpl

fyIp+ FF - Ip[VE VP + FF - Ip VAL VY] < fpl, < RIDy

(2.38)

(2.39)

(2.40)

(2.41)
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Entradas — (0, 2)

fzly, + FF - Ip[VE V2 4 PR I [VH VIZ Y] < fpI, « RTD;

fylp+ FF - IpVE VIZY ) + FF - IV V77 < fpI, + RIDy

Entradas — (1,1)

fzl, +2FF - Ip[VY VIZIY] < fpI, « RTDy

fyIp+2FF - Ip[VY V7] > fpl, + RTDg

Entradas — (1,2)

fzly + FF - Ip[VM V2 + FF - IV VI7) < fpl, + RIDy

in » 'pl mn o

fyly+ FF - Ip[VM VI 4 FF - Ip[VE V2] > fpl, « RTDg

Entradas — (2,2)

fzl, + 2FF - Ip[VH VIZI] > 1, « RTDg

in > Vpl

fzly +2FF - Ip[ViH V7] > fuI, < RTD,

(2.42)

(2.43)

(2.44)

(2.45)

(2.46)

(2.47)

(2.48)

(2.49)
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Considerando que V;f;z Jr < VPJ;Z v y VE<vM oyl

" » es posible simplificar el conjunto

de ecuaciones ya que las expresiones 2.39, 2.41, 2.43 y 2.49 son maés restrictivas que las
relaciones 2.38, 2.40, 2.42 y 2.48, respectivamente. Ademaés, es necesario asegurar que todos
los valores méaximos de F'F' estdn por encima de los minimos, de modo que obtendremos

la siguiente expresion a partir de las desigualdades 2.43 y 2.45:

20 [V VI > Ip VI VIR + 1 [VE VI (2.50)

1. Puerta NMAX

Aplicando un razonamiento anélogo, se obtienen las siguientes expresiones para la

puerta NMAX:

Entradas — (0,0)

fzly, +2FF - Ip[Vh, VIZI] < fzl, + RTDy (2.51)
fylp+2FF - Ip[Vik Vi) < fpI, « RTDy (2.52)

Entradas — (0,1)

fzly, + FF - Ip[VE V2 4 FF - Ip VM VIZ Y] < fpl, « RTD; (2.53)
fely+ FF - IplVE VN + FF - [V V2] > fsl, « RTDg (2.54)

Entradas — (0, 2)
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fzly + FF - Ip[VE V2N 4 FF -1V VIZD] > fpl, + RTDg

fzl,+ FF - Ip[VE VIZ ) 4 FF - Ip[VE VIZ ] > fal, + RTDA

Entradas — (1,1)

fzly + 2FF - Ip[VY V7 /Y] < fpl, « RTDy

fyIp+2FF - Ip[VY V7] > fpl, « RTDg

Entradas — (1,2)

fzl, + FF - Ip[VM VIZ]) L PRIV viIiZ2 ) S fp1, « RTDg

in o Vp in? 'pl

fzly + FF - Ip[VE V2D + FF - Ip [V V7] > fal, < RTD,y

Entradas — (2,2)

fzly +2FF - Ip[VH VY] > f51, « RTDg

fzly + 2FF - Ip[ViH V7] > fuI, « RTD,

(2.55)

(2.56)

(2.57)

(2.58)

(2.59)

(2.60)

(2.61)

(2.62)
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Aligual que en el caso de las puertas NMIN, se ha simplificado el conjunto de relaciones
al eliminar las condiciones 2.51, 2.55, 2.59 y 2.61 y se han derivado las restricciones que

fuerzan a que los valores maximos de F'F' sean mayores que los minimos:

2 (V! Vi < InlVil Vi )+ IV Vi ] (2:63)

Las expresiones 2.50 y 2.63 muestran que no es posible implementar las funciones
NMIN y NMAX con la misma topologia de circuito y los mismos valores de tension
asociados a los niveles logicos de la entrada. En la tecnologia que estamos considerando,
se ha resuelto empleando transistores de empobrecimiento para las puertas NMIN y de
enriquecimiento para las NMAX, de forma que las expresiones 2.50 y 2.63 dejen de ser

mutuamente excluyentes.

Condiciones de multiestabilidad

El estudio de la propiedad de multiestabilidad en las puertas NMIN y NMAX es similar
al realizado para el inversor ternario (Apartado 2.3.1), con la unica diferencia de que en
este caso existen dos tensiones de entrada. El problema de la multiestabilidad se reduce al
estudio de dos posibles fuentes de funcionamiento incorrecto. La primera, cuando ambas
tensiones de entrada suben hasta alcanzar el nivel alto. En esta situaciéon podria ocurrir
que la intensidad del primer pico del NDR load estuviera por debajo de la corriente del

IB.f
‘/;)BA

driver en Vbﬁ s — V3i7'4, de forma que no habria soluciones asociadas el nivel 16gico alto
de la salida (ver Figura 2.25a). En este caso, si aumentamos las entradas desde el nivel
bajo al alto, el nivel de salida cae a un nivel inferior, como muestra la Figura 2.25b. La

condicién que garantiza el comportamiento correcto en este caso es:

gplVil, = VP w2k F - I [VE VI — VI < fp, (2.64)

Las Figuras 2.25¢ y 2.25d muestran la situacién complementaria en la que los niveles de
entrada estédn a nivel bajo y la primera intensidad del pico del NDR driver esta por debajo
de la corriente que circula por el NDR load. Por tanto, cuando ambas entradas decrezcan
desde el nivel alto al bajo, la salida no podra mantener su valor l6gico y conmutara a un
nivel l6gico superior. La siguiente relacién entre pardametros garantiza un comportamiento

correcto:
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A
I Error de -
Nivel légico MEDIO multiestfbilidad
en la salida s

e —

“\ "~
’

T

Vout

.

Nivel légico BAJO
en la salida

V \T
Vi
(a) Curva de carga para Vi1 = Vipo = ViZ. (b) Plot Vip — Vout para una estructura

dimensionada incorrectamente dado que
la salida no se mantiene a nivel alto.

+ g L

Nivel logico ALTO
Nivel 16gico MEDIO en la salida
en la salida

| /

Error de
multiestabilidad

Vout
|

/

14

»
>

Vi

(c) Curva de carga para Vin1 = Vin,2 = Vik. (d) Plot Vi, — Vour para una estructura
dimensionada incorrectamente dado que
la salida no se mantiene a nivel bajo.

Figura 2.25: Curvas de carga y plots V;,, — V.t para las puertas NMIN /NMAX.

fzly +2FF - Ip[ViE, VIZ Y] > g [VH - vz (2.65)

in>

Validacién de resultados

La Figura 2.26 muestra diferentes regiones tedricas de funcionamiento correcto. Asi
mismo, hemos incluido resultados de simulaciones HSPICE empleando los modelos del
RTD y HFET de LOCOM [54] (las tensiones umbral de los transistores son —0.4V para
el de empobrecimiento y 0.15V para el de enriquecimiento). Los niveles de tension para

el reloj y las entradas son %ﬁs = 1.75V, Vsz‘as = 0V, Vzg = 0.65V, Vzﬁ/f = 03V y
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O

o A, =0.05

NMAX

Ay
005 0.1 0.15 02 0.25

(a) Puerta NMAX. Region de operacién correcta
en DC FF' — Ay para diferentes valores de A1p
con fz =3y A1 = 0.1. Los simbolos (o, A, x)
representan los puntos obtenidos por simulacién
HSPICE.

FF
200y —o20r
15| 4
10 2,4:30.01
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A,
051 15 2 25 3 35 4

(c) Puerta NMIN. Regién de operacion correcta
en DC FF — A;. Efecto de la variacion de V(I).

FF
20
Jj, =18KA/cm’
15 NMIN
A,=02
10 A, =0.01

s~

051 15225 3 35 4

(e) Puerta NMIN. Regién de operacion correcta
en DC FF — A,. Efecto de la variacion de jp(I).

Ay
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FF
20

15 NMIN

10

5 A, =02

Ay
051 15 2 25 3 35 4

(b) Puerta NMIN. Region de operacion correcta

en DC F'F — As para diferentes valores de A1p

con fz =3y A1, =0.01.

Ay
05 1 15 2 25 3 35 4

(d) Puerta NMIN. Region de operacion correcta
en DC FF — Ay. Efecto de la variacion de Vj(II).

FF
20

15
10
5

Ay
05 1 15 2 25 3 35 4

(f) Puerta NMIN. Region de operaciéon correcta
en DC FF — A;. Efecto de la variacion de jp(II).

Figura 2.26: Puertas NMIN/NMAX. Regiones de operacion correcta.
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Vzﬁ = —0.2V. Con objeto de reducir el nimero de parametros que se pueden modificar,
hemos definido A1p v Ay como la diferencia entre los factores de area de los RTDs del
NDR driver y el load, respectivamente, y Ay como la diferencia entre el factor de area
més pequeinio del load y el mayor del driver, esto es, A1p = fy — fz v A1 = fa — fB.

La Figura 2.26a muestra una comparaciéon entre los resultados obtenidos de forma
teorica y los proporcionados por HSPICE para una puerta NMAX en el plano FF-As
variando A;p = {0.05,0.20,0.35}, con fz = 3 y A = 0.01. Los simbolos (o, A,x)
representan los puntos obtenidos por simulacion HSPICE y demuestran la correspondencia
existente entre éstos y los resultados tedricos. La Figura 2.26b representa la region de
funcionamiento correcto (en el plano F'F-Ag) de una puerta NMIN para diferentes valores
de Aip cuando fz =3y Ay = 0.01.

También hemos analizado el efecto al variar algunos parametros del RTD. En primer
lugar hemos modificado la tensiéon de pico del RTD con respecto al proporcionado por
la tecnologia LOCOM (fijando fz = 3, Ay, = 0.2 y Ay = 0.01). Las Figuras 2.26¢ y
2.26d muestran la regién obtenida para una puerta NMIN cuando la tensién de pico vale
Vp = 0.20V y Vp = 0.24V, respectivamente. Podemos observar un estrechamiento de la
misma a medida que vamos incrementando el valor de la tension de pico. El efecto de
la variacion de la densidad de corriente de pico del RTD se ilustra en las Figuras 2.26e
y 2.26f. En ellas se muestra la region de operacion correcta para dos valores de dicho
parametro (jp = 18K A/em? y jp = 30K A/cm?). Hemos obtenido por simulacién, para
las condiciones del experimento, un valor critico de jp = 11K A/cm? por debajo del cual

no existe regién de funcionamiento correcto.

2.4 Estructuras cuaternarias

El anAlisis realizado en el apartado anterior se puede extender al estudio de estruc-
turas de N niveles basadas en MML. La Figura 2.27a muestra un inversor cuaternario,
consistente en la conexién en serie de dos NDR con caracteristicas I-V de tres picos y tres
valles, como la que se representa en la Figura 2.27b. Para esta estructura supondremos la
existencia de cuatro niveles de tension de entrada, Vlﬁ, v, Vlﬁ/[ y an{ representado por

los valores '0’, '1°, '2’ y ’3’.

2.4.1 Propiedad de evaluacion
Para obtener las expresiones que aseguren una correcta evaluaciéon de la entrada,

supondremos, sin pérdida de generalidad que fz < fy < fx v fo < fB < fa.
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A [
(Vo3-dp3)
(V2odp2)
Vorslp1)
(M3,v3)
(Ma2,v2)
(Vo) 1%
(a) Inversor cuaternario. (b) Caracteristica I-V de 3 RTDs en serie

Figura 2.27: Inversor cuaternario.

La Figura 2.28a muestra la curva de carga de un inversor cuaternario cuando la entrada
es Vzﬁ para tres valores de la tension de alimentacién. Con objeto de forzar un nivel 16gico
'3’ de la tension de salida, es necesario que los tres RTDs del driver conmuten. El primero
en hacerlo (transicion marcada con "1" en la Figura 2.28a) es el RTD de menor tamafio,
RT Dy y la conmutacion se da cuando la intensidad de la carga alcanza la intensidad
del primer pico del driver (curva roja en la Figura 2.28b). La primera relacion entre

pardmetros del circuito sera por tanto:

fzly+ FF - Ip[Vin, VI2IWIX) < fe, (2.66)

m?

La segunda transiciéon tiene lugar cuando la intensidad de la carga alcanza al segundo
pico de la curva del driver (marcada con “2” en la Figura 2.28a). A partir de este

razonamiento se obtiene:

Syl + FF - Ip[VE vizivix) < pop (2.67)

mr Vp

Por dltimo, la tercera transicién se produce cuando la intensidad de la carga coincide

con la del tercer pico del driver (marcada con “3”), esto es:
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fxI,+ FF - Ip[Vih, VI IX] < fo, (2.68)

m?

De esta manera, como se observa en el plot de contorno de la tensién de salida frente
a la de alimentacion (Figura 2.28b), las tres transiciones van a hacer que el ’continuo’
de soluciones de la tension de salida (marcado con linea discontinua roja) vaya creciendo
hasta alcanzar el nivel logico '3’ (marcado con “F").

Un razonamiento analogo se aplica con la entrada Vzg . En este caso, las tres transi-
ciones son debidas a los RTDs de la carga, y la salida alcanzard un nivel l6gico bajo. La
primera de las transiciones, marcada con “1” en las Figuras 2.28c y 2.28d se debe al RTD
de menor factor de area, RT D¢ y se origina cuando la intensidad del driver alcanza el

primer pico de la carga. La desigualdad obtenida resulta:

m

fzl, + FF - Ip [V V2o Ix) > g, (2.69)

La segunda transicion, debida al RT Dp, tiene lugar cuando la intensidad del driver
alcanza el segundo pico (marcado con “2” en la Figura 2.28¢). La relacion entre parametros

es:

Jzlp+ FF - Ip[Vyl VI 5] > g, (2.70)
La dltima transiciéon se produce cuando se llega a la tercera intensidad de pico del

driver (marcado con "3" en la Figura 2.28¢), y la correspondiente desigualdad es:

fzly + FF - Ip[VH V2 DoIx) > fa, (2.71)

m

y el nivel de salida alcanzara un nivel bajo (marcado con “F” en el plot de contorno de la
Figura 2.28d).

El estudio de los niveles intermedios es algo mas complejo, ya que, al igual que ocurre
con el inversor ternario, existen diferentes posibilidades para alcanzar los niveles 16gicos
de salida adecuados en funcion del orden en que conmuten los RTDs. En el caso de una
entrada a VZJT\L/[ , para lograr un nivel logico de salida correspondiente a un ’1’, es necesario
que conmuten los dos RTDs con menor factor de area de la carga y el de menor tamano de
los del driver, esto es, RT' D¢, RT' D v RT Dy respectivamente. Por tanto, seran tres las

posibles combinaciones que se pueden dar en la secuencia de conmutaciéon de los RTDs.

En la primera de ellas supondremos que RT' Dz es el primero en conmutar, y que luego lo
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(a) Curva de carga para Vi, = Vi&.

(c¢) Curva de carga para Vi, = v,
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(b) Plot de contorno Vi;as
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— Viout para Vi, = ViE.

(d) Plot de contorno Viias — Vour para Vi, = Vi
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(e) Plot de contorno Viias — Vout
para Vin = Vit (D).

Vbias

(f) Plot de contorno Viias — Vout
para Vi, = V3! (I1).

Vbias

para Vi, = V;2 (III).

Figura 2.28: Inversor cuaternario. Evaluacion.

(g) Plot de contorno Viias — Vout
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hacen RT D¢ y RT Dp. Esta situacion viene ilustrada en la Figura 2.28e, donde se marcan
las transiciones con “17, “2”7 y “3” en funcion del orden en el que se producen. Siguiendo

un razonamiento analogo al anterior, obtendremos:

fzlp + FF - IV VI IX) < o, (2.72)
fyly+ FF - Ip VAL VIP PO IX) > g, (2.73)
frly+ FF - Ip[VY V2 IIX) > fpl, (2.74)

En el segundo caso, supondremos que la secuencia de transiciones entre RTDs viene
dada por RT'Dc — RT Dz — RTDp, como se ilustra en la Figura 2.28f. Por tanto, el

nuevo trio de relaciones obtenido es:

fzl,+ FF - Ip[VL V2 X) > fo, (2.75)
fzly+ FF - Ip[VYL V29X < o1, (2.76)
fylp+ FF - Ip VM VI S pp, (2.77)

Por ltimo, cuando la secuencia de conmutacion es RI'Dc — RTI'Dp — RT Dy, las

condiciones obtenidas (Figura 2.28g) son:

fzly, + FF - Ip [V VI Ix) > fe, (2.78)
fzly+ FF - Ip[Vi!l VIZ I IX) > o1, (2.79)
fzI, + FF - Ip[VM, V;,J;Z’fy’fx] < fal, (2.80)

Finalmente, para la entrada en V;, = V', tendran que conmutar dos RTDs del driver
y uno de la carga, esto es RT D¢, RT' Dy y RT Dy respectivamente. De nuevo tendremos
tres posibilidades en cuanto al orden en el que van a conmutar los RTDs. En la primera

de ellas supondremos que el orden es RT'Dy; — RT Dy — RT D¢:
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fzl, + FF - Ip[Vin V70X < fe, (2.81)
fyly+ FF - Ip[Vie VX < for, (2.82)
fxIp+ FF - Ip[Vi VYY) > for, (2.83)

La segunda secuencia de conmutacién posible es RT'Dz; — RT Do — RT Dy :

fzl, + FF - Ip[Vin V200X < fe, (2.84)
fylp+ FF - Ip[Vil, VI Ix] > g, (2.85)
fylp+ FF - Ip[Vin VI IX] < fp, (2.86)

El dltimo trio de relaciones entre pardmetros se obtiene cuando el orden en el que

conmutan los RTDs es RI'De — RT Dy — RT Dy

fzly + FF - Ip[Vin VI2 I IX) > g, (2.87)
fzly+ FF - Ip[Vin V29X < g, (2.88)
fylp+ FF - Ip[Vi VI IX] < fp, (2.89)

Tras obtener el conjunto de relaciones que rigen la evaluacién de la entrada, vamos a
analizar dichas relaciones para determinar las mas restrictivas. Dado que I7[Viy,, ijiz Jrvafx | <
I7[Vin, %’;Z’fy’fx] < I7[Vin, %éz’fy’fx], podremos obtener un méaximo (para el caso Vj, =
VL) y un minimo (cuando Vj, = V:H) globales de FF. Se puede comprobar en las
expresiones 2.66 a 2.68, que la condicién 2.68 proporciona el méximo més restrictivo
para el factor de forma. En el caso de Vi, = VI (expresiones 2.69 a 2.71), el minimo
global del factor de forma lo proporciona la expresion 2.71.

Los conjuntos de expresiones obtenidas para cada una de las secuencia de conmutaciéon

entre los RTDs representan regiones contiguas, por lo que reduciremos cada grupo de
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(a) Curva de carga para el caso en el que la  (b) Curva de carga para el caso en el que la
entrada se incrementa desde Vi& a V. entrada decrece desde Vi a VL.

Figura 2.29: Inversor cuaternario. Multiestabilidad.

desigualdades quedandonos s6lo con las menos restrictivas. Comenzando por el caso en

el que Vi, = V', se puede verificar que existen tres condiciones asociadas a un minimo
de F'F, esto es, las expresiones 2.83, 2.85 y 2.87, siendo la menos restrictiva la tltima de
ellas. Las seis relaciones restantes representan un maximo del factor de forma, siendo el
méximo global el determinado por la expresion 2.82. Por tltimo, cuando V;y, = Vl% , se

puede seguir un razonamiento similar al anterior para deducir que el maximo y el minimo

de este conjunto de relaciones vienen dados por las expresiones 2.72 y 2.79 respectivamente.

2.4.2 Propiedad de multiestabilidad

El anélisis de la propiedad de multiestabilidad del inversor cuaternario requiere estu-
diar lo que ocurre cuando se incrementa la tensiéon de entrada desde sz; a Vlg y cuando se
decrementa desde V;f;[ a Vlﬁ La Figura 2.29a muestra la curva de carga para V, = VJ{ ,
en la que se observa que para que existan soluciones asociadas al nivel légico '3’ de la
salida, la primera intensidad de pico de la carga ha de ser mayor que la intensidad del
driver alrededor de Vi = — folc’f 5:/4_ Esto nos lleva a que:

gplVill, — Vfelmia) 4 FF . Ip [Vl

m

Vs — Viormda) < for, (2.90)

Finalmente, cuando la entrada pasa de Vlff a VL, el razonamiento es analogo al

in>
anterior, y la primera intensidad de pico del driver debe estar por encima de la corriente
de la carga para una tension ijiz,fy,fx (Figura 2.29b). Para ello:

in>

fzl, + FF - IT[VL {/p)iz,f%fx] > QL[ngzs _ V;)Jiz:fy,fx] (2.91)
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Figura 2.30: Inversor cuaternario. Regiones de operacién correcta.
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2.4.3 Validacién de los resultados obtenidos

A partir de las relaciones 2.66 a 2.91 es posible determinar regiones de operacion
correcta. Supondremos que Vlﬁ =0V, V" =02V, VZ% =04V y V;f = 0.65V . Los niveles
de tensién de alimentacién alto y bajo seran 3V y 0V respectivamente. Las Figuras 2.30a
a 2.30c muestran dichas zonas en el plano FF-Aq, siendo Ay = fa — fp = fp — foc =
fx — fv = fy — fz para diferentes valores Ay = fo — fx v fz = 1.0. Como se puede
observar, a medida que se incrementa el valor de la separacién entre el menor RTD de
la carga y el mayor del driver, las regiones de operacién se hacen mas pequenas. La
representacion del factor de forma frente a As se muestra en las Figuras 2.30d a 2.30f.
Por ultimo, el efecto de la variacion de fz se ilustra en las Figuras 2.30g y 2.30h, donde
se han incluido, ademés, resultados de simulacién con HSPICE que muestran la bondad
de la aproximacion. Al aumentar el valor de fz, la regién de funcionamiento correcto se

incrementa, al igual que ocurria en el inversor ternario.

2.5 Circuitos con entradas continuas

Es posible extender el principio de operacion MOBILE (y MML) a circuitos cuyas
entradas toman valores continuos. En esta secciéon analizaremos el funcionamiento de dife-
rentes circuitos de salida binaria (comparadores), con distintas técnicas de programacion
de la tension critica de comparacion. Posteriormente, extenderemos el analisis a salida

multivaluada, tomando como caso practico el disefio de un comparador ternario.

2.5.1 Comparador binario de 1 bit

Hasta el momento hemos considerado el inversor binario como un circuito cuya entrada
toma uno de dos valores en los extremos del rango de tensiones de trabajo. Dado que existe
una tensién critica que permite diferenciar los niveles logicos de entrada, el inversor binario

puede emplearse como un comparador de un bit.

Bloque basico

El circuito de la Figura 2.31 se comporta como un inversor binario si cumple:

folp+ FF - Ip[V&, Ve] < frlp (2.92)

folp+ FF - Ip[VIL Ve > frIp (2.93)
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VIN VOUT

TT

Figura 2.31: Bloque basico. Esquematico.

De las expresiones anteriores, podemos deducir que existe un valor critico de la tensién
de entrada que decide si la salida toma un nivel l6gico alto o bajo. Esta tensién critica, que
llamaremos Vo, se puede obtener a partir de las expresiones anteriores transformando

ambas desigualdades en una tnica igualdad:

folp+ FF - Ip[Vermr, Vel = frlp (2.94)

La expresion anterior indica que el inversor binario se puede emplear también como un
comparador de un bit. Supondremos que la frecuencia de la senal de reloj es mucho mayor
que la de la senal analégica de entrada, por lo que omitiremos el estudio de la propiedad
de biestabilidad dado que no se producirédn grandes variaciones de la entrada cuando el

reloj se encuentre a nivel alto.

Bloque programable

El circuito previo posee un umbral de decision fijo. Es posible modificar su topologia
para lograr que este umbral de decisién sea configurable. En la Figura 2.32 se muestra
un bloque programable que permite seleccionar entre dos posibles valores de la tension
critica, Vorrr1 v Vorir,e.

Si comparamos esta estructura con la de un solo umbral (Figura 2.31), tan solo difiere
en la adicién de una rama en el driver, con un RTD y un transistor que actia como
switch o conmutador binario controlado por la tension digital Vorgr (supondremos que
este transistor es lo suficientemente ancho como para operar correctamente como switch).
El diseno de esta estructura requiere dimensionar los RTDs asi como el transistor que
recibe la senal de entrada de manera que se cumplan las especificaciones marcadas por las

tensiones criticas Vorrr1 y Veorir2. Las ecuaciones de diseno son:
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Vex
f RTD,
® Jour
y
™ fx —=RTDx
T—[FF fo Y- RTDp
VCTRL
FFy

Figura 2.32: Bloque programable con dos tensiones criticas.

fpolp+ FF - Ir[Vorire, Ve = frlp para Vorgr =" 0 (2.95)

(fp+ fx)Ip+ FF - Ip[Verira, Vel = frlp para Vorgpr =" 1 (2.96)

Cuando la tensiéon de control es cero, la rama que contiene a RT Dy aparece desacti-
vada, obteniendo asf la condicion impuesta por la tension critica superior (Vorrr,2,). Por
el contrario, al activarse la rama, se anade una corriente proporcional a fx, que permite
obtener la condicion critica asociada al umbral de tension mas bajo (Vorrr,1)-

Los valores de los factores de area de los RTDs (fp, fr, fx) y el tamano del transistor

(F'F) en funcion de las tensiones criticas, se obtienen a partir de las expresiones anteriores:

(fr — fo)Ip
FF =
It[Verir2, Vp]

(2.97)

_ In[Verira, VP
It[Verir2, Ve

fx=(fL—fp)1 (2.98)

En la Figura 2.33 se muestra el funcionamiento del comparador con un dimensio-
namiento acorde al descrito en las expresiones anteriores y calculado para la tecnolo-
gia de LOCOM. Se han seleccionado unas tensiones criticas equiespaciadas dentro del
rango de entrada considerado (Vlﬁ = 0V, V£ = 0.65V), esto es, Vorir1 = Vzg/?) y

VeriTe = 2V£/3. Se ha considerado que fp = 0.5y fr = 0.8, lo que proporciona

FF =562, FFx =2y fx = 0.17. La alimentacion del circuito, Vo, toma valores entre



2.5. CIRCUITOS CON ENTRADAS CONTINUAS 73
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VCTRL
or
0.8V
VOUT
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t[ns]

Figura 2.33: Formas de onda del experimento de verificacién del funcionamiento del
comparador programable con dos niveles criticos seleccionables.

0V y 0.8V. En los dos primeros ciclos de reloj, la sefial de entrada esta por debajo de las
dos tensiones criticas, por lo que la salida esta a nivel alto. En el tercer ciclo, se selecciona
Verir,2, por lo que, dado que la tension de entrada es menor, la salida se corresponde
con un nivel légico alto. En el siguiente ciclo la salida esta a nivel bajo ya que se activa
la tension critica Veorrr1. Finalmente, en los tltimos ciclos, la entrada esta siempre por
encima de las tensiones criticas, por lo que la salida siempre esta a nivel bajo.

Este disefio se puede extender a un namero arbitrario de umbrales. Para configurar la
tensiéon critica a uno de cuatro valores posibles, por ejemplo, proponemos el disefio de la
Figura 2.34a, que cuenta con dos tensiones de control Vorgrr1 v Vorrre asociadas a dos
ramas en las que los RTDs tienen factores de area diferentes, fx1 v fxo. Las expresiones

empleadas para describir el funcionamiento del circuito son:

V :I OI

folp + FF - Ip[Verira,Ve] = folp  para cTaL A (2.99)
Vorrrz2 =0
Verrpy ='1

(fD + le)IP + FF - IT[VCRIT,&VP] = fLIP para . (2.100)
Verrr2 =0
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Verrpy =0
(fp + fx2)Ip + FF - I7[Vorir2, VPl = frlp para {V b )y (2.101)
CTRL2 =
Verrpy =1
(fp + fx1+ fx2)Ip + FF - I7[VoriT1, VP] = frLIp para v )y (2.102)
CTRL2 =

De la expresion 2.99 obtenemos la expresion del factor de forma en funcion de fp — fr:

(fr — fo)Ip
FF =
It[Verira, Vp]

(2.103)

Sustituyendo la expresion 2.103 en 2.100 y 2.101 obtendremos las expresiones de fx1

v fx2 en funcion de f;, — fp:

It[Verirs, Vp)

fx1=(fL—fp)1 - Tr[Vonir s, Vi (2.104)
fx2=(fr— fo)(1 - Z[VCRIT’2’ Ve) (2.105)

Verrr,a, Vp]

Sin embargo, al incluir las expresiones 2.103, 2.104 y 2.105 en 2.102 se obtiene la

siguiente relacién entre intensidades del transistor:

ItVerira, Vel = ItVerira, Vel + Ir[Verir2, Vel + It [Verir 3, Ve (2.106)

Esto significa que para lograr una configuracién con cuatro umbrales empleando dos
etapas de control, es necesario verificar una relacién bastante restrictiva (y poco tutil a
efectos de diseno) entre las tensiones criticas.

Una solucién més practica se muestra en la Figura 2.34b, donde hemos colocado una
rama adicional con un RTD con factor de area fx3. Las tensiones de control son Vorgr 1,
Verrr2 v Verrr,3- El conjunto de ecuaciones que modela el comportamiento de este

circuito es ahora:
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Vex
£ RTD, A }% RTD
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(a) Circuito que emplea dos tensiones de (b) Circuito que emplea tres tensiones de control.
control.

Figura 2.34: Bloque programable con cuatro tensiones criticas.

Verrog =0

folp + FF - Ip[Verrra,Vp] = fulp — Vorrre =00 (2.107)
Verres =0
Verrog =1

(fp + fx1)Ip + FF - Ir[Vorirs, Vel = folp — Vorroe =0 (2.108)
Verres =0
Verroy =0

(fp + fx2)Ilp + FF - It[Vorr2, VPl = fulp — Verrre =1 (2.109)
Verres =0
Verroa =0

(fp + fx3)Ip + FF - It[Vorir1, Vel = folp — < Verrrp =0 (2.110)
Verres =1

A partir de las igualdades anteriores, es posible derivar las expresiones correspondientes
a los tamanos de los RTDs en las ramas asociadas a las tensiones de control, asi como el
tamaifio del transistor que sobre el que se aplica la tension de entrada. Al igual que ocurre
en el caso de dos umbrales, estas expresiones dependen de la diferencia entre los tamanos

del RTD del load y el driver:
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_ (fr—fpo)lp
Fr= Ir[Verira, Vp (2111)
1|V, Vi
fx1=(fr—fp)1- Iﬂvggii V]’j) (2.112)
_ Ir[Verrr,e, Vp
fx2=(fL—fp)(1 - TrVonra, Vi (2.113)
fxs=(fr— fp)(1 - IrlVerirs, Vel (2.114)

I7[VeriTa, VP
Empleando este tipo de configuraciones no es necesario verificar la relacion 2.106, por

lo que el disefio es més sencillo y menos restrictivo, aunque de mayor area.

Bloque calibrable

En el subapartado anterior hemos estudiado estructuras cuyas tensiones umbral se
mantienen constantes una vez se fija el valor de los factores de area de los RTDs y el factor
de forma del transistor. Para ciertas aplicaciones es interesante contar con estructuras
cuyo umbral de decisién sea calibrable a partir de una tensién de control. La Figura 2.35a
muestra la configuraciéon que proponemos y que consiste en un inversor binario al que se
le ha anadido un transistor en paralelo (de factor de forma F'Fx) en cuya puerta se aplica

la tensién de control, Vorgyr. La relacion entre Vorgrr v Vorir es:

folp+ FF - IpVormr, Vel + FFx - Ir[Vorre, Vel = frlp (2.115)

En la Figura 2.35b se ha representado como evoluciona la tension critica frente a la
de control para diferentes valores de A = fr, — fp cuando FFx = 2.6 y FFF = 2.5. Las
Figuras 2.35¢ y 2.35d muestran la misma representacion, pero en estos casos para diferentes
valores de F'F'x y F'F. La Figura 2.35b muestra también triangulos que representan las
soluciones obtenidas en HSPICE empleando los modelos de RTD y HFET de LOCOM,
lo que permite mostrar la bondad de la aproximacion.

Una estructura alternativa se muestra en la Figura 2.36a, donde el transistor al que se
le aplica la tensién de control se sitia en paralelo al RTD load. La expresion que relaciona

Vorrr v VoriT para garantizar una operacion correcta en DC es:
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de A.
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Verir

(d) Evolucién de la tension de control
frente a la critica para diferentes valores
de FF.

Figura 2.35: Bloque calibrable con tensién de control en el driver.

folp+ FF - Ip[Vorir, Vel = FFx - It[Vorrr — Ve, Vel + frlp

La variaciéon de la tension critica frente a la de control para diferentes valores de F'F,

FFx y A= fr, — fp se muestra en las Figuras 2.36b a 2.36d.

2.5.2 Comparador ternario

Para el inversor ternario existen dos niveles criticos. El primero de ellos, V;,, = Vé RIT»
se corresponde con el maximo valor de la tensiéon de entrada que es considerada como

"0’ 16gico.; el segundo nivel critico, V;, = VC%RIT, hace referencia al maximo valor de la

entrada que se toma como "1’ légico.
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FFx. de FF.

Figura 2.36: Bloque calibrable con tensién de control en el load.

Denominaremos zona L al rango de valores de la tension de entrada comprendido entre
Vzﬁ v el primer valor critico, Vé ri7- La zona L dard lugar a una salida con nivel logico '2’.
La zona M comprende desde V(} gy hasta el segundo valor critico de tensién de entrada,
V(,% rIT> originando valores l6gicos de salida asociados al nivel '1’. Por tltimo, la zona de
funcionamiento H se extiende desde V02 7 hasta Vlflf y proporciona valores de salida con
nivel logico "0’

El valor de Vé ryr Puede determinarse a partir de las condiciones 2.22 y 2.23, corres-
pondientes a la zona L. En este caso, el limite inferior del factor de forma se obtendra

cuando V;, = Vzﬁ mientras que el superior vendra dado por la condicion 2.23 (dado que
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es mas restrictiva que 2.22). Para el nivel M se emplearan las relaciones 2.26 a 2.29. Las
condiciones 2.26 y 2.28 representan dos regiones contiguas dentro de la zona M, por lo que
los limites inferior y superior vendran dados por las relaciones 2.27 y 2.29 respectivamente.
Ademas, 2.27 proporciona la misma relaciéon entre pardmetros que 2.23, con la salvedad
de que el signo de la desigualdad es opuesto. La frontera entre las regiones descritas por
2.23 y 2.27 permite extraer una expresion que permitira fijar el valor de la primera tensiéon

critica Vé RIT"
fylp+ FF - Ip[Veg, V7] = fpl, (2.117)

Anélogamente, para la region H se puede comprobar cémo la frontera con la region
M viene dada por la condiciéon 2.25, que es mas restrictiva que 2.24. La expresiéon que

relaciona a la segunda tensiéon critica con los parametros del circuito viene dada por:

fzI,+ FF - Ip[Vagp, V2] = fal, (2.118)

La Figura 2.37 muestra, empleando lineas continuas, el conjunto de soluciones obtenido
al tener en cuenta las tensiones criticas entre regiones de funcionamiento L, M y H a partir
de las expresiones 2.117 y 2.118. Hemos definido el parametro ¥ = VéRIT — VCIRIT’MIN =
VgRIT’ MAX — VC2 py7 Para representar la variacion simétrica de los limites de la region
de operacion, donde VéRIT’ MIN Y VgRIT’ max (valores minimo de Vcl prr Y maximo de
VC%RIT) se han tomado como 0.1 y 0.5 respectivamente. En la Figura 2.37a se muestra el
conjunto de pares (F'F,Aj) obtenidos al variar ¥ desde 0.2 hasta 0, considerando fz = 0.6,
para Ay = 0.1, Ay = 0.2 y Ay = 0.3. Los circulos junto a las curvas se corresponden
con los resultados de simulaciones HSPICE empleando el modelo del RTD de LOCOM.
Como se puede comprobar, al aumentar Ay el conjunto de valores posibles disminuye
drasticamente. En las Figuras 2.37b y 2.37c se representan las zonas de funcionamiento
correcto para el caso de un comparador “uniforme” en el que la anchura €2 de las regiones
L, M y H es la misma, esto es Q = (V;# — VL)/3. La Figura 2.37b muestra el conjunto
de puntos (A1,F'F) para diferentes valores de fz (0.6, 1 y 1.4) cuando As varia desde
AMIN = 0.1 a AYAX = 1. La Figura 2.37c muestra los pares (A1,As) para los mismos
valores de fz, cuando FF varia desde FFMIN = 1 hasta FFMAX = 20. Finalmente, la
Figura 2.37d muestra las superficies correspondientes a V& 5,7 (en azul) y V25,1 (en rojo)
que aseguran un comportamiento correcto frente a F'F'y A; cuando As = 0.1y fz = 0.6.

Como se puede comprobar, la region L se puede maximizar eligiendo valores bajos de F'F
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(a) Valores posibles de F'F frente a Ay para Ay =
0.1,0.2,0.3, marcando con puntos los resultados
obtenidos tras realizar simulaciones HSPICE.
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(b) FF frente Ay para fz = 0.6,1,1.4, cuando
A1 varia desde AMIN = 01 a AYAX =1y

Q= (Vi —vik)/s.

(d) Planos Vdgr (en azul) y VZg;r (en rojo)
que delimitan las regiones de funcionamiento L,
M y H, cuando fz =0.6 y Ay =0.1.

Figura 2.37: Seleccién de niveles criticos en el inversor ternario.

y A1, mientras que la region H se maximiza a partir de los valores altos de F'F' y bajos
de Ajp. Por tltimo, la zona M crecerd a medida que se incrementen simultaneamente F'F

yAl.

2.6 Conclusiones

En este capitulo se han descrito estructuras que se fundamentan en la extension del
principio de operaciéon MOBILE. En primer lugar, hemos analizado el disefio de circuitos
en modo diferencial tomando como ejemplo la configuracién binaria més sencilla. Hemos
obtenido la regiéon de operaciéon correcta en DC que verifica de forma simultanea las pro-
piedades de evaluacion y biestabilidad. Seguidamente hemos introducido la configuracion
MOBILE simétrica (SMOBILE) como una forma alternativa de polarizar los circuitos que

permite evaluar la entrada dos veces por ciclo de reloj. Ambos conceptos se emplearon
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en el diseno de un circuito diferencial SMOBILE para el que también hemos obtenido las
relaciones entre parametros del circuito que garantizan su operacién correcta en DC.

A continuaciéon hemos extendido el estudio de circuitos con entradas binarias a dise-
nos multivaluados. Hemos analizado la forma de la caracteristica tensioén-corriente de la
conexién en serie de dos o més RTDs y derivado un procedimiento que permite obtener
sus puntos criticos (tensiones e intensidades de pico y valle) a partir de los puntos criticos
de los RTDs individuales. El anélisis de circuitos multivaluados basados en el principio
de operacion MML se puede simplificar mediante la aproximacion lineal a tramos de la
caracteristica I-V de la conexioén serie de RTDs. Se han analizado estructuras ternarias y
cuaternarias utilizando distintos modelos de RTDs y transistores. Hemos verificado que,
en todos los casos, las regiones de funcionamiento obtenidas en nuestro estudio teérico se
corresponden muy bien con las obtenidas por simulacién empleando un modelo no lineal
para los RTDs. A continuacién hemos estudiado como afectan las variaciones en la tension
e intensidad de pico a la region de funcionamiento correcto y mostrado que la metodologia
de disenio desarrollada es independiente del modelo de RTD y transistor elegidos.

En la tercera parte de este capitulo hemos considerado que la entrada de los circuitos
basados en el principio de operaciéon MOBILE no toma, necesariamente, un conjunto de
valores discreto. Hemos estudiado, en primer lugar, el diseno de comparadores con salida
binaria en los que se puede seleccionar el nivel de tensién critica. Hemos descrito diferentes
arquitecturas que permiten seleccionar entre un conjunto discreto o continuo de valores
para la tensiéon critica. Partiendo de las expresiones que describen el comportamiento del

inversor ternario, hemos extendido el estudio al comparador de tres niveles.






CAPITULO 3

EL DISPOSITIVO MOS-NDR

Es bien conocido que se puede emular la caracteristica I-V de los RT'Ds utilizando cir-
cuitos compuestos por transistores. En el Capitulo 1 ya se describi6 la utilizacion de estos
emuladores para el prototipado de ideas y técnicas de diseno con RTDs. En este capitulo
analizaremos en profundidad y validaremos experimentalmente el circuito emulador que
hemos utilizado para prototipar técnicas de disefio desarrolladas para tecnologias CMOS
con RTDs. Esta cointegracion de RTDs (o RITDs) sobre substratos de silicio es, como
también ya se ha mencionado, un area de investigaciéon muy activa en la que se estan
realizando importantes contribuciones, pero que no esta disponible atin comercialmente.

El capitulo se ha estructurado en seis apartados. En el Apartado 3.1 revisaremos
las distintas topologias utilizadas para implementar estructuras NDR y describiremos
la configuracion elegida. Este circuito emulador, denominado MOS-NDR, esta formado
exclusivamente por transistores MOS y, por tanto, se puede combinar e integrar con
otros circuitos y dispositivos en procesos estandar de fabricacion CMOS. En el siguiente
apartado estudiaremos como dimensionar los transistores del emulador para ajustar los
puntos de interés (tensiones e intensidades de pico y valle) de su curva I-V. En el Apartado
3.3 validaremos los principios de operacion MOBILE y MML empleando los dispositivos
MOS-NDR. En el siguiente, aportaremos soluciones a las dificultades asociadas a la
integracién de estos circuitos. En el Apartado 3.5 presentaremos un dispositivo MOS-NDR
programable y con caracteristica tension-corriente monopico. Finalmente, en el Apartado

3.6 mostraremos resultados experimentales.

3.1 Descripciéon de la estructura MOS-NDR

A mediados de los anos 70, Kano propuso la realizacién de dispositivos con caracte-
ristica NDR empleando transistores JEFET [91, 92]. A finales de los afios 70 y principios
de los 80, Wu planted diferentes realizaciones de dispositivos con caracteristica NDR

del tipo A (sin segunda zona de resistencia diferencial positiva) y tipo N (con ella)
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Figura 3.1: Esquema general de dispositivo NDR con tres transistores.

Tipo T1 T2 T3 Curva I-V
1 NMOS | NMOS | NMOS A
2 BJT | NMOS | BJT A
3 BJT BJT BJT N
4 NMOS | BJT | NMOS N
5 BJT BJT | NMOS N

Tabla 3.1: Posibles configuraciones de circuitos NDR.

[93, 46] que empleaban transistores de efecto campo (FET), en particular MOSFET de
enriquecimiento y de empobrecimiento combinados con transistores BJT. Bhattacharya
senalo [48] que las arquitecturas descritas hasta entonces no eran adecuadas para su
integracién en procesos de fabricacion CMOS, dado que incluian resistencias y fuentes
de corrientes. En su contribucién, proponia tres posibles circuitos candidatos que emplea-
ban tres, cuatro y seis transistores NMOS, discutiendo su idoneidad segin la aplicacion
requerida. Recientemente, Gan ha realizado [94] un estudio comparativo de estructuras
basadas en la configuracion mostrada en la Figura 3.1. Los transistores, T1, T2 y T3
pueden ser MOS de silicio o BJT de SiGe. Los terminales G (puerta), D (drenador) y S
(fuente) corresponden a los transistores MOS, mientras que B (base), C (colector) y F
(emisor) son para los BJT.

La caracteristica tensién-corriente obtenida estd determinada por el transistor T2, de
modo que si es un NMOS, la curva resultante es del tipo A, mientras que si es un BJT,
obtendremos una curva tipo IN. Las diferentes combinaciones posibles se muestran en la

Tabla 3.1.

Puesto que nuestros demostradores se van a realizar en tecnologias CMOS, utilizaremos
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como punto de partida para el dispositivo MOS-NDR la configuracion tipo 1 en la Tabla
3.1, con una caracteristica I-V tipo A. Esta ha sido la mas empleada recientemente para el
prototipado de disefios basados en MOBILE [95, 96, 97]. Ademés, se puede modificar para
obtener una curva tipo IV, como se mostrara en el Apartado 3.3.1, lo que permite emular
la caracteristica tensién-corriente de un RTD, aunque la segunda zona de resistencia
diferencial positiva (zona IIT) no es necesaria para obtener circuitos basados en el principio

de operacion MOBILE [98].

3.1.1 Estructuras MOS-NDR de un solo pico

La Figura 3.2a muestra la topologia del emulador tipo 1. Esta formado por un inversor
(NMOS, y NMOS5) cuya salida, conectada a la puerta del transistor N MOS3, modula
la intensidad que circula por el mismo, originando una curva de tipo NDR. Con estos tres
transistores se obtiene una caracteristica tension-corriente sin segunda zona de resistencia
diferencial positiva (A). Puede obtenerse una caracteristica tipo NV anadiendo un transistor
PMOS que actiia como diodo (Figura 3.2b). La Figura 3.2c muestra las curvas I-V
correspondientes a ambos circuitos. La curva en linea discontinua marcada como N MO Ss
representa la caracteristica de un bloque MOS-NDR sin zona III. La curva en linea
discontinua muestra la intensidad que circula por el transistor PM OS] y que, sumada a

la del NMOSs, da lugar a la dibujada en trazo grueso.

La Figura 3.3 muestra cualitativamente cémo se obtiene la caracteristica I-V del MOS-
NDR. Hemos supuesto que aplicamos una tensiéon entre sus terminales, y que al inversor
formado por NMOS| y NMOS, se le aplica una tensiéon Vjyy. Cuando la entrada al
inversor (Vrn en la Figura 3.3a) es baja, su salida toma un valor l6gico alto, provocando
que el transistor N M OS5 conduzca en region lineal (dado que Vpg < Vigs—Vr). A medida
que la tensién aumenta, llega un momento en el que la salida del inversor (Voyr en la
Figura 3.3a) cae, provocando que el transistor NM OS5 deje de conducir. En este caso, la

intensidad total de salida seria la que aporta el transistor PM OS] (si lo hubiere).

Esta configuracion puede mejorarse en consumo y area si se sustituye el inversor
formado por los transistores NMOS71 y NMOS, de la Figura 3.2 por un inversor CMOS
formado por los transistores NMOS, y PMOS;, como muestra la Figura 3.4a [93]. Al
igual que antes, la salida de este inversor se aplica a la puerta del transistor NMO.Ss, lo
que da lugar a una curva tension-corriente con una zona de resistencia diferencial negativa

y sin segunda zona de resistencia diferencial positiva. Esta tltima regién puede anadirse
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Figura 3.2: MOS-NDR con inversor formado por dos transistores NMOS.
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Figura 3.3: Explicacién cualitativa de la obtencién de la caracteristica tensién-corriente
de un dispositivo MOS-NDR.
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Figura 3.4: MOS-NDR con inversor CMOS tipo A.

Medida H Inversor NMOS ‘ Inversor CMOS

Potencia 151.32uW 60.73uW
Area 1.08m? 0.92um?

Tabla 3.2: Comparativa en términos de area y potencia para las estructuras de las Figuras
3.2y 34.

con el transistor PMOSy (Figura 3.4b). Notese que el sustrato del transistor NMOS;
esta conectado al terminal inferior del MOS-NDR y el de PMOS; a Vinvy, lo que permite

obtener curvas tipo NDR que dependen exclusivamente de la diferencia de tension entre

los terminales del MOS-NDR.

Hemos realizado simulaciones de estos circuitos empleando una tecnologia comercial
de 130nm (Apartado A.1.2 del Apéndice) para comparar las prestaciones de ambas estruc-
turas. Se han dimensionado los dos circuitos para que las curvas I-V tengan las mismas
intensidades de pico, y se ha empleado el mismo valor para la tensiéon de polarizacién del
inversor (Vynyy = 1.2V). Se ha aplicado una tension entre los terminales del dispositivo
que varia linealmente con el tiempo, y se ha medido el consumo entre los instantes de
tiempo correspondientes a las tensiones minima y méaxima (0V y 1.2V, respectivamente).
Adicionalmente, se ha comparado el adrea ocupada por cada uno de los circuitos. Los
resultados obtenidos para una intensidad de pico de 1310uA se muestran en la Tabla
3.2, donde puede observarse que la estructura con el inversor CMOS es mas eficiente. De

ahora en adelante, a las configuraciones mostradas en la Figura 3.4 las denotaremos como

MOS-NDR tipo A.
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Figura 3.5: Dispositivo MOS-NDR con configuracion tipo B.

Circuito alternativo para el dispositivo MOS-NDR

La Figura 3.5a muestra una topologia alternativa del dispositivo MOS-NDR, que
llamaremos tipo B. Es bastante parecida a la estudiada en el apartado anterior, pero, en
este caso, el transistor NMOS que modula la intensidad de pico, N M OS5, se ha sustituido
por un PMOS (PMOS;). Al igual que en el tipo A, el sustrato del transistor NMO.S;
esta conectado al terminal negativo de Vinyy y el de PM OS] lo esta al positivo. En esta
configuracion, la entrada del inversor es el terminal inferior del dispositivo, a diferencia

del circuito tipo A en el que esta conectada al superior.

Para comprender el funcionamiento de esta estructura, supongamos que aplicamos
una tensiéon constante, Vpco, al terminal superior del MOS-NDR y una tension V —, cuyo
valor méximo es Vpe, en el inferior. Para valores altos de V', la tensién que aparece en
la puerta de PMOSs (la salida del inversor CMOS) esta a nivel bajo, provocando que
dicho transistor empiece a conducir. La tension que aparece entre la puerta y la fuente de
PMOS; ird aumentando conforme se reduzca V', hasta que la salida del inversor pase
a nivel alto, el transistor PMOSy quede cortado y, por tanto, deje de circular intensidad
por el MOS-NDR. La representacion tensioén-corriente para dicho dispositivo se muestra

en la Figura 3.5b.

La segunda zona de resistencia diferencial positiva se anade colocando ahora un tran-
sistor NMOS, NMO.Ss, actuando como diodo en paralelo con PM OS5, como muestra la
Figura 3.6a. La curva I-V resultante se obtiene a partir de la suma de las intensidades
del MOS-NDR sin segunda zona PDR y la intensidad del transistor NMOS que funciona
como diodo (Figura 3.6b).
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Figura 3.6: Dispositivo MOS-NDR tipo B con segunda zona de resistencia diferencial
positiva.
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Figura 3.7: Estructura MOS-NDR tipo A con caracteristica tensién-corriente de dos
picos.

3.1.2 Estructuras MOS-NDR de mas de un pico

Una manera de obtener una caracteristica multipico consiste en superponer las de
varios dispositivos MOS-NDR desplazadas en tension. La Figura 3.7a muestra la obtencion
de una caracteristica de dos picos (Figura 3.7b) a partir del paralelo de dos monopicos
NDR; (transistores NMOS11, NMOS2; y PMOS11) y NDRy (transistores NMOS2,
NMOS33, NMOS35 y PMOS13). El transistor NMOSs3, acttia como diodo y desplaza
en tension la caracteristica del segundo NDR. El ancho del transistor N M OS32 determina
dicho desplazamiento. La caracteristica conjunta se obtiene mediante una simple suma de
ambas, como se ilustra en la Figura 3.8.

Del mismo modo que para las estructuras de un pico, se pueden conseguir estructuras
MOS-NDR multipico tipo B, como se muestra en la Figura 3.9. En general, la configura-

cion de varios dispositivos MOS-NDR en paralelo permite obtener caracteristicas con un
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Figura 3.9: Estructura MOS-NDR tipo B con caracteristica tensién-corriente de dos
picos.

nimero arbitrario de picos.

3.2 Dimensionamiento de la estructura MOS-NDR

En esta seccidon se dimensiona la estructura MOS-NDR para que la caracteristica
tensién-corriente obtenida se ajuste a la requerida. Analizaremos la influencia que los
tamanos de los transistores tienen en los parametros que definen la curva I-V de un pico,
y luego extenderemos dicho analisis al dispositivo MOS-NDR, multipico. Se han utilizado

estructuras MOS-NDR tipo A, aunque el analisis es anédlogo para el tipo B.

3.2.1 Dimensionamiento en la estructura MOS-NDR de un pico
Eligiendo convenientemente los tamanos de los transistores que forman el dispositivo
MOS-NDR se obtiene una caracteristica tensiéon-corriente con los valores de las tensiones

e intensidades de pico y valle deseadas.
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Figura 3.10: Inversor CMOS.

Modelado de Vp

La tensién de pico esté ligada estrechamente a la region C de la caracteristica entrada-
salida del inversor CMOS del dispositivo MOS-NDR. En la Figura 3.10b se muestra la
caracteristica entrada-salida de un inversor CMOS, que se divide en cinco regiones en fun-
cion del estado de los transistores (ver Tabla 3.3). Modelando idealmente la caracteristica
entrada-salida del inversor, la regiéon C tiene pendiente infinita y la transicién ocurre para

un valor de la tension de entrada, Vs, dada por [99]:

_ Ven + 1 (Viny + Vrp)
1+r

Var (3.1)

siendo r = \/(uprLN)/(uNWNLp) y Vrn v Virp las tensiones umbral de los transisto-
res NMOS y PMOS, respectivamente. Para la tecnologia de 130nm empleada, Vs crece
al aumentar el cociente (WpLy)/(WxLp). En nuestros disenos hemos considerado que,
en general, la longitud de canal de los NMOS y PMOS es la misma, por lo que el cociente
queda reducido a la relaciéon entre sus anchos. Hemos contrastado por simulacion (para la
tecnologia comercial de 130nm con la que trabajamos) que, efectivamente, la tension de

pico del MOS-NDR esta muy proxima a la tensién de conmutaciéon del inversor, Vas.

La Figura 3.11a muestra de forma cualitativa como evoluciona la curva I-V del dispo-
sitivo MOS-NDR frente a variaciones de Wy /Wp. Mientras mayor sea Vjs, mayor tension
e intensidad de pico. Por otro lado, de acuerdo con la expresién 3.1, Va; aumenta con

Vinv vy, por tanto, lo hace la tensiéon de pico, como se muestra en la Figura 3.11c.
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[ Zona [ NMOS [ PMOS |

A OFF LIN
B SAT LIN
C SAT SAT
D LIN SAT
E LIN OFF

Tabla 3.3: Regiones de funcionamiento de los transistores NMOS y PMOS del inversor
CMOS.

Modelado de Ip

La intensidad de pico, Ip, viene determinada, en primer lugar, por el tamano del
transistor NM OS>, de forma que aumentandolo conseguiremos incrementar proporcio-
nalmente Ip. En segundo lugar, depende de la tensiéon de alimentacion del inversor, Viyy .
A medida que dicha tensién se incrementa, lo hace la tension puerta-fuente del transistor
NMOS; y, por consiguiente, aumenta la intensidad que circula por el mismo. Finalmente,
el dimensionamiento del inversor CMOS influye, también, en la intensidad de pico. Una
diferencia fundamental entre estos procesos de modificacién de la intensidad de pico es
que, mientras que el primero no provoca variaciones en la tensiéon de pico, en los otros
dos si se da un leve desplazamiento de la misma. Estos efectos se muestran en las Figuras

3.11b, 3.11c y 3.11a, respectivamente.

Modelado de Vi, Iy y de la segunda zona de resistencia
diferencial positiva

A diferencia de lo que ocurre con la tensiéon e intensidad de pico, es mas dificil obtener
variaciones sustanciales en la tension e intensidad de valle. En el caso de que el dispositivo
MOS-NDR cuente con zona III, se puede aumentar su pendiente incrementando el tamano

del transistor PM OS5, como se muestra en la Figura 3.11d.

3.2.2 Dimensionamiento en la estructura MOS-NDR multipico

Como vimos en el apartado 3.1.2, los circuitos MOS-NDR multipico se obtienen por
superposicion de las contribuciones de corriente de la conexién en paralelo de varios
dispositivos MOS-NDR de un pico con curvas I-V desplazadas en tension.

Como se observa en la Figura 3.12, mientras mayor sea el ancho de W 0532, menor
serd el desplazamiento de la tensién de pico. Notese que a medida que se disminuye

el desplazamiento, la primera intensidad de pico aumenta debido a la contribucién de
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la zona I del MOS-NDR con caracteristica desplazada. El valor de este parametro es
especialmente importante dado que picos muy separados provocaran que la caracteristica
I-V conjunta necesite tensiones excesivamente altas para alcanzar la tultima zona de
resistencia diferencial positiva y, por tanto, que la tension de alimentaciéon méxima sea
también elevada y que el consumo crezca enormemente. Tampoco es deseable que las
tensiones del segundo pico y de los sucesivos se hagan excesivamente pequenas dado
que, en ese caso, obtendriamos caracteristicas tensién-corriente con intensidades de valle

demasiado altas que podrian provocar problemas de multiestabilidad en nuestros disenos.

3.3 Validaciéon del principio de operacion MOBILE y MML

En esta seccion se validan las estructuras MOBILE y MML empleando los dispositivos
MOS-NDR descritos en una tecnologia comercial de 130nm. En lo que sigue, considerare-

mos que las tensiones Vpo y Vinyy son de 1.2V valor tipico de la tecnologia empleada.

3.3.1 MOBILE

La Figura 3.13a muestra el circuito empleado para validar el principio de operacién
MOBILE a partir de dispositivos MOS-NDR tipo A sin segunda zona de resistencia dife-
rencial negativa. Se trata de una estructura MOBILE que evaliia con el flanco ascendente
de Voi. En el Apartado 3.2.1 se establecié que la intensidad de pico de un dispositivo
MOS-NDR depende del dimensionamiento del inversor (Figura 3.11a), del tamatio del
transistor conectado a su salida (Figura 3.11b) y del valor de la tension de alimentacion
Viny (Figura 3.11c). Por tanto, si consideramos que las tensiones Viyy y los tamanos
de los inversores CMOS de ambos dispositivos MOS-NDR son iguales, el nivel logico de
la salida vendrad dado por la relacién existente entre los tamafnios de los mencionados
transistores del driver y de la carga. Esto es, cuando el transistor NMOSs del driver sea
mayor que el de la carga, la salida tomara un nivel bajo y, en caso contrario, alto. La
Figura 3.13b muestra transitorios de HSPICE de un circuito dimensionado para dar una
salida a nivel alto (bajo, con el dimensionamiento entre paréntesis). Los niveles logicos
de la salida son los valores maximo y minimo de Vg, a diferencia de lo que ocurre en
circuitos con RTDs, donde dicha correspondencia no es posible debido a la segunda zona
de resistencia diferencial positiva.

El esquema de un MOBILE empleando dispositivos MOS-NDR tipo B que evalia con la
bajada de Vo se muestra en la Figura 3.14a. La salida del circuito es monoestable cuando

la tensiéon de reloj esta a nivel alto; toma un nivel lé6gico alto cuando la intensidad de pico
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Figura 3.13: MOBILE activo por flanco de subida empleando dispositivos MOS-NDR
tipo A.

del NDR load es mayor que la del driver y bajo en caso contrario. En la Figura 3.14b se

representan ambas situaciones en funcién de los tamanos asignados a los transistores.

Se ha validado por simulacion el que ambos esquemas de polarizacion (flanco ascenden-
te o descendente de reloj) puedan emplearse indistintamente en la realizacion de circuitos

MOBILE usando dispositivos MOS-NDR tipo A o tipo B.

3.3.2 MML

Al igual que en el caso del MOBILE, el principio de operacién MML se puede imple-
mentar también empleando dispositivos MOS-NDR. Existen dos opciones para realizar
estas estructuras. Una primera se basa en la conexién en serie de dispositivos MOS-NDR.
La segunda consiste en conectar en serie dos dispositivos MOS-NDR, multipico. Como
veremos mas adelante, la primera opcién se descartard por razones de viabilidad de su
implementacion fisica. Asi, en su version maés simple, el MML esta formado por la conexién
en serie de dos circuitos MOS-NDR. de dos picos alimentado por una tensiéon que oscila
entre sus valores minimo, VC@K, y maximo, Vé{K. En este caso, la salida del circuito puede
tomar tres valores logicos, '0’, ’1’ y '2’ en funcion de la relaciéon existente entre las

intensidades de pico de los dispositivos MOS-NDR. La Figura 3.15a muestra un circuito
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MML con tres alternativas de dimensionamiento y en la Figura 3.15b se representan las
formas de onda de las tensiones de alimentacion (negro) y la salida (rojo) del circuito

MML atendiendo a los tamanos de transistor propuestos.

3.4 Consideraciones para la integraciéon de circuitos MOS-
NDR

En esta secciéon se discuten las dificultades de la integraciéon de las estructuras estu-
diadas hasta el momento y se aportan soluciones para solventarlas.

En las configuraciones MOBILE y MML descritas anteriormente, se han utilizado
fuentes flotantes. Asi por ejemplo, en la configuracion MOBILE empleando dispositivos
MOS-NDR tipo A descrita en el Apartado 3.3.1, la tension Viyy del load se aplica, de
forma ideal, entre sus terminales, como muestra la Figura 3.13a. En los circuitos MOBILE
que emplean el MOS-NDR tipo B ocurre algo similar, si bien ahora es el driver el que
requiere la fuente flotante. Estas realizaciones pueden presentar dificultades de integraciéon
a causa de la mencionada fuente flotante.

En la descripcion de los dispositivos MOS-NDR tipos A y B (Apartado 3.1.1) vimos
que los sustratos de los transistores del inversor CMOS no estan colocados de forma
convencional (el del transistor NMOS a tierra y el del PMOS a la tension de polarizacion),
lo que permite que las caracteristicas I-V obtenidas s6lo dependan de la diferencia de
tension entre sus terminales. Esta disposiciéon no es eficiente a efectos practicos, por lo
que para la integracion de los circuitos se han de disponer de manera convencional.

La Figura 3.16 muestra las topologias que proponemos para los MOBILE activos por
flanco de subida (a) y por flanco de bajada (b) que no presentan las dificultades que
acabamos de resenar. Estas nuevas configuraciones presentan limitaciones en la operacion
del MOS-NDR del load para el flanco ascendente y del driver en la descendente, que a
continuacién analizamos, explicando las modificaciones que se producen en sus caracte-
risticas I-V. Estas desviaciones se traducen en que aquellos MOBILE implementados con
MOS-NDR tipo A s6lo pueden ser activos por flanco de subida de reloj, mientras que los
realizados con tipo B se activan por flanco de bajada, asi como en la necesidad de revisar

los criterios de dimensionamiento.

3.4.1 Desviaciones en la caracteristica I-V
En la configuracion ideal del MOBILE tipo A disparada por flanco de subida (Figura
3.13a), la salida del inversor CMOS del MOS-NDR del load toma valores comprendidos
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Figura 3.16: Circuitos MOBILE tipo A y B sin fuentes flotantes.

entre un valor minimo, que se corresponde con la tension de salida, Voyr, y un valor
méaximo igual a la tension de salida mas la tension Viyy. Por lo tanto, la tension puerta-
fuente del transistor NM OS5 del load es Viny cuando el inversor proporciona un valor
logico alto, y cero en caso contrario. Al colocar la fuente de alimentacion del inversor
CMOS a tierra (Figura 3.16a) se produce una reduccion de la caida de tension entre la
puerta y la fuente del transistor N MO.Ss del load con respecto al caso ideal. Para ilustrar
este efecto supongamos un inversor CMOS alimentado por una tensiéon Viny y con otra,
Vorrser, conectada a la fuente del transistor NMOS (Figura 3.17a). Esta tension simula
el efecto de la salida del circuito MOBILE sobre el inversor (ver Figura 3.16a). La Figura
3.17b muestra cémo se modifica la caracteristica entrada-salida del inversor con Vorrsgr.
Se observa que conforme esta tensiéon aumenta, la caida desde el nivel logico alto al bajo se
produce para valores mas altos de la tensién de entrada y la separacién entre el nivel alto
(Vinv) y bajo (Vorrser) se reduce. Por lo tanto, la tension entre la puerta y la fuente del

transistor NM OS5 del load toma valores comprendidos entre Viny — Vorrpser y cero. Si
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Figura 3.17: Funcionamiento del inversor CMOS con fuente de offset.

comparamos estos resultados con los del caso ideal, se observa que la tensiéon méaxima se
ve reducida notablemente por efecto de la tension Vorppsgr. Esto serd mas significativo
cuanto mayor sea el valor de tension en el nodo de salida del MOBILE, pudiendo incluso
provocar que el transistor NMOSs del load se corte si Viny — Vorppser €s menor que su
tension umbral. Esta reduccién de la tension puerta-fuente conlleva una reduccién de la
intensidad que circula por el transistor NMO.Ss del load, provocando que la caracteristica
1I-V resultante difiera de la ideal.

La Figura 3.18b muestra dicha curva para un dispositivo MOS-NDR con fuente de
alimentacion flotante (circuito ideal mostrado en la Figura 3.18a) para diferentes valores
de la tension de offset, Vorrpser. El tnico efecto observable es un desplazamiento del
inicio de la curva, permaneciendo constantes las tensiones e intensidades de pico. Para el
dispositivo sin fuente flotante (circuito de la Figura 3.18c) el resultado es diferente, como
muestra la Figura 3.18d. Se observa una progresiva disminucién de la intensidad de pico
a medida que aumentamos Vporrpsgr como consecuencia de la reduccién de la tension
puerta-fuente en el transistor NMOJSs. Como vimos en el Apartado 3.2.1, la tension
de pico esta ligada a la tension de conmutaciéon, Vyy, del inversor CMOS. En la Figura
3.17b se observa que a medida que se aumenta la tension de offset, la diferencia entre
Vv v Vorrser, se va reduciendo y con ella, la tensiéon de pico del MOS-NDR. La Figura
3.19 muestra la curva tensiéon-corriente para un MOS-NDR no ideal y diferentes valores
de Vorrsper empleando la tecnologia de 130nm. En el MOBILE tipo B se observan los
mismos efectos descritos anteriormente si se suprime la fuente flotante en el MOS-NDR

del driver.
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Figura 3.18: Efecto de la tensiéon de offset en la curva I-V del dispositivo MOS —
NDRproap.

3.4.2 Dimensionamiento de circuitos MOBILE no ideales

En los MOBILE tipos A y B implementados con fuentes flotantes o ideales (Apartado
3.3.1) el nivel logico de la salida depende de que el transistor NMOSs del MOS-NDR
driver sea mayor o menor que el del load. Para las topologias no ideales propuestas en
esta seccion, esto no es cierto. Las desviaciones que exhibe la caracteristica I-V del MOS-
NDR del load (MOS-NDR del driver) en el MOBILE tipo A (B) requieren un criterio de
diseno diferente. Puesto que las intensidades de pico se reducen respecto a las ideales, las
dimensiones del transistor NM OS5 del load en el MOBILE tipo A (NM OS> del driver en

el MOBILE tipo B) deben incrementarse para compensar dicha reduccion. A continuacion
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obtendremos una aproximacién a la relacién que los tamanos de los transistores NMO.So
del driver y load deben satisfacer para garantizar que sus intensidades de pico sean iguales.
Como ya se estableci6 al describir la operacion del MOBILE, el nivel logico de salida se
decide cuando la tensiéon de reloj es aproximadamente igual a dos veces la tensién de pico,
cayendo Vp en cada MOS-NDR. Por tanto, podemos suponer que ambos transistores estan

operando en zona lineal y sus intensidades son:

KW Vo — V¢
Inmvosar = (L) (VINV,LOAD—VOUT—VTN—M)(VCK—VOUT) (3.2)
LOAD
KW Ve
Invos2D = <L> (Vinv.privER — VN — OQUT)VOUT (3.3)
DRIVER

Asumiendo que Vor = 2Vp , Vour = Vp , e igualando las expresiones anteriores, se

llega a que:
w
(‘7 ) LoAD _ VinvioriveR — VIn — Vp/2 (3.4
(%)DRIVER Vinvioap — Vrn — 3Vp/2 :

Es decir, que para que ambos NDRs tengan la misma intensidad de pico, el cociente
W/L del transistor NMOSy del MOS-NDR load ha de ser mayor que el del driver, si se
cumple que Vinv,roap = Vinv,privER- La otra alternativa para igualar ambas corrientes

de pico consistiria en variar las tensiones de alimentaciéon de los inversores, en cuyo caso
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Figura 3.20: Formas de onda del reloj (negro) y la salida (rojo) para el MOBILE con
fuentes Vinyy a tierra.

podriamos hacer que ambos transistores fueran iguales en dimensiones si forzamos que
Vinv,Loap = VINV,.DRIVER + VP .

En la Figura 3.20 se representan las formas de onda de la tension de reloj y salida de los
circuitos MOBILE tipos A y B con los dimensionamientos propuestos en las Figuras 3.16a
y 3.16b. En el circuito MOBILE tipo A se observa que el tamafo asignado al transistor
NMOSsy, es mayor que en el circuito ideal de la Figura 3.13a. Lo mismo ocurre con el

MOBILE tipo B, si bien en este caso es el transistor NMOSsp el que se hace mayor.

3.5 Dispositivo MOS-NDR programable

Partiendo del dispositivo MOS-NDR tipo A descrito anteriormente, hemos disenado
y fabricado un MOS-NDR con caracteristica tensién-corriente monopico programable.
La Figura 3.21a muestra su esquematico. Mediante dos tensiones de control es posible
modificar la intensidad de pico y anadirle la segunda zona de resistencia diferencial
positiva. Los transistores NMOS3 y NMOSg;, permiten modificar la intensidad de pico.
Este ultimo opera como un conmutador controlado por la tension Vg aplicada al terminal
PROG]. Si esta tension es lo suficientemente alta como para habilitar a NMOSgy, Ip se

incrementara.

La segunda region PDR se obtiene a partir del transistor PMO.S,, que se activa

mediante el transistor NMOSgo a través del terminal PROG5, por medio de la tensiéon
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Figura 3.21: Dispositivo MOS-NDR programable tipo A.
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Figura 3.22: Dispositivo MOS-NDR programable tipo B.

de control Vgo. La Figura 3.21b muestra su caracteristica I-V, donde se pone de manifiesto
la programaciéon de la intensidad de pico y de la segunda zona de resistencia diferencial
positiva.

La realizacion del dispositivo MOS-NDR basado en el MOS-NDR tipo B se muestra en
la Figura 3.22a. La programacion se realiza, en este caso, a través de transistores PMOS:
PMOSg, controla la intensidad de pico y PMOSgs activa el transistor que modula la
segunda zona de resistencia diferencial positiva. Las curvas tensién-corriente resultantes
mediante la activaciéon de las tensiones de control Vg y Vga, se representan en la Figura

3.22b.

3.6 Resultados experimentales

En esta seccion presentamos los resultados experimentales correspondientes a circuitos
que se describen en este capitulo y que han sido fabricados. Concretamente, presentamos
medidas de un circuito MOBILE activo por flanco descendente y del dispositivo MOS-NDR
programable estudiado en el Apartado 3.5.
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Figura 3.23: MOBILE activo por flanco descendente tipo B. Resultados experimentales.

3.6.1 MOBILE activo por flanco descendente

En la Figura 3.23 mostramos los resultados experimentales correspondientes al MO-
BILE activo por flanco de bajada empleando dispositivos MOS-NDR tipo B. Este circuito
fue implementado en el tercero de los chips fabricados(Apartado A.2.3 del Apéndice). Las
Figuras 3.23a y 3.23b muestran el layout y el esquematico del circuito, respectivamente.
Los anchos de los transistores PMOS y NMOS de los inversores se han fijado a 1.2um
v 4um, respectivamente. La intensidad de pico del driver es mayor que la del load y el

circuito da lugar a una salida a nivel logico bajo en los flancos de bajada del reloj. Esto
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Figura 3.24: MOS-NDR programable tipo A. Layout y dimensionamiento.

se observa en la Figura 3.23c, donde se muestran las formas de onda correspondientes
a un reloj sinusoidal operando a 100MHz (obtenida a partir del generador de senales
Tektronix AFG3102) y la salida del circuito (medida con el osciloscopio Agilent DSO6104A

InfiniiVision).

3.6.2 Dispositivo MOS-NDR programable
El dispositivo MOS-NDR forma parte del primero de los circuitos fabricados y medidos
en esta tesis (Apartado A.2.1 del Apéndice). La Figura 3.24a muestra el layout del circuito

fabricado de acuerdo con el dimensionamiento propuesto en la Figura 3.24b.

Descripcion del set-up de medidas
1. Verificaciéon de la programabilidad. Las Figuras 3.25a y 3.25b muestran la caracte-
ristica I-V medida cuando las tensiones Vg1 y Vgo estan a nivel bajo (0V) y alto
(1V), respectivamente. Estas medidas se han realizado empleando el analizador

paramétrico de semiconductores HP4145A.

2. Variacién del valor nominal de Viyy. Hemos querido poner de manifiesto cémo
afecta el valor que tome la tensiéon de alimentaciéon del inversor CMOS a la curva
I-V medida. En las Figuras 3.25c y 3.25d se muestran las curvas resultantes para
tres valores de Vyyy = {0.9V,1V,1.1V}. Como se puede comprobar, a medida que
aumenta la tension, se consiguen intensidades de pico mayores y variando del mismo

modo la tension de pico (como vimos en el Apartado 3.2.1).

3. Inclusion de una fuente de tension entre el terminal inferior del dispositivo MOS-
NDR y tierra. Mediante estas medidas verificamos de forma experimental lo descrito
en el Apartado 3.4. En las Figuras 3.25e y 3.25f se muestran las familias de curvas

resultantes cuando dicha tension toma valores Vorprpsgr = {0V, 0.1V, 0.2V }.
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Figura 3.25: Dispositivo MOS-NDR, programable tipo A. Curvas tensién-corriente obte-
nidas experimentalmente.
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3.7 Conclusiones

En este capitulo se ha descrito el funcionamiento del dispositivo MOS-NDR que
se empleara en la realizaciéon de los circuitos que se disenaran posteriormente. Se han
presentado dos realizaciones con caracteristica I-V monopico y, a partir de ellas, se han
obtenidos las correspondientes arquitecturas multipico. El analisis de la operacién de estas
estructuras ha permitido obtener criterios de dimensionamiento para ajustar los puntos
caracteristicos de sus curvas tension-corriente. Esto es, se ha descrito como varian sus
tensiones e intensidades de pico y valle en funciéon de los parametros de diseno. Este
analisis se ha extendido a las estructuras multipico y se ha estudiado cémo obtener su
caracteristica I-V.

La integracion de circuitos empleando dispositivos MOS-NDR requiere modificar las
configuraciones originales, referenciando a tierra las fuentes de alimentacién de los inver-
sores, lo que provoca desviaciones en su caracteristica tensién-corriente. Se han propuesto
técnicas de dimensionamiento teniendo en cuenta este efecto. Se ha disenado, fabricado
y validado experimentalmente un MOBILE disparado por flanco descendente empleando
las nuevas versiones de los circuitos MOS-NDR.

Se ha propuesto y fabricado un dispositivo MOS-NDR, programable que puede modi-
ficar su intensidad de pico y anadir o suprimir su segunda zona de resistencia diferencial
positiva mediante dos tensiones de control. Finalmente, se ha validado su operacién

experimentalmente.






CAPITULO 4

DISENO DE CIRCUITOS LOGICOS
BASADOS EN EL DISPOSITIVO MOS-NDR

En este capitulo extenderemos a un entorno CMOS las técnicas de disefio para circuitos
logicos con RTDs, para lo que utilizaremos el dispositivo MOS-NDR. Nuestro objetivo es
doble: por un lado obtendremos demostradores de la operaciéon de puertas MOBILE y
de su interconexién, y por otro, mostraremos que para ciertas aplicaciones, el diseno de
circuitos empleando estos dispositivos NDR es maés eficiente que otras realizaciones CMOS
convencionales.

En el Apartado 4.1 estudiaremos la realizaciéon de puertas logicas a partir de puertas
umbral con RTDs. Propondremos y validaremos experimentalmente una topologia que
permite implementar, de forma muy compacta, circuitos activos por flanco de subida y de
bajada.

En el Apartado 4.2 estudiaremos la interconexiéon de puertas logicas sustituyendo el
esquema de cuatro fases de reloj empleado para alimentar puertas MOBILE por uno
con una sola fase de reloj. Verificaremos el funcionamiento de esta arquitectura mediante
resultados experimentales correspondientes a una cadena de seguidores binarios.

Finalmente, en el Apartado 4.3 mostraremos realizaciones de un circuito asincrono,
el Muller C-element. Describiremos su principio de operacién y propondremos dos to-
pologias para su realizacion. Compararemos sus prestaciones con las de una estructura
CMOS convencional reportada en la literatura. Por tltimo, mostraremos resultados de los

demostradores que hemos fabricado.

4.1 Puertas logicas MOBILE

Como ya se ha mencionado, los circuitos que emplean emuladores de la caracteristica
1I-V del RTD permiten prototipar la funcionalidad de los, todavia costosos y complicados
de fabricar, circuitos basados en RTDs. En la literatura podemos encontrar referencias a

varias implementaciones de circuitos de estas caracteristicas. Los primeros circuitos logicos
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reportados se deben a Mazumder et al. [100, 101]. En ellos se propone la realizacion de un
full-adder multivaluado en el que el RTD se sustituye por un emulador con caracteristica
I-V tipo N. Posteriormente, Gan et al. han propuesto un inversor binario basado en un
emulador que permite realizar un oscilador en anillo controlado por tension [102, 96].
Asimismo, muestran un circuito programable que permite realizar puertas NOR y NAND
[97] y variaciones del mismo para construir ademas puertas con funcionalidad OR [103].
Los mismos autores han presentado un flip-flop tipo D [95] y redes neuronales celulares
[104]. Mira et al. han propuesto la realizacion de puertas umbral sin méas que sustituir el
RTD por un emulador en las topologias reportadas para tecnologias que combinan RTDs

y transistores [105].

4.1.1 Puertas umbral empleando RTDs y transistores

El diseno de circuitos logicos digitales empleando la légica umbral ha sido objeto
de interés dado que supone una alternativa mas eficiente que la que emplea técnicas
de disefio convencionales. La potencia del estilo basado en puertas umbral reside en la
complejidad intrinseca de las funciones realizadas con dichas puertas, lo que permite que
los sistemas implementados contengan menos puertas umbral o menos niveles de puertas
que los que tendrian si se realizaran con puertas logicas tradicionales. En particular, puede
demostrarse tedricamente que funciones importantes tales como la adicion multiple, la
multiplicacién, la divisién o la ordenaciéon, cuya implementacion requiere redes de puertas
tradicionales en las que el niimero de niveles no esta acotado polindmicamente, pueden
implementarse con redes de puertas umbral cuyo ntmero de niveles si lo esta [106]. El
éxito de la logica umbral (o, en general, de cualquier otro tipo de logica) como alternativa
de diseno de sistemas digitales estaré determinada por la capacidad, coste y disponibilidad
de los bloques basicos, asi como por la existencia de procedimientos efectivos de sintesis.
Si se dispone de una tecnologia en la que, por ejemplo, la implementacion de una AND, de
una OR o de una mayoritaria de tres entradas tienen el mismo coste, su incidencia en el
diseno de circuitos méas complejos, o de sistemas, es muy profunda. Las técnicas de sintesis
tradicionales en el algebra booleana, que histéricamente han dado excelentes resultados,

no tienen por qué proporcionar las implementaciones més eficientes a problemas dados.

Una puerta umbral (TG) se define como una puerta logica con n variables de entrada
binarias, x;, (i = 1,...,n), y una salida binaria, y, para la que existe un conjunto de (n+1)

nimeros reales, el umbral T' y los pesos w;, tal que la salida es cero si la suma ponderada
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de las entradas (X;w;z;) es menor que el umbral, y uno en caso contrario.

Una TG puede programarse para realizar diferentes funciones booleanas mediante el
ajuste del umbral y los pesos. Por ejemplo, una puerta umbral de n entradas con todos
los pesos iguales a 1 implementa una puerta OR si su umbral esta en 1, una mayoritaria
si estd en (n+1)/2 (n impar), o una AND si esté en n, lo que da idea de la potencialidad
de la aproximacién.

Desde un punto de vista de circuito, el principio de operacion MOBILE puede exten-
derse a entradas multiples y la implementacion de una puerta umbral es directa [50]. Las
etapas de entrada se anaden colocando ramas formadas por la conexioén en serie de un
RTD con un transistor que acttia como switch [107, 108|. El circuito de la Figura 4.1a
muestra una puerta umbral basada en RTDs con cuatro etapas de entrada RTD-HFET,
de las que dos implementan pesos positivos (entradas 1 y z2) y dos negativos (entradas
x3y x4). El umbral y los pesos estan determinados por las areas de los RTDs, como puede
observarse en el circuito de la Figura 4.1b donde, dependiendo de fr,, la funcién realizada
por el circuito puede ser una puerta NOR (fz, = 1.1), una mayoritaria negada (fr = 1.3),
o una NAND (fr = 1.5), todas de tres entradas. Es decir, con el mismo coste en ntmero
de dispositivos podemos obtener tres funciones diferentes: NOR, NMAJ y NAND.

Otra forma de anadir etapas de entrada consiste en agregar transistores en paralelo
con RT'Dp y RT Dy, 109, 86, como vimos en el Capitulo 2. En este caso, el peso de cada
etapa de entrada es directamente proporcional al factor de forma de cada transistor. La
Figura 4.1c muestra el esquematico de una puerta umbral implementada con etapas de
entrada formadas por transistores en paralelo con RT' Dp. Al igual que en el circuito de la

Figura 4.1b, la funcionalidad logica de la puerta depende de f1 (supuestos fijos los pesos).

4.1.2 Puertas umbral MOS-NDR MOBILE

La implementacién de circuitos MOS-NDR se puede realizar sustituyendo directamente
los RTDs por dichos dispositivos. En la configuracién con etapas de entrada formada por
transistores en paralelo con los MOS-NDR (basada en la Figura 4.1¢), la intensidad que
circula por dichos transistores hace que se incremente la intensidad del valle y, por tanto,
que se originen problemas de pérdida de biestabilidad. Por el contrario, en los circuitos con
etapas de entrada RTD-transistor en serie, no se producen variaciones sustanciales en la
intensidad de valle dado que se estan superponiendo dos caracteristicas NDR con similares
tensiones de pico y valle. Por tanto, de ahora en adelante, tan sélo se considerarén etapas

de entrada en las que el transistor actie como switch.
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Figura 4.1: Puertas umbral basadas en el principio de operacion MOBILE.

En las estructuras reportadas con mas de una entrada, la solucién que suele adoptarse
consiste en colocar tantos dispositivos MOS-NDR (con caracteristica tipo N) como etapas
de entrada en paralelo existan (Figura 4.2a) [105]. Nuestra propuesta [110] consiste en
utilizar como driver el MOS-NDR, programable descrito en el Capitulo 3, con tantas
ramas de programaciéon como entradas funcionales haya, lo que reduce la complejidad del
circuito. En nuestra solucion, el inversor del NDR driver se comparte con los MOS-NDR
de las etapas de entrada de la Figura 4.2a. La arquitectura genérica que emplearemos para
diseniar circuitos logicos es la de la Figura 4.2b, donde se muestra una configuracién con
tres etapas de entrada en el NDR driver. Notese que en nuestros disefios, el MOS-NDR

empleado carece de zona III. En nuestra experiencia, la zona III degrada las prestaciones
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(a) Estructura propuesta en [105]. (b) Estructura propuesta.

Figura 4.2: Puertas umbral MOS-NDR MOBILE.

del circuito puesto que se traduce en consumo estatico, pudiendo, ademés, provocar
problemas de pérdida de biestabilidad. Recordemos que los circuitos MOBILE (y MML)
descritos en el Capitulo 3 ya prescindian de la segunda (tercera) zona de resistencia
diferencial positiva. Es importante conocer la limitacion existente en el niimero de etapas
de entrada que se pueden colocar a la salida del inversor. Para la tecnologia que estamos
empleando, hemos estimado que no se pueden colocar méas de diez etapas de entradas.
Esta soluciéon permite mejorar las prestaciones en cuanto a area y consumo con respecto
a la topologia propuesta en [105]. Las Figuras 4.3a a 4.3c muestran el consumo promedio
para puertas mayoritarias de tres, cinco y siete entradas (NMAJs, NMAJs y NMAJ;),
donde se observa que el consumo de nuestra realizacion esta por debajo del de la de [105].
Adicionalmente, el area (normalizada por la longitud de canal) en funcién del ntimero de
entradas es también mejor en nuestra estructura, como se muestra en la Figura 4.3d.
Seguidamente, se presentan ejemplos de diseno de puertas MOS-NDR disparadas por

flanco de subida de la senal de reloj y basadas en la arquitectura descrita anteriormente.

Puertas mayoritarias negadas (NMAJ)
La arquitectura genérica de una puerta NMAJ de N entradas, NMAJy, se muestra
en la Figura 4.4a. Las relaciones que han de satisfacer los anchos de los transistores que

modulan las intensidades de pico son:
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(b) Consumo promedio de potencia en la puer-
ta mayoritaria negada de 5 entradas.
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(d) Area normalizada en funcién del nimero
de entradas.

Figura 4.3: Resultados de simulacién comparativos del consumo promedio y del area
empleada en realizar puertas mayoritarias negadas segin la técnica propuesta y la
reportada en [105].

Salida ="1" — W} > Wp + (4.1)

Salida =' 0/ — W} < Wp + W (4.2)

donde W7 representa el ancho del transistor que determina la intensidad del pico del NDR
load tras aplicarle la correccién que permite modelar el efecto de la ausencia de fuente
flotante, como describe la expresion 3.4. La expresion 4.1 fuerza que la intensidad de pico
del NDR driver sea menor que la del load para el maximo ntimero de entradas en alto que
producen salida '1’, provocando asi que la salida alcance el nivel lo6gico alto. La relacién

4.2 representa el caso complementario.

Puertas NOR

La Figura 4.4b muestra el esquematico que proponemos para la realizaciéon de una

puerta NOR de N entradas. A diferencia de la topologia anterior, la funcionalidad l6gica
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Figura 4.4: Esquematicos de puertas binarias activas por flanco de subida.

se anade mediante la conexion en paralelo de NMOSgi, NMOSgs, ..., NMOSgn, que
actuian como switches para activar el transistor NMOSx que determina el peso de la rama
de entrada. Notese que el transistor NMOSx comparte inversor CMOS con el transistor

NMOSp. El circuito funciona correctamente si se verifica:

Salida ="1" — W} > Wp (4.3)

Salida =" 0 — W} < Wp + Wx (4.4)

Dimensionando las estructuras de esta forma conseguiremos que la intensidad de pico
del driver esté por encima de la del load, dando lugar a una salida a nivel bajo cuando al

menos una de las entradas esté activa.
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4.1.3 Puertas activas por flanco de bajada

Para ciertas aplicaciones, los circuitos activos por flanco de bajada son necesarios. Al
disenar puertas en tecnologias IT1I-V (como la de LOCOM) se encuentran limitaciones en
la frecuencia de operacioén, significativamente menores que en las disparadas por flanco
ascendente [111]. Hemos desarrollado una topologia de puertas MOBILE activas por flanco
de bajada que reduce esta degradaciéon si se dispone de transistores tipo P. En esta
configuracion se sustituyen los transistores NMOS por PMOS (en la topologia genérica
de la Figura 4.2a). El cambio lleva asociado una modificacion del signo de los pesos de las
ramas de entrada. Ademaés, cada rama esta ahora activa cuando su sefial de entrada esté
a nivel bajo.

Esta idea se ilustra con el diseno de una puerta NAND de N entradas (Figura 4.5a).
A diferencia de las estructuras activas por flanco de subida descritas, los transistores
PMOSx y PMOSg se conectan al load. Para que el circuito opere correctamente, se ha

de verificar que:

Salida =" 0" — W}, > W, (4.5)

Salida =' 1" — W}, < W + Wx (4.6)

donde W7}, es el ancho del transistor que modula la intensidad del pico del NDR driver
tras aplicarle la correccion que permite modelar el efecto de la ausencia de fuente flotante.
La Figura 4.5b muestra la puerta mayoritaria negada de N entradas activa por flanco de

bajada.

4.1.4 Resultados experimentales

En esta seccion mostramos los resultados experimentales de los demostradores fabri-
cados. Las puertas activas por flanco de subida se han fabricado en el segundo circuito
integrado (Apartado A.2.2 del Apéndice), mientras que las disparadas por flanco descen-

dente fueron realizadas en el tercer circuito (Apartado A.2.3).

Metodologia de diseno

= Dimensionamiento de los transistores: Los siguientes tres pardmetros se eligen de
manera que satisfagan las relaciones que se derivan de la funcionalidad, como se ha

mostrado en esta secciéon para diferentes puertas.
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Figura 4.5: Esquematicos de puertas logicas activas por flanco descendente.
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e Wx: ancho del transistor que modula la intensidad de pico del NDR asociado

a cada rama de entrada.

e Wp: ancho del transistor driver.

e Wy : ancho del transistor load.

Para los restantes se han elegido los siguientes valores:

e Wyg: ancho del transistor que opera como switch. Toma valores de 2.4um para

los circuitos activos por flanco de subida (NMOS) y 4um para los de bajada

(PMOS).

e Wprnv: ancho del transistor PMOS del inversor CMOS del NDR. En todos

los disenos, el ancho elegido es de 0.32um para las puertas activas por flanco

de subida y 1.2um para las de bajada.
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o Wy rnv: ancho del transistor NMOS del inversor CMOS del NDR.. El ancho es

1.2pum para las puertas activas por flanco de subida y 4um para las de bajada.

e [: longitud de canal de los transistores. Supondremos la misma para todos
los transistores, 0.12um, salvo para los transistores de los inversores de los

dispositivos NDR, que sera de 0.24um.

= Carga: A la salida de cada puerta se ha colocado un buffer formado por una cadena
de dos inversores CMOS en serie (el primero con dimensiones minimas, esto es,
Wpinv = 0.56um, Wy ny = 0.16um, L = 0.12um y con anchos dobles para el
segundo). La salida de estos buffers se conecta directamente al correspondiente pad

digital de salida.

» Andlisis de robustez: Para dotar a nuestros disenos de robustez frente a variaciones
en el proceso de fabricaciéon o desviaciones en los valores nominales del entorno de
medida (niveles de tension, temperatura, etc), todos los diseios han pasado un test

de robustez consistente en:

e Un analisis de mismatch y de proceso (3—0) de acuerdo con las especificaciones

suministradas por el kit de disefio.

e Un anélisis de corners, en el que consideraremos diferentes combinaciones
relativas a modificaciones en las caracteristicas de los transistores NMOS y
PMOS, variaciones extremas de la temperatura y fluctuaciones de los niveles

de tensién nominales.

Entorno de medida general
= Set-up de medidas. Los experimentos se han configurado empleando los siguientes

equipos:

e Las entradas se obtienen con el generador de patrones Agilent 16720A. Se han
tomado patrones con una frecuencia de conmutaciéon lo suficientemente lenta
como para poder observar la operacién de los circuitos durante varios ciclos de
reloj. El nivel logico alto de las entradas es 3.3V, ya que, como se indica en el
Apéndice, esta tecnologia requiere del uso ese nivel de tension en el exterior de

los pads digitales.
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Figura 4.6: Diagrama de reloj de cuatro fases.

e La senal de reloj se obtiene a partir del generador Tektronix AFG3102. Este
equipo permite una frecuencia maxima de operacion de 50MHz para sefiales con
forma de tren de pulsos con tiempos de subida configurables y de hasta 100MHz
para senales sinusoidales. Hemos programado el generador para obtener un
reloj en el que el tiempo de subida, Trrsg v de bajada, Trar, son idénticos e
iguales al tiempo de hold y de reset. Por tanto, dado que el periodo de la senal
es igual a cuatro veces el tiempo de subida, la frecuencia de operaciéon serd f =

0.25/Trrsp. La Figura 4.6 muestra el esquema de reloj descrito anteriormente.

e Las tensiones de entrada y salida se han capturado con el osciloscopio Agilent

DSO6104A InfiniiVision.

Inversor binario

1. Inversor binario activo por flanco de subida

Se han realizado dos circuitos con diferentes dimensionamientos.

= CONFIGURACION A: La Figura 4.7a muestra el layout de este circuito, en el
que los transistores se han dimensionado segtn el esquemético de la Figura
4.7b.
La operacion del circuito fabricado se muestra mediante un experimento en el
que se aplica una senal sinusoidal de reloj de 100MHz. La Figura 4.7c muestra
las formas de onda para este experimento. Se puede verificar la operaciéon

correcta del circuito.
Hemos validado la operacién a frecuencias mas elevadas, empleando para ello

el generador de pulsos HP81134A. Sin embargo, no es posible visualizar el

retorno a cero como consecuencia de la limitaciéon en los tiempos de subida
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y bajada de los pads digitales de nuestro disefio. La Figura 4.7d, muestra la
operacion del circuito cuando se aplica una senal de 400MHz. La senal de salida
no retorna a cero cuando el reloj lo hace, debido a la limitacién mencionada.
Para confirmar que el circuito evalia correctamente con los tiempos de subida,
hemos considerado un reloj de 20MHz generado con el HP81134A, es decir,
una sefial con tiempos de subida pequenios (en torno a 800ps) y tiempos de
hold y reset lo suficientemente grandes como para evitar que aparezcan las
restricciones en los pads. La Figura 4.8 muestra las formas de onda del reloj y la
salida, capturadas con el osciloscopio Agilent DSO81304B Infiniium empleando
sondas de muy baja capacidad y en la que la senal de entrada es un tren de

pulsos de frecuencia 10MHz, observandose ahora los retornos a cero en la salida.

= CONFIGURACION B: Se ha propuesto un dimensionamiento alternativo de esta
estructura para asi poder comprobar el funcionamiento cuando la separaciéon
entre los valores de las intensidades de pico de los dispositivos NDR es mayor.
La Figura 4.9a muestra el layout del circuito, con las dimensiones mostradas
en el esquematico de la Figura 4.9b. La operacion del circuito, funcionando a

una frecuencia de 100MHz (reloj sinusoidal), se muestra en la Figura 4.9c.

2. Inversor binario activo por flanco de bajada

La Figura 4.10a muestra el layout del inversor binario activo por flanco de bajada
con las dimensiones mostradas en la Figura 4.10b. Se ha verificado la operacion del
circuito a 50MHz y 100MHz, mostrandose las capturas de la entrada y la salida en

las Figuras 4.10c y 4.10d.

. Inversor binario activo por flanco de bajada y reloj indirecto

Las estructuras descritas hasta ahora requieren una alimentacién pulsante, esto es,
la senal de reloj es también la alimentaciéon. Se han explorado estructuras en las que
el MOBILE se polariza con tensiones DC. Se ha propuesto un esquema alternativo
en el que la sefial de reloj se obtiene a partir de la salida de un inversor CMOS al
que se le aplica un tren de pulsos (con tiempos de subida y bajada arbitrariamente
pequenos). En la Figura 4.11 se muestra el layout y el esquematico del inversor
activo por flanco de bajada con reloj indirecto. La Figura 4.11c muestra las formas
de onda medidas, en las que el tren de pulsos, obtenido empleando el generador de

patrones, tiene una frecuencia de 50MHz.
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Puerta NOR de 3 entradas activa por flanco de subida
Al igual que en el inversor binario, se han propuesto dos alternativas de dimensiona-

miento de los circuitos.

= CONFIGURACION A: El layout de la Figura 4.12a corresponde al esquemético de la
Figura 4.12b. En la Figura 4.12c se muestran las formas de onda del experimento
realizado. La entrada I N1 ha sido capturada con el osciloscopio, mientras que I N2
e IN3 se muestran en version binaria. La salida sélo alcanza un valor légico alto
cuando las entradas IN1, IN2 e IN3 estdn a cero. En este experimento, hemos
usado una frecuencia de operacion lo suficientemente baja (100MHz) como para

poder observar el retorno a cero de la senal de salida.

= CONFIGURACION B: El layout de la puerta con un dimensionado alternativo se
muestra en la Figura 4.13a. Al igual que en el caso del inversor en configuracién
B, los anchos elegidos para los transistores permiten que haya una diferencia mayor
entre las intensidades de pico de los dispositivos NDR (Figura 4.13b). La operacion

del circuito se muestra en la Figura 4.13c.

Puerta NAND de 3 entradas activa por flanco de bajada

La Figura 4.14a muestra el layout de la puerta NAND de 3 entradas activa por flanco
de bajada, con las dimensiones mostradas en la Figura 4.14b. Se ha verificado la operacién
del circuito a una frecuencia de 100MHz, mostrandose las entradas IN1, IN2 e IN3 y la

salida en la Figura 4.14c.

Mayoritaria negada de 3 entradas

1. Puerta activa por flanco de subida

La Figura 4.15a muestra el layout del circuito de la Figura 4.15b, una puerta
mayoritaria negada de tres entradas. La frecuencia del reloj sinusoidal es 100MHz.
En la Figura 4.16 se observa que cuando al menos dos entradas toman un valor

l6gico alto, la salida toma un valor 16gico bajo.

2. Puerta activa por flanco de bajada

La Figura 4.17a muestra el layout de la puerta N M AJ3 activa por flanco de bajada,
con las dimensiones del esquemético de la Figura 4.17b. Se ha verificado experimen-

talmente el funcionamiento de la misma alimentandola con una senal sinusoidal de
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100MHz. Las formas de onda obtenidas para las entradas y la salida se presentan

en la Figura 4.18.

Mayoritaria negada de 5 entradas activa por flanco de
subida

La Figura 4.19a muestra el layout del circuito de la Figura 4.19b. Se ha utilizado una
senal de reloj sinusoidal de 100MHz. A partir de las formas de onda mostradas en la
Figura 4.20, se puede verificar que cuando tres o méas entradas toman valor l6gico alto, la

salida se hace cero.
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Figura 4.7: Inversor binario activo por flanco de subida con dimensionamiento A.
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Figura 4.8: Inversor binario activo por flanco de subida con dimensionamiento A em-
pleando un reloj a 20MHz y entradas conmutando a 10MHz.
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Figura 4.9: Inversor binario activo por flanco de subida con dimensionamiento B.
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Figura 4.12: Puerta NOR de tres entradas activa por flanco de subida con dimensiona-
miento A.
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miento B.
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Figura 4.14: Puerta NAND de tres entradas activa por flanco de bajada.
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Figura 4.19: Puerta mayoritaria negada de cinco entradas activa por flanco de subida.
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Figura 4.21: Esquema de polarizaciéon de cuatro fases.

4.2 Esquemas de interconexién

Las estructuras MOBILE disparadas por flanco ascendente (descendente) evalian las
entradas en el flanco de subida (bajada) de la senal de reloj, y la salida se mantiene
mientras esta a nivel alto (bajo), incluso si las entradas cambian (operacion biestable). La
salida vuelve a cero (Vpp) con la bajada (subida) de la senal de reloj hasta el siguiente
flanco. Como ya expusimos en el capitulo introductorio, la operacién biestable permite
implementar arquitecturas pipeline a nivel de puertas sin coste asociado a los elementos
de memoria [63]. El retorno de la salida al valor de reset, se traduce en que una etapa
debe evaluar mientras que las etapas que la atacan estan en la fase de hold. Asi, para la
operacion de redes de puertas MOBILE se requiere un esquema multi-fase. Cada ciclo de
las senales de reloj esta dividido en cuatro fases de la misma duraciéon, Tg y las senales de
reloj de etapas consecutivas estan retrasadas también Tk. Se garantiza asi que cada etapa
evaliie durante la fase de hold de las anteriores y antes de que retornen al valor de espera.
Este esquema de operacion se detalla en la Figura 4.21. Son suficientes cuatro senales de
reloj, puesto que para el quinto nivel puede volver a utilizarse Vo1 y asi sucesivamente.
Ademas, todas las puertas de la red evaliian en cada ciclo, aunque no simultaneamente.
Por tanto, resulta critico para la operacion MOBILE la distribucién de cuatro senales,
con restricciones sobre sus tiempos de subida o bajada, asi como el retraso o desfase entre
cada dos senales consecutivas.

Para dotar de mayor robustez al diseno, es deseable contar con un esquema de reloj
més simple. Una red de puertas MOBILE puede operar con una sola fase de reloj [66],
alternando etapas disparadas por flanco ascendente y descendente sin retorno al valor de

reset de las puertas MOBILE. Esto ultimo se consigue conectando latches sensibles al nivel
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Figura 4.22: Diagrama de bloques de la inteconexién de puertas MOBILE empleando
una fase de reloj.

Vour

7 Vour.a
Voura

Figura 4.23: Conexion en serie de dos inversores empleando una fase de reloj.

alto (bajo) a las salidas de los MOBILE disparados por flanco ascendente (descendente).
Este esquema se muestra en la Figura 4.22.

Un analisis detallado de la operaciéon de este esquema de interconexién de una fase
permite concluir que, al exigir que se elimine el retorno al valor de reset, se est4 imponiendo
una restriccion mas fuerte que la requerida para la operacion correcta de una cadena
de puertas MOBILE que intercala etapas con disparo ascendente y etapas con disparo
descendente. Es suficiente con mantener la salida de cada MOBILE hasta que haya
evaluado la siguiente. Esto es, la salida de las etapas disparadas por el flanco de subida
(bajada) pueden retornar tras el siguiente flanco de bajada (subida) de la polarizacion.
Ello implica que los latches utilizados en [66], que exhiben un consumo en estatica tan
elevado que limita su utilidad practica, puedan ser sustituidos por circuitos méas simples.

La Figura 4.23 muestra la conexién que proponemos para el caso de dos inversores.
Las estructuras MOBILE se implementan aqui con dispositivos MOS-NDR, aunque el
concepto es aplicable a tecnologias con RTDs. Obsérvese que se ha utilizado el mismo
“latch” para ambos tipos de etapas.

En la Figura 4.24a se muestran las formas de onda de las salidas de cada una de las
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(a) Formas de onda empleadas para verificar el comportamiento correcto de la inteconexion.

VoUT,4 f\
t

(b) Ampliacion de la zona marcada en la Figura 4.24a.

Figura 4.24: Formas de onda de los nodos de salida de los bloques de la Figura 4.23.
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Figura 4.25: Conexion en serie de tres seguidores binarios.

etapas, lo que permite comprobar el funcionamiento correcto de la cadena. Para analizar
la operacién de cada etapa por separado, mostramos en la Figura 4.24b una ampliacién de
la zona marcada. Comencemos analizando el funcionamiento del primer inversor (activo
por flanco de bajada) y su “latch” (salidas Vour,1 y Vour,2). En el primer flanco de bajada
de la senal de reloj, el inversor evalia un nivel logico bajo de la entrada, por lo que Vour 1
permanece a nivel alto. Simultaneamente, con la bajada del reloj, el transistor NMOS del
“latch” sobre el que se aplica Vgog va dejando de conducir. Esto provoca que, dado que el
transistor PMOS esta cortado, Vorr,2 mantenga el nivel légico previo a la bajada del reloj
(bajo) que seré evaluado por el segundo inversor (Voyr,z) en el siguiente flanco de subida.
En el siguiente flanco de bajada del reloj, Vour,1 es cero y por tanto, dado que sélo el
transistor PMOS del latch conduce, Voyr2 se hace Vpp. Noétese que el pequeno retraso
que se produce entre Vour,1 y Vour2 en la inversion permite que Voyr2 esté estable a
nivel alto cuando la segunda etapa la evaliie en el siguiente flanco de subida. Obsérvese
que, efectivamente, Voyr,2 no elimina los retornos a Vpp de Vour,1.

Para la etapa disparada por flanco de subida, el comportamiento es el complementario.
Tampoco Voyra elimina los retornos a cero de Voyr,3. En el primer flanco de subida,
VouT,3 sube hasta el nivel logico alto. A la vez, el transistor NMOS sobre el que se aplica
el reloj empieza a conducir, forméndose un camino de senal entre Voyr,4 y tierra. El retraso

que se genera en la inversién, permite que se evaliie Vo4 en el siguiente flanco de bajada
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Figura 4.26: Resultados experimentales de la conexién en serie de tres seguidores

binarios.
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Figura 4.27: Resultados experimentales de la conexién en serie de tres seguidores binarios
empleando un reloj a 20MHz y entradas conmutando a 10MHz.

cuando esta estable a nivel bajo. En el segundo flanco de subida Vo7 3 permanece a nivel
bajo (evalta un nivel logico alto de Voyr2), Vour,a se hace igual a Vpp y esta estable

para su evaluacion en el siguiente flanco de bajada.

4.2.1 Resultados experimentales

Para validar el funcionamiento de la interconexion de puertas MOBILE, se ha imple-
mentado la conexién en serie de tres seguidores, en la que el primero y el tercero estéan
disparados por flanco de bajada y el segundo por flanco de subida. La Figura 4.25a muestra
el layout del circuito, correspondiente al esquematico de la Figura 4.25b. Cada seguidor
consta de un inversor en serie con un “latch” inversor.

La Figura 4.26 muestra las formas de onda del reloj, la entrada y la salida. Notese que
en la salida se observa la secuencia de entrada, si bien entre ambas senales hay un retraso
equivalente a tres semiperiodos de la senial de reloj, como corresponde a la propagaciéon
por las tres etapas (evaluacion en un flanco descendente de la primera etapa, seguida de
evaluacién en el ascendente de la segunda y finalizando con la evaluacién en el siguiente
descendente de la tercera). Ademas, se observa el retorno al valor de reset en la salida.
Se han realizado medidas a 50MHz (Figura 4.26a) y 100MHz (captura de la pantalla del
analizador logico Agilent 16902B mostrada en la Figura 4.26b).
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Figura 4.28: Conexién en serie de tres seguidores binarios con reloj indirecto.
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Al igual que hicimos en el inversor, verificaremos que la cadena opera correctamente
con tiempos de subida y bajada pequenos del reloj. La Figura 4.27 muestra las formas de
onda del reloj (tren de pulsos a 20MHz generado con el HP81134A), la entrada (tren de

pulsos a 10MHz) y la salida, en la que ahora se observan los retornos a cero.

Se ha fabricado la misma conexiéon de inversores empleando un esquema de reloj
indirecto. La Figura 4.28a muestra el layout de la cadena (dimensiones en la Figura
4.28b). Los resultados experimentales, empleando un reloj de 50MHz, se ilustran en la

Figura 4.28c.

4.3 Muller C-element

Hasta el momento hemos considerado el dispositivo MOS-NDR, como un mero emu-
lador de la caracteristica NDR del RTD, lo que permite el prototipado de conceptos
de diseno en tecnologias CMOS comerciales. Sin embargo, para ciertas aplicaciones, el
disenio de circuitos con dispositivos MOS-NDR. puede resultar, ademés, mas eficiente que
las arquitecturas CMOS convencionales. En esta seccién proponemos dos realizaciones
del Muller C-element que usan MOS-NDRs y que mejoran las prestaciones de disenos

previamente reportados.

El Muller C-element es un circuito que se usa frecuentemente en el diseno de circuitos
autotemporizados. Formalmente, la operacion de un Muller C-element de N entradas
viene descrita por Q = {x1-z2-...-an} +{z1+ 22+ ... + 2N} ¢, donde z;, (i =1,...,N)
son las entradas primarias, () la variable de préximo estado y ¢ la variable de estado

presente.

Puede realizarse de forma muy compacta usando un dispositivo con caracteristica N
[53]. La Figura 4.29a muestra la realizacion de un Muller C-element de dos entradas y
la Figura 4.29b su principio de operacién. Cuando ambas entradas estan desactivadas, la
intensidad que circula a través de los dos transistores es menor que la corriente de valle
del NDR y se alcanza un valor de tension bajo, correspondiente al punto “L4”. Al activar
ambas entradas, la corriente total de la etapa de entrada es mayor que la corriente de pico
del NDR, la solucién alcanzada es “H,” y la salida es alta. Por ultimo, al activar una de
las entradas, la intensidad total que circula por los transistores de entrada se encuentra
entre las intensidades de pico y de valle. Por tanto, la salida puede tomar valores “Ls” o
“Hy”, dependiendo del estado anterior. La solucién “Lo” mantiene el nivel bajo de la salida

y representa una situacién en la que originalmente la salida estaba a un nivel “L;” y una
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Figura 4.29: Muller C-element de dos entradas.

de las entradas cambi6 su estado. Analogamente, “ Hs” mantiene el nivel alto de la salida
y proviene de una situacién en la que el valor de salida “H;” estaba activo. Un Muller

C-element de N entradas se puede implementar anadiendo N transistores en paralelo.

4.3.1 Muller C-element de 4 entradas con MOS-NDR

Con esta aproximacion, hemos disefiado un Muller C-element de 4 entradas utilizando
un MOS-NDR tipo N y lo hemos comparado con una implementacion CMOS convencional
[112]. Esta realizacion CMOS, propuesta por Wuu, consta de arboles NOR y NAND
conectados a un latch que mantiene el valor de la salida hasta que se produce el siguiente
cambio. Ambas realizaciones se han implementado en la tecnologia UMC de 130nm con
idénticas cargas. El esquematico de la realizacion MOS-NDR se muestra en la Figura
4.30a. En la Figura 4.30b se muestran las formas de onda de las entradas y la salida
correspondientes a un andlisis de Monte Carlo (3 —0¢) y una polarizacion de 1.2 V. Cuando
todas las entradas se desactivan, esto es, se colocan a nivel alto (las etapas de entrada son
ahora transistores PMOS), la salida se hace cero, manteniendo este valor hasta que todas

se activan (se hacen cero). Esto es, se obtiene un Muller C-element negado.

Hemos considerado el esquema de senales de entrada mostrado en la Figura 4.31a y
hemos medido la potencia promedio para diferentes valores de la frecuencia de conmuta-
cion de las entradas, 1/T. La Figura 4.31b muestra los resultados de simulaciéon obtenidos.

Puede observarse que nuestro circuito es méas eficiente para frecuencias superiores a 1GHz.
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Figura 4.30: Muller C-element de cuatro entradas (I).

Notese que el consumo en nuestra estructura es poco dependiente de la frecuencia, a
diferencia de lo que ocurre en la realizacion convencional [112].

La eficiencia en area es también una de las principales caracteristicas de nuestro diseno:
son necesarios 6 transistores PMOS (4 para las entradas y 2 para el dispositivo MOS-NDR)
y 2 transistores NMOS, lo que corresponde a una area total de 0.312um?. Por otro lado,

el circuito propuesto por Wuu se ha disenado utilizando puertas NAND y NOR de dos
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entradas. El bloque combinacional ocupa un éarea de 1.728um? y el latch 0.778um?. El
4rea total de esta estructura (2.506um?) es ocho veces mayor que la requerida por nuestro

diseno.

El circuito propuesto también supera una gran limitacién presente en otras implemen-
taciones single-gate que requieren apilar una gran cantidad de transistores (por ejemplo,
un Muller C-element de 3 entradas requiere 6 transistores apilados [112]). A diferencia de

éste, en nuestro diseno se anade un transistor en paralelo por cada entrada adicional.

Nuestro analisis se ha completado con el diseno de un Muller de 6 entradas, conclu-
yéndose que el consumo promedio es menor que en el Muller de 4 entradas de Wuu para

frecuencias superiores a 1.25GHz.

4.3.2 Muller C-element con MOS-NDR y red de preprocesamiento

La estructura anterior presenta dificultades de diseno al incrementar el ntimero de
entradas. Esto se debe a que la diferencia relativa entre la corriente total a través de
la etapa de entrada cuando, por ejemplo, N-1 entradas estdn a ‘O’ y el caso en el que
todas las entradas estédn a ‘0’ puede ser tan pequenia, que el circuito podria no funcionar
correctamente si se produjeran fluctuaciones en los valores nominales de los parametros
de diseno. La solucién que proponemos para solventar este problema consiste en anadir
un circuito de preprocesado que reduce a dos el nimero de entrada que maneja el Muller.
La Figura 4.32 muestra el diagrama de dos bloques (“PREPROCESADQO” y “CORE”) de

esta arquitectura.

Preprocesado

Este bloque tiene N entradas y genera dos sefiales intermedias, s; v so. La senal s;

)

es ‘0’ cuando todas las entradas son iguales a ‘1’; y ‘1’ para cualquier otra combinacién
de entradas (es decir, actiia como una puerta NAND de N entradas). En el circuito para
la senial s (Figura 4.33a) las N entradas estan conectadas a N transistores PMOS. La

tension puerta-fuente de los transistores NMOS se fija a un valor constante Vyasos.

La sefal s es 1’ cuando todas las entradas estan a ‘0’ y en caso contrario ‘0’ (es decir,
actia como una puerta NOR de N entradas). La Figura 4.33b muestra el circuito que
la genera y consiste en la conexién en paralelo de N transistores NMOS, ademés de un

PMOS cuya puerta esté conectada a tierra.
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Figura 4.31: Muller C-element de cuatro entradas (II).
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Figura 4.32: Diagrama de bloques del circuito Muller C-element de N entradas.
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Figura 4.34: Bloque “CORE”.

Core

La Figura 4.34 muestra el diagrama correspondiente al bloque “CORE” que consiste en
dos transistores PMOS y un dispositivo MOS-NDR. Las senales s; y so, procedentes del
bloque de preprocesado, se conectan a la puerta de los transistores PMOS. El principio de
operacion de este circuito es similar al descrito anteriormente para un Muller C-element

de dos entradas.

Evaluaciéon en funcién del nimero de entradas

Dado que el Muller C-element sin red de preprocesamiento tiene limitado el niimero

de entradas, cuando este niimero sea elevado seria interesante incluir otros factores para
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Producto Potencia-Retraso-Area Normalizado
Numero de entradas — 2 4 8 16 32
Pay (uW) 350.77 | 376.14 | 405.57 | 459.91 | 516.06
D v (ps) 263 268 296 327 396
> Wi(pum) 28.08 | 39.08 | 66.40 | 102.00 | 182.00
(P—PDA)nN(pJ - pm) | 2.59 3.94 7.97 15.34 | 37.15

Tabla 4.1: Resultados de simulacién para la estructura propuesta.

determinar las prestaciones del circuito. El producto potencia-retraso-area (P — PDA), es
una eleccién adecuada ya que, ademés del consumo, tiene en cuenta el retraso entradas-

salida y el area ocupada. Se define como:

P—PDA=Pyy-Dyy-A (4.7)

donde P4y es el consumo promedio, D gy es el retraso promedio (definido como la media
entre el retraso en la subida y la bajada) y A es el area total del circuito. Dado que hemos
empleado transistores con la misma longitud de canal, definimos el P— P D A normalizado,

(P—PDA)y, como:

(P~ PDA)y = Pay - Dav - Y _w; (4.8)

7

siendo ), w; es la suma de los anchos de los transistores.

Las simulaciones se han realizado empleando un conjunto de senales de entrada con-
sistentes en trenes de pulsos de 50ps de tiempo de subida y bajada, Ins de periodo y un
retraso de 0.1ns entre ellas. Los resultados se muestran en la Tabla 4.1 para los Muller
C-elements de 2, 4, 8, 16 y 32 entradas.

La Tabla 4.2 muestra esos resultados para la estructura de Wuu y la Figura 4.35 una
comparativa del (P — PDA)x de ambas aproximaciones. Se puede observar que a partir

de 16 entradas el disefio con red de preprocesamiento es més eficiente.

4.3.3 Resultados experimentales

En el segundo circuito fabricado (Apartado A.2.2 del Apéndice), se han integrado
cuatro Muller C-elements, tres de ellos con red de preprocesamiento y uno sin ella. En
las medidas se ha empleado el generador de patrones Agilent 16720A. La Figura 4.36
muestra el patréon de seniales de entrada empleado. Para comprobar el funcionamiento de

las puertas, se han aplicado patrones con una frecuencia de 300MHz (méximo permitido



4.3. MULLER C-ELEMENT 151

Producto Potencia-Retraso-Area Normalizado
Numero de entradas — 2 4 8 16 32
Pyy (uW) 14.01 | 18.10 | 73.05 | 260.27 416.62
D v (ps) 289 294 442 471 514
> Wi(pum) 8.16 | 11.28 | 48.60 | 119.16 280.16
(P—PDA)N(pJ - pm) | 0.03 | 0.06 | 1.57 | 14.61 59.99

Tabla 4.2: Estructura Wuu-Vrudhula. Resultados de simulacion.

70 ¢
60 |
50 ¢

WUU-VRUDHULA

40 |
30 ¢
20| PROPUESTO

10 1

2 4 8 16 32

Figura 4.35: Comparativa en términos del P — PD Ay entre las estructuras propuesta y
la de Wuu-Vrudhula.

por el generador de patrones). Las figuras muestran capturas de las tensiones de entrada y
salida realizadas con el osciloscopio Agilent DSO6104A InfiniiVision y el analizador 16gico

Agilent 16902B.

Circuitos con red de preprocesamiento

Se han implementado puertas Muller C-element de 4, 8 y 16 entradas. Los anchos de
transistor en el circuito de generacion de la senal s; (Figura 4.33a) son 3um (PMOS) y
0.8um (NMOS). En el circuito de generacion de la senal so (Figura 4.33b), los anchos
de los transistores son 0.72um (NMOS) y 1um (PMOS). Respecto al diseno del core
(Figura 4.34), el ancho de los transistores PMOS es 0.32um; en el inversor del NDR
0.16pm (PMOS) y 1um (NMOS); en el transistor NMOS que modula su intensidad de
pico, 0.16um y el PMOS que controla la segunda zona de resistencia diferencial positiva,

0.6pum.
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Figura 4.36: Formas de onda empleadas para verificar el funcionamiento de las puertas
Muller C-element.

= Muller C-element de 4 entradas. La Figura 4.37a muestra el layout del circuito. Se

han aplicado las entradas IN4 a IN7 de la Figura 4.36. La Figura 4.37b muestra las
formas de onda de la salida y de dos sefiales de entrada, IN4 e IN7. La senal IN4
es la ultima de las entradas en conmutar a ’0’ y, por tanto, provoca que la salida
retorne al nivel cero légico. Por otro lado, la sefial IN7 es la dltima en pasar a nivel

alto y hace que la salida conmute a 1’

Muller C-element de 8 entradas. El layout del circuito se muestra en la Figura
4.38a. Se han aplicado las senales IN2 a IN7 de la Figura 4.36 (IN6 e INT se
conectan a dos entradas cada una). Las entradas, IN2 e IN3, mostradas en la
Figura 4.38b, son las que provocan que la salida del circuito conmute a nivel alto y

bajo, respectivamente.

Muller C-element de 16 entradas. La Figura 4.39a muestra el layout del circuito.
Se le aplican las siete sefiales de entrada de la Figura 4.36 siguiendo el siguiente
esquema: I N4 aparece 8 veces, IN3 e INb dos y el resto de senales una vez. La
entrada I N1 es la tltima en conmutar a nivel alto, provocando que la salida pase

a nivel alto. Por otro lado, cuando el segundo pulso de IN1 retorna a cero, todas
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(b) Formas de ondas.

Figura 4.37: Muller C-element de 4 entradas.
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(b) Formas de ondas.

Figura 4.38: Muller C-element de 8 entradas.
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(b) Formas de ondas.

Figura 4.39: Muller C-element de 16 entradas.
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las entradas estan a nivel bajo, y la salida conmuta. La Figura 4.39b muestra las

formas de onda de IN1 y de la salida.

Finalmente, en la Figura 4.40 se muestra la salida del analizador légico para los
tres circuitos. Las entradas conmutan a 30MHz y 300MHz. Se ha capturado en el

osciloscopio la entrada IN1.

Circuito sin red de preprocesamiento

La Figura 4.41a muestra el layout del Muller C-element de 4 entradas sin red de
preprocesamiento. Dado que en este tipo de estructuras las entradas se conectan a tran-
sistores PMOS, la salida conmuta a nivel bajo cuando todas las entradas pasan a nivel
alto, manteniendo su valor hasta que el conjunto de entradas al completo baja. En la
Figura 4.41b se muestra la salida medida para las entradas IN4 a IN7 de la Figura 4.36.
Se puede comprobar que cuando conmuta a nivel alto la tltima entrada (INT7), todos los
transistores PMOS estan cortados y la salida pasa a nivel bajo (equivalente al nivel “L;”
en la Figura 4.29b). Por otro lado, cuando todas las entradas conmutan a nivel bajo (la
altima en hacerlo es IN4), todos los transistores PMOS estan conduciendo y la salida

pasaré al estado “Hy”.
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Figura 4.40: Muller con red de preprocesamiento de 4, 8 y 16 entradas.
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IN4[V]

IN7[V]
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(b) Formas de ondas.

Figura 4.41: Muller C-element de 4 entradas sin red de preprocesamiento.
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4.4 Conclusiones

En este capitulo se ha estudiado el diseno de circuitos l6gicos basados en el dispositivo
MOS-NDR. En el primer bloque se ha propuesto una metodologia de diseno para puertas
logicas basadas en MOBILE, y se ha extendido la realizaciéon de puertas umbral con
RTDs y HFETs a puertas umbrales basadas en el dispositivo MOS-NDR y transistores
CMOS. Se ha propuesto una arquitectura que mejora en area y consumo a las reportadas
anteriormente. Se ha abordado el disefio de puertas disparadas tanto por flanco de subida
como de bajada de la senal de reloj y se han mostrado resultados experimentales de
diferentes puertas fabricadas.

La interconexién de puertas ha sido objeto de estudio del segundo bloque. Se ha demos-
trado experimentalmente la operacion de una cadena de puertas MOBILE alimentada por
una Unica senal de reloj. El esquema de conexién propuesto se basa en alternar circuitos
activos por flanco de subida y bajada, sin intercalar los latches necesarios en la propuesta
original, sino circuitos méas simples.

En el tercer bloque, se ha mostrado que se pueden implementar circuitos Muller C-
element usando un dispositivo MOS-NDR para sustituir el RTD de una implementacion
previamente reportada. Se ha verificado, por simulacién, que esta realizacién consume
menos que otras realizaciones CMOS convencionales. En nuestra topologia la adicion de
una entrada supone la de un tnico transistor. Cuando el nimero de entradas es elevado, la
configuracion anterior presenta problemas de robustez. Para solucionarlo, se ha propuesto
un circuito con red de preprocesamiento, que reduce el circuito a un Muller C-element de
dos entradas. Se ha comprobado que la arquitectura propuesta es también mas eficiente
en términos del producto potencia-retraso-area que la implementaciéon convencional a
partir de un determinado nimero de entradas. Finalmente, se han mostrado resultados

experimentales de los circuitos Muller C-element con y sin red de preprocesamiento.






CAPITULO 5

DISENO DE CIRCUITOS RTD-CMOS

El grado de desarrollo de los dispositivos de efecto tinel resonante es muy diverso. Los
RTDs fabricados en materiales I1I-V son los mas maduros y se han reportado circuitos
que los combinan con transistores de diferente tipo. Dado que las tecnologias dominantes
estan basadas en silicio, se estédn realizando grandes esfuerzos para desarrollar en este
material dispositivos con resistencia negativa. Estos diodos exhiben peor comportamiento
que los de tecnologias III-V. En la actualidad, la realizacién en silicio de diodos tinel es
un area de investigacién muy activa en la que se esperan importantes progresos. De hecho,
se ha sugerido que la adicion de RTDs a la tecnologia CMOS puede extender la vida til
de esta ultima [32].

Se ha reportado la integracion de Diodos Ttnel Resonantes Interbanda (RITDs) con
CMOS estandar [31] y SiGe HBT [38], asi como su operacion MOBILE [113]. También se
ha reportado un RITD con una frecuencia de corte de 20GHz, que permite, por primera
vez, aplicaciones de senal mixta, RF y circuitos 16gicos de alta velocidad [37].

Recientemente se han simplificado los procesos de fabricacién de diodos tiinel resonan-
tes compatibles con CMOS. Se han reportado estructuras que no necesitan Ge [40] o que
usan un proceso de fabricacion basado en CVD (Chemical Vapor Deposition) en lugar de
MBE (Molecular Beam Epitazia) [41]. Otra opcion que se esta explorando es el desarrollo
de los procedimientos de fabricaciéon de RTDs III-V sobre sustratos de silicio, habiéndose
logrado importantes avances en este Ambito, como los diodos tiinel en materiales I1I-V y
Ge utilizando la técnica denominada ART (Aspect Ratio Trapping) |44, 45].

Desde una perspectiva de circuito, algunos trabajos se han centrado en la evaluacién
de las ventajas de la incorporacion de RTDs a tecnologias CMOS (circuitos RTD-CMOS).
En [114], el transistor keeper de las puertas de la logica dominé se sustituye por un RTD,
lo que aumenta significativamente la inmunidad al ruido, sin afectar al area, el retraso
o el consumo. En [115] se describe una celda de memoria estatica que consiste en la

incorporacion de un par de RTDs a una conocida topologia de celdas DRAM. La nueva
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estructura reduce el consumo estatico en tres érdenes de magnitud respecto a una celda
SRAM tipica de seis transistores.

En nuestra opinién, es necesario profundizar més en esta direcciéon y en particular en
el ambito de los circuitos logicos. Si bien se han estimado las mejoras cuando se anaden
RTDs a puertas combinacionales y flip-flops [32, 116, 117], no se ha tenido en cuenta su
uso en redes de puertas, y este es un punto clave ya que las puertas logicas con RTDs
permiten implementar estructuras pipeline a nivel de puerta. Es decir, cada puerta es una
etapa pipeline y, por tanto, se deberia comparar con estilos de l6gica CMOS que operen en
forma similar. Por otra parte, hemos podido comprobar que no existen estudios recientes
en este ambito y como consecuencia, no hay disponibles datos relativos a circuitos que

combinan RTDs con tecnologias actuales.

En este capitulo evaluaremos las prestaciones de un conjunto de circuitos logicos RTD-
CMOS, puertas y redes de puertas, disenados empleando el modelo de RTD de LOCOM
y transistores de una tecnologia CMOS comercial. El objetivo de este estudio es realizar
una primera exploracion de las ventajas de integrar RTDs en tecnologias CMOS actuales,
para lo que es necesario asumir una serie de restricciones. En primer lugar, el escaso grado
de desarrollo de la integracién de RTDs en silicio: dado que no disponemos de modelos
de RTDs en silicio, consideraremos como punto de partida el RTD de LOCOM escalado
a la tecnologia CMOS empleada. Por otro lado, en el estudio no se han tenido en cuenta
aspectos que pueden ser significativos a frecuencias de operacion elevadas, como parasitos
del layout entre lineas del circuito o la problemética asociada a la distribuciéon de la red
del reloj. Para verificar la eficiencia de estos circuitos, compararemos sus prestaciones con
las de realizaciones de los mismos circuitos disenados en estilo TSPC (True Single Phase

Clock) 99, 118], que también opera en modo pipeline a nivel de la puerta.

El capitulo se estructura en tres apartados. En el primero describimos cémo se van
a realizar los experimentos de exploraciéon del espacio de soluciones de diseno a partir
de cuales se han dimensionado los circuitos. El estudio de puertas RTD-CMOS y su
comparacion con las correspondientes puertas TSPC lo abordaremos en el Apartado 5.2.

En el Apartado 5.3 analizaremos la interconexion de puertas empleando una fase de reloj.

5.1 Descripcion de los experimentos

Para evaluar las prestaciones de los circuitos RTD-CMOS y TSPC, hemos realizado

simulaciones con HSPICE variando determinados pardmetros en un determinado rango de



5.1. DESCRIPCION DE LOS EXPERIMENTOS 163

interés. Hemos determinado la combinacién de parametros que, en cada caso, optimiza las
prestaciones del circuito en funcién de determinados criterios. En esta seccion se describen
los experimentos desarrollados, estableciendo qué parametros de diseno se han explorado,

asi como los criterios de optimizaciéon seguidos.

5.1.1 Parametros de diseno
Circuitos RTD-CMOS
En los experimentos con circuitos RITD-CMOS, se han explorado los siguiente para-

metros de diseno:

1. Area de los RTDs: Hemos supuesto un area minima para los RTDs de 0.04m?,
acorde a la tecnologia de 130nm empleada para los transistores (esto es, unas

dimensiones de 0.2um-0.2um). Por tanto, el factor de area minimo es fysrn = 0.004.

2. Frecuencia de operacion del reloj. La eleccidon del rango de frecuencias explorado
(entre 4GHz y 6GHz) se ha hecho a partir de demostradores que operan en modo

pipeline en tecnologias CMOS similares [119, 120, 121].

Circuitos TSPC

Los parametros de disefio explorados en los experimentos con circuitos TSPC son:

1. Ancho de los transistores: Se han empleado transistores con longitud de canal

minima. Las estructuras se han dimensionado considerando que:

a) El ancho del transistor PMOS es siempre igual a K veces la del NMOS (K = 3.5

para esta tecnologia).

b) Cuando se conectan en serie N transistores, sus anchos se multiplican por N.

2. Frecuencia de operacion. Se ha explorado el mismo rango de frecuencias que en los

circuitos RTD-CMOS.

5.1.2 Condiciones de los experimentos
Carga

En el anilisis de puertas RTD-CMOS y TSPC hemos considerado que su estudio
cuando estan cargadas con 1, 2 v 3 latches TSPC de dimensiones minimas de la tecnologia

(que denominaremos “carga 17, “carga 2" y “carga 3”, respectivamente).
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Robustez

1. Circuitos RTD-CMOS: Las estructuras MOBILE son robustas frente a variaciones
de parametros globales, tanto tecnolégicos como de diseno, que afecten simultanea-
mente y de la misma forma a todos los dispositivos [122]. Por ello, en los anélisis de
Monte Carlo que realizamos para evaluar la robustez, se incluyen, el mismatch en
los RTDs, variaciones aleatorias del nivel maximo de la senal de reloj (en un entorno
del £10%) y de mismatch y proceso (3 — o) en los transistores. Puesto que no se
dispone de modelos de desapareamiento del RTD en la tecnologia LOCOM, ni de
informacién concluyente sobre variabilidad, se han elegido dos parametros criticos a
los que se han asociado distribuciones gaussianas: la densidad de corriente de pico
y la tension de pico. Para cada parametro, el error viene determinado por un error
relativo, €. Para dotar de la mayor robustez posible al diseno, hemos considerado un
modelo de desapareamiento del RTD en el que el error de la densidad de corriente
de pico, e;, rTD, crece linealmente con el area, esto es, e;, rrp = €+ Arrp. El error
de la tension de pico de los RTDs es ey, rrp = € - Vp. El nimero de simulaciones

realizadas se ha fijado a 30, con € = 0.1 (error relativo del 10 %).

2. Circuitos TSPC': Los circuitos TSPC han superado anélisis de Monte Carlo inclu-
yendo mismatch y proceso (3— o), asi como variaciones en la tension de polarizacion

como las empleadas en los circuitos RTD-CMOS.

Reloj

Hemos considerado relojes ideales para ambos tipos de circuitos. Para los RITD-CMOS,
hemos considerado un reloj en el que Trrsg v Trarr son idénticos e iguales a los tiempos
de hold y de reset. Por tanto, dado que el periodo de la senal es igual a cuatro veces
el tiempo de subida, la frecuencia de operacion sera f = 0.25/Tgrrsp. Los niveles de
tension minimo y maximo son 0V y 0.8V, respectivamente. En los circuitos TSPC, hemos
supuesto un reloj tipo tren de pulsos, con un duty cycle del 50 % y niveles que varian
entre OV y la tension de polarizacion, Vpp, que se variara entre el nivel empleado en los
circuitos RTD-CMOS, 0.8V, y el valor nominal de la tecnologia CMOS, 1.2V. Finalmente,
las senales de entrada se han elegido de forma que comprendan todas las combinaciones

posibles.
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5.1.3 Procesamiento de simulaciones

Para simplificar el analisis manual de los resultados proporcionados por HSPICE,
hemos desarrollado una herramienta de procesado de datos en entorno Matlab, a la que
hemos llamado Suite-NDR, que automatiza este proceso. Suite-NDR determina, entre
todos las combinaciones de pardmetros simuladas para un mismo circuito, cuédles operan
correctamente y, entre ellos, los 6ptimos en términos de energia por ciclo de reloj y
frecuencia. Una descripciéon més detallada de la herramienta se encuentra en el Apartado

A.3 del Apéndice.

5.2 Evaluacién de puertas RTD-CMOS

En esta seccién evaluaremos las prestaciones de un conjunto de puertas RTD-CMOS
MOBILE activas por flanco de subida. En concreto, las del inversor binario, las de puertas
NOR de 2, 3 y 4 entradas, de la puerta NAND de 2 entradas y de la mayoritaria negada
de 3 entradas, NMAJ-3. Los esquematicos de dichas puertas se muestran en la Figura
5.1. En ella se observa que cada puerta cuenta con una sola etapa de entrada y que la
funcionalidad logica se consigue a partir de transistores en serie y/o en paralelo, como
indica la zona marcada. Estos transistores se han elegido con las dimensiones minimas de
la tecnologia (0.16um).

Si llamamos fx al factor de area que se utiliza como parametro de disenio, los factores
de area de los RTDs seran: fp = fx, fin = fx v fr = 1.5- fx. Para cada experimento, se
han tomado diez valores de fx equiespaciados entre fasrn y 10- farrn. Para la frecuencia,
se han tomado, para cada experimento, diez valores equiespaciados en el rango de interés
(4GHz a 6GHz).

En la Figura 5.1e se muestran las formas de onda correspondientes al analisis de Monte
Carlo de una puerta NMAJ-3 con carga 1 operando a 6GHz, con fx = 0.016 y en la que
las entradas xo y 3 toman los valores logicos bajo y alto, respectivamente y x1 conmuta

entre dichos niveles.

5.2.1 Resultados de simulacién

En este subapartado se presentan y discuten los resultados proporcionados por la
herramienta Suite-NDR. En primer lugar, se muestran los experimentos de optimizacion
de la frecuencia de operacién y promedio de la energia por ciclo de reloj. Posteriormente se
analizard la influencia del tamano del transistor y se realizaran experimentos modificando

determinados pardmetros del modelo del RTD.
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Figura 5.1: Circuitos RTD-CMOS estudiados.
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Dimensionamientos 6ptimos

La Tabla 5.1 muestra los dimensionamientos que proporcionan las mejores prestaciones
en términos de méxima frecuencia de operaciéon y minimo promedio de la energia por ciclo,
para una carga de 1, 2 y 3 latches TSPC de tamafio minimo.

En los experimentos de obtencién de la maxima frecuencia de operacion, se observa
que todos los circuitos alcanzan el limite superior del rango explorado, si bien al aumentar
la carga que soportan, es necesario incrementar el factor de area y con ello la potencia
media. Por otro lado, a medida que se aumenta la complejidad de la puerta, es también
necesario incrementar el factor de area del RTD. La Figura 5.2a muestra un diagrama
de barras en el que se representa la potencia media a 6GHz para las diferentes puertas y
cargas.

Al igual que en el estudio de optimizacion de la frecuencia, en los experimentos de
minimizacién del promedio de la energia por ciclo se observa la misma tendencia de
variacién de los factores de area de los RTDs. En concreto, al aumentar la carga son
necesarios RTDs de mayor area, lo que redunda en un incremento de la potencia media.
Para una carga fija se puede comprobar que, a medida que las puertas son mas complejas,
el promedio de la energia por ciclo de reloj se incrementa, siguiendo un orden creciente en
funcion del namero de transistores de su etapa de entrada. En la Figura 5.2b se representan
los valores del minimo del promedio de la energia por ciclo de reloj obtenidos para las
diferentes puertas y cargas analizadas.

Finalmente, en la Figura 5.3 se muestra la evolucién de la potencia media frente a
la frecuencia cuando las puertas se han dimensionado con fx = 0.016 y carga 1. Se
observa que la potencia media aumenta con la complejidad de la puerta. En la Figura
5.3a, se muestran los resultados para el inversor y las puertas NOR, observandose que al
aumentar la complejidad de la puerta, el incremento de la potencia media con la adicién
de entradas es cada vez menor. En la Figura 5.3b se ha representado la potencia media
para el inversor y las puertas NAND-2 y NMAJ-3. Puede observarse que la pendiente
del inversor es menor que la de las puertas NAND-2 y NMAJ-3, que llevan transistores
en serie en sus etapas de entrada. Obsérvese que al emplear un transistor minimo en la

puerta NAND-2, la potencia media estd por debajo de la del inversor.

Estudio del espacio de soluciones validas
La herramienta Suite-NDR permite determinar qué estructuras son Optimas, en tér-

minos del criterio especificado y, adicionalmente, aporta informacion sobre cémo se ven
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RTD-CMOS

| Inversor | NOR-2 | NOR-3 | NOR-4 | NAND-2 | NMAJ-3 |

Experimento | fx | 0.008 | 0008 | 0012 | 0016 | 0.012 | 0016 |
Mdzima Frecuencia 7 fuax(GHz) 7 6 7 6 7 6 7 6 7 6 7 6 ;
Carga 1 PayvQfarax(uW) 3.705 3.919 5.749 7.653 5.632 7.886
Ezperimento fx 0.004 0.008 0.008 0.012 0.008 0.012

Minima Energia Enin(fJ) 0.456 0.653 0.814 0.993 0.762 1.283
Carga 1 ey~ (GHZ) 4.2 6 4.7 5.8 4.2 4.7
Ezperimento fx 0.012 0.012 0.016 0.016 0.016 0.020
Mdzima Frecuencia frrax(GHz) 6 6 6 6 6 6
Carga 2 PayvQfarax(pW) 5.635 5.828 7.657 7.758 7.972 9.779
Ezperimento fx 0.008 0.008 0.012 0.016 0.012 0.016
Minima Energia Enin(fJ) 0.687 0.952 1.127 1.287 1.061 1.557
Carga 2 JEy v (GHZ) 5.6 4 5.1 6 4.9 5.3
Ezperimento fx 0.016 0.016 0.020 0.020 0.020 0.024
Midxima Frecuencia frrax(GHz) 6 6 6 6 6 6
Carga 3 PayQfarax (uW) 7.577 7.749 9.577 9.563 9.431 11.705
Ezperimento fx 0.012 0.012 0.012 0.020 0.016 0.020
Minima Energia Exiin(fJ) 1.081 1.231 1.401 1.593 1.357 1.887
Carga 3 JEy v (GHZ) 5.6 4.7 4 6 5.3 5.3

Tabla 5.1: Experimentos de optimizacién de circuitos RTD-CMOS.
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Figura 5.2: Representacion de resultados para puertas RTD-CMOS.
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nadas con fx = 0.016.
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afectadas las medidas de prestaciones al variar el factor de area de los RT'Ds. En concreto,
a partir de los resultados obtenidos al procesar las simulaciones paramétricas, proporciona

graficas como las mostradas en la Figura 5.4.

La Figura 5.4a muestra una representacién, para el inversor binario con carga 1, del
promedio de la energia por ciclo frente a fx para diferentes valores de la frecuencia. Cada
circulo se corresponde a un circuito que opera correctamente (la escala de colores indica
el valor de la frecuencia). La region formada por los circuitos con dimensiones validas
se extiende desde un factor de area 0.004 hasta 0.036. Notese que la dnica solucidén en
0.004 se corresponde con una frecuencia de 4GHz, lo que indica que la diferencia entre las
intensidades de pico del driver y el load no es suficiente como para soportar la carga a
frecuencias mas elevadas. Para valores elevados del factor de area, el transistor minimo no
opera correctamente como switch, lo que explica el limite superior en el rango de valores
de fx validos. En la figura, el inico punto que aparece para fx = 0.036 es a 6GHz. El
que los circuitos tengan una frecuencia minima de operaciéon, se explica, en parte, por
las contribuciones de las corrientes de AC que se generan en el latch de la carga a esa
frecuencia y que se suman a la del driver. Para evitar estos problemas es conveniente
disefiar con transistores de ancho mayor que el minimo cuando se usan valores elevados
del factor de area. Observamos, ademés, que al aumentar fx, lo hace la separacion entre

valores del promedio de la energia por ciclo para distintos valores de la frecuencia.

La Figura 5.4b muestra la misma representacion de la Figura 5.4a, pero ahora para
un inversor con carga 3. Se puede observar que el valor de fx minimo ha aumentado de
0.004 a 0.012, como consecuencia del incremento de la carga. El valor de fx méximo ha
pasado de ser 0.036 con una tnica soluciéon a 6GHz a 0.040 en un rango de frecuencias
entre 4.2GHz y 6GHz dado que, en este caso, las corrientes de AC provenientes de los tres

latches permiten compensar el reducido tamafo del transistor para estos valores de fx.

La Figura 5.5a muestra la representacion del promedio de la energia por ciclo frente a
fx para las puerta NAND-2 (con carga de un latch) que operan correctamente (32 casos
sobre 100 explorados). En ella observamos que a partir de fxy = 0.02 no hay soluciones
validas. Hasta ahora, hemos considerado que los transistores de la etapa de entrada tienen
las dimensiones minimas de la tecnologia. Sin embargo, en las puertas NAND-2 y NMAJ-3,
las etapas funcionales contienen ramas con dos transistores en serie. Si estos transistores
son minimos, el ancho resultante de la conexién es equivalente a la mitad del minimo,

lo que compromete la operacién como switch de estos transistores para factores de area
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(b) Inversor binario con carga 3.

Figura 5.4: Representacion del promedio de la energia por ciclo frente a fx para diferentes
valores de la frecuencia en el inversor binario.
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NAND-2 ‘ Carga 1 | Carga 2 | Carga 3
Ezperimento fx 0.016 0.02 0.024
Mdxima Frecuencia fuax(GHz) 6 6 6
W =0.32um PavQfarax (uW) 6.689 8.586 10.511
Ezperimento fx 0.012 0.016 0.02
Minima Energia Exiin(fJ) 0.966 1.276 1.575
W =0.32um fEyn(GHZ) 5.3 5.6 5.8

173

Tabla 5.2: Dimensionamientos que optimizan la frecuencia méaxima de operaciéon y el
promedio de la energia por ciclo para la puerta NAND-2.

NMAJ-3 ‘ Carga 1 | Carga 2 | Carga 3
Ezperimento fx 0.016 0.02 0.02
Mdzima Frecuencia fuax(GHz) 6 6 6
W =0.32um PavQfarax (uW) 9.611 11.513 13.429
Ezperimento fx 0.02 0.024 0.028
Minima Energia Exiin(fJ) 1.567 1.843 2.164
W =0.32um fEy i~ (GHZ) 4.9 5.3 4.4

Tabla 5.3: Dimensionamientos que optimizan la frecuencia maxima de operaciéon y el
promedio de la energia por ciclo para la puerta NMAJ-3.

grandes. Hemos optado por aplicar el criterio de disenio que se sigue en circuitos CMOS,

esto es, hacer que esos transistores tengan un ancho igual al doble del minimo.

En la Figura 5.5b se muestra la misma representaciéon de la Figura 5.5a, pero para
una puerta NAND-2 en la que se ha doblado el ancho del transistor. En este caso se
observa que el ntimero de soluciones validas ha aumentado (57) y que el rango de valores
de f, se ha extendido hasta 0.032. Al aumentar el ancho del transistor, los factores de
area obtenidos son mayores, produciéndose un ligero incremento en la potencia y energia
media de los dimensionamiento 6ptimos, como se refleja en la Tabla 5.2. Notese que la
frecuencia obtenida para el dimensionamiento 6ptimo en energia promedio ha aumentado

con respecto al uso de transistores minimos.

Para la puerta NMAJ-3, el razonamiento es similar, de modo que, como se observa en
la Figura 5.6, al doblar el ancho del transistor, el valor de fx maximo pasa de 0.028 a
0.04 y el niimero de dimensionamientos validos de 42 a 64. En la Tabla 5.3 se recogen los

resultados obtenidos en el experimento.
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Figura 5.5: Representacion del promedio de la energia por ciclo frente a f, para una
puerta NAND-2 con carga de un latch.

Variacién de las caracteristicas eléctricas del RTD

En este apartado estudiaremos el efecto de modificar algunos pardmetros del RTD.
Como circuito de prueba emplearemos el inversor binario con carga 1. En primer lugar se
analizard como afecta al circuito la modificacién de la densidad de corriente de pico del
RTD, jp.

En las Tablas 5.4a y 5.4b se muestran los resultados del experimento de optimizacién
para diferentes valores de la densidad de corriente de pico con respecto al valor del RTD de

LOCOM (jp = 21kA/em?). Podemos comprobar (Tabla 5.4a) que mientras més se reduce
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Figura 5.6: Representacion del promedio de la energia por ciclo frente a f, para una
puerta NMAJ-3 con carga de un latch.

jp, mayor es el incremento que hay que realizar en el factor de area para evitar que la
intensidad de pico disminuya en exceso. Se observa que el incremento requerido es tal que
se incrementa la potencia a pesar de disminuir la densidad de corriente de pico. Ademas,
para jp = 4.2kA/cm?, tan solo 4 casos funcionan correctamente (para fx = 0.036 y
fx =0.04), lo que indica que para densidades de corriente de pico tan reducidas, el limite
superior del rango de valores del factor de area explorado deberia ser mayor (a partir de
jp = 3.2kA/em? ya no hay soluciones validas). Las diferencias entre las intensidades de

pico resultantes al emplear los factores de area de este estudio, no son lo suficientemente
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Inversor binario jp(kA/em?)
W =0.16pum 42 | 115 | 21
Experimento fx 0.032 | 0.012 | 0.008
Mdzima Frecuencia fuax(GHz) 4.2 6 6
Carga 1 PavQfarax(uW) | 7.369 | 4.175 | 3.705
Experimento fx 0.032 | 0.008 | 0.004
Minima Energia Egyin(fJ) 1.614 | 0.566 | 0.456
Carga 1 TEgun (GHZ) 4 4.9 4.2
(a) Reduccién de jp respecto al valor del RTD de LOCOM (21kA/cm?).
Inversor binario jp(kA/em?)
W = 0.16um 21 | 105 [ 150 [ 190
Ezperimento fx 0.008 | 0.004 | 0.004 | 0.004
Mdzima Frecuencia frax(GHz) 6 6 6 6
Carga 1 PayvQfarax(pW) | 3.705 | 3.923 | 4.962 | 6.082
Ezperimento fx 0.004 | 0.004 | 0.004 | 0.004
Minima Energia Enin(fJ) 0.456 | 0.653 | 0.827 | 1.014
Carga 1 JEy iy (GHz) 4.2 6 6 6

(b) Incremento de jp respecto al valor del RTD de LOCOM (21kA/cm?).

Tabla 5.4: Dimensionamientos que optimizan la frecuencia maxima de operaciéon y el
promedio de la energia por ciclo para el inversor binario con carga 1, variando la densidad
de corriente de pico.

grandes como para hacer que los circuitos operen correctamente en el rango de frecuencias

explorado.

Para todos los valores superiores estudiados hasta jp = 190kA/cm?, las soluciones
obtenidas se corresponden con el valor minimo de fx en ambos experimentos. Sin embargo,
con fx minimo y jp = 210kA/cm? la frecuencia de operacion es inferior a 6GHz. Aunque
mayores densidades de corrientes de pico permiten una mayor velocidad, para valores de

jp mayores que 190kA/cm? el transistor deja de operar correctamente como switch.

El segundo pardmetro del modelo del RTD que se va a modificar es su capacidad. En
la Tabla 5.5 se presentan los resultados obtenidos al multiplicar y dividir por cinco la
capacidad del RTD de LOCOM (4fF/um?). Se observa que para C = 20fF/um?(esto
es, un RTD con un indice de velocidad cinco veces menor que el original de LOCOM) es
necesario incrementar el tamafno de los RTDs para alcanzar los 6GHz. La exploracion del
espacio de dimensionamientos validos muestra que, como se observa en la Figura 5.7a, el
valor maximo de fx se ha reducido a 0.02 (frente a 0.036, como se mostro en la Figura

5.4a). Para evitar la pérdida de soluciones para valores altos de fx, hemos repetido el
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Inversor binario Crrp(fF/um?)

08 | 4 [ 20
Ezxperimento fx 0.008 | 0.008 | 0.012

Mdzima Frecuencia fvax(GHz) 6 6 6
Carga 1 PavQfrrax(pW) | 3.391 | 3.705 | 7.454

W (um) 0.16 | 0.16 | 0.16
Ezperimento fx 0.008 | 0.004 | 0.008
Minima Energia Eniin(fJ) 0.565 | 0.456 | 0.884
Carga 1 fBrin (GHZ) 6 4.2 5.6

W (m) 0.16 | 0.16 | 0.16

Tabla 5.5: Dimensionamientos que optimizan la frecuencia maxima de operaciéon y el
promedio de la energfa por ciclo para el inversor binario con carga 1, variando la capacidad
del RTD.

Inversor binario ‘ W =0.32um | W =0.48um | W = 0.64um
Ezperimento fx 0.004 0.004 0.004
Mdzima Frecuencia fuax(GHz) 6 6 6
Carga 1 PavQfarax(uW) 6.665 6.879 7.298
Ezperimento fx 0.004 0.004 0.004
Minima Energia Eniin(fJ) 1.109 1.147 1.215
Carga 1 JEvin(GH2) 6 6 6

Tabla 5.6: Dimensionamientos que optimizan la frecuencia maxima de operaciéon y el
promedio de la energia por ciclo para el inversor binario con carga 1, empleando un
modelo de RTD con la misma capacidad y densidad de corriente de pico del reportado en
[37].

experimento con un ancho de transistor de 0.32um. Los resultados se muestran en la

Figura 5.7b, en la que se observa que el limite superior de fx esta ahora en 0.036.

Por dltimo, vamos a considerar un modelo de RTD con una capacidad y densidad
de corriente de pico iguales a las de un RITD fabricado en silicio reportado en [37],
concretamente 1.5 y 10 veces mayores que las del RTD de LOCOM, esto es C' = 6 f F/um?
y jp = 210kA/em?. Como vimos anteriormente, para trabajar con densidades de corriente
tan elevadas, es necesario aumentar el ancho del transistor. En estas condiciones, los resul-
tados obtenidos se muestran en la Tabla 5.6. Dado que para un ancho de transistor doble
del minimo tan s6lo se obtienen 10 dimensionamientos correctos, para que la exploracion
sea mas completa representamos también los resultados obtenidos con anchos de transistor
de 0.48u4m (20 casos correctos) y 0.64um (31 casos correctos), observandose que en todos

los casos fx toma el valor minimo.
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Figura 5.7: Representacion del promedio de la energia por ciclo frente a fx para diferentes
valores de la frecuencia en el inversor binario con carga 1 y capacidad 20 fF/um?.
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En resumen, para el RTD de LOCOM se han obtenido soluciones que operan en el
rango de frecuencias deseado utilizando transistores minimos. Los inversores disenados con
este RTD exhiben la menor potencia media a 6GHz y el menor promedio de la energia

por ciclo de entre los analizados.

5.2.2 Comparacion de prestaciones con circuitos TSPC

En este apartado se comparan las prestaciones (potencia media y promedio de energia
por ciclo) de los circuitos con RTD-CMOS y de los disefios CMOS basados en T'SPC. Las
estructuras TSPC tipo N (P) precargan la tension de salida, Voyr, al valor de alimentacion
(tierra), cuando el reloj, Vo estd a nivel bajo (alto) y evaltian cuando esta a nivel alto
(bajo). Una descripcién méas detallada del funcionamiento de las estructuras TSPC se
puede encontrar en [123]. Las Figuras 5.8a a 5.8d muestran los esquematicos de las puertas
exploradas en este apartado, todas ellas tipo N: el inversor binario, las puertas NOR de
2, 3 y 4 entradas, la NAND de 2 entradas y la NMAJ-3, donde se ha destacado la parte
funcional de las mismas. En cada experimento de exploracién se han tomado diez valores
del pardmetro que modela el ancho minimo de los transistores NMOS, W, entre 0.16um

y 1.6um y diez valores de la frecuencia entre 4GHz y 6GHz.

Dimensionamientos 6ptimos

En primer lugar, hemos realizado simulaciones considerando que Vpp toma el valor
tipico de la tecnologia, 1.2V. La Tabla 5.7 muestra los dimensionamientos que propor-
cionan mejores prestaciones en términos de la méxima frecuencia de operacién y minimo
promedio de la energia por ciclo para cargas 1, 2 y 3. En ella se observa que es posible
lograr la maxima frecuencia de operaciéon con W = 0.16um (excepto para la NMAJ-3 con
carga 3), si bien las potencias medias medidas estdan muy por encima de los obtenidos
para las puertas RTD-CMOS.

Para completar la comparacién, hemos reducido la polarizacién a la de los circuitos
RTD-CMOS, esto es, 0.8V. Los resultados se muestran en la Tabla 5.8, en la que se
observa que, a medida que se aumenta la carga y la complejidad de la puerta, es necesario
incrementar el ancho del transistor.

Atin con la polarizacion reducida, las puertas RTD-CMOS presentan mejores prestacio-
nes en potencia promedio, como se observa en la Figura 5.9. En particular, estas diferencias
se hacen especialmente significativas al aumentar la funcionalidad logica (Figura 5.9a).

La potencia media de la puerta NMAJ-3 RTD-CMOS con carga 1 se reduce al 44 %
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TSPC Vpp =0.8V

| Inversor | NOR-2 | NOR-3 | NOR-4 | NAND-2 | NMAJ-3 |

|
7 FExperimento
|

| W (um) | 016 | 016 | 016 | 016 | 016 | 032 |
Mdzima Frecuencia 7 fuax(GHz) 7 6 7 6 7 6 7 6 7 6 7 6 ;
Carga 1 PayvQfarax(uW) 5.778 6.634 7.340 7.943 6.125 17.755
Ezperimento W (pm) 0.16 0.16 0.16 0.16 0.16 0.16
Minima Energia Egnin(fJ) 0.963 1.151 1.223 1.324 1.021 2.108
Carga 1 JEgr v (GHZ) 6 6 6 6 6 4.9
Ezperimento W (pm) 0.16 0.32 0.32 0.32 0.32 0.48
Mdzima Frecuencia frrax(GHz) 6 6 6 6 6 6
Carga 2 PayvQfarax(pW) 7.339 12.826 14.214 15.391 11.827 27.716
Ezperimento W (pm) 0.16 0.16 0.16 0.16 0.16 0.32
Minima Energia Egyin(fJ) 1.223 1.185 1.593 1.817 1.371 3.583
Carga 2 JEgr v (GHZ) 6 6 5.3 5.1 5.3 5.3
Ezperimento W (pm) 0.32 0.32 0.32 0.32 0.32 0.64
Midxima Frecuencia frrax(GHz) 6 6 6 6 6 6
Carga 3 PayQfarax (uW) 12.983 14.357 15.523 16.538 13.019 36.949
Ezperimento W (pm) 0.16 0.16 0.16 0.32 0.32 0.32
Minima Energia Egnin(fJ) 1.905 2.212 2.489 2.756 2.170 4.256
Carga 3 JEga v (GHZ) 6 6 4.2 6 6 4.9

Tabla 5.8: Experimentos de optimizacién de circuitos TSPC con Vpp = 0.8V.
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Figura 5.9: Comparativa de la potencia media a 6GHz de las realizaciones RTD-CMOS
y TSPC de puertas para carga 1, 2y 3.
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Figura 5.10: Comparativa de minimo del promedio de la energia por ciclo para las
realizaciones RTD-CMOS y TSPC de puertas para carga 1, 2 y 3.
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Figura 5.11: Evolucion de la potencia media frente a la frecuencia para realizaciones
RTD-CMOS y TSPC del inversor binario y la puerta NAND-2.

(9.87uW de diferencia) del de la puerta TSPC con Vpp = 0.8V y al 27 % (21.78 W) para
Vpp = 1.2V. Al variar la carga, las diferencias absolutas entre las potencias medias de los
circuitos RTD-CMOS y TSPC se hacen atin mas significativas, como se puede observar en
las Figuras 5.9b y 5.9¢c. La potencia media de la puerta NMAJ-3 RTD-CMOS con carga
2 esta en torno al 35% (17.54uW) de la de la puerta TSPC con Vpp = 0.8V y al 30 %
(23.35uW) con Vpp = 1.2V. Para carga 3, la reduccion es al 32% (25.24puW) y al 19%
(50.23uW) para Vpp = 0.8V y Vpp = 1.2V, respectivamente. La misma tendencia se
observa en la representacion del minimo promedio de la energia por ciclo medido, como

se muestra en la Figura 5.10.

En los circuitos TSPC, la mayor parte de la potencia media es dinamica, por lo que la
dependencia con la frecuencia es especialmente significativa. Por el contrario, las puertas
RTD-CMOS presentan una potencia media en estatica muy importante como consecuencia
de la segunda zona de resistencia diferencial positiva del RTD, si bien la componente
dindmica no es tan relevante como en los circuitos TSPC. La Figura 5.11, representa la
potencia media frente a la frecuencia para el inversor y la puerta NAND-2. Los resultados
de los circuitos TSPC estan tomados para Vpp = 0.8V y W = 0.16um, mientras que
el factor de area fx para el inversor y la puerta NAND-2 RTD-CMOS es 0.008 y 0.012,
respectivamente. Como se observa, la pendiente de los circuitos TSPC es mayor que la de

los RTD-CMOS.
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5.3 Evaluaciéon de redes de puertas RTD-CMOS

En esta seccion se propondra un esquema de interconexiéon de puertas RTD-CMOS
empleando una fase de reloj y se analizaran sus prestaciones en comparaciéon con redes de
puertas TSPC. Todos los célculos se realizaran tanto para una cadena de cuatro inversores
en serie, como para un sumador con propagaciéon de acarreo, en los que se ha contemplado

el comportamiento del circuito en funciéon del fan-out.

5.3.1 Conexion de cuatro inversores en serie

En el capitulo anterior vimos que se pueden interconectar puertas MOBILE empleando
una unica sefial de reloj si se coloca un circuito que introduzca un retraso entre etapas.
Para la interconexion de puertas RTD-CMOS emplearemos un inversor CMOS de dimen-
siones minimas. La Figura 5.12a muestra el esquema completo, donde se alternan puertas
activas por flanco de subida y bajada. El funcionamiento de la cadena de inversores se
ilustra en la Figura 5.12b. Se ha representado la senal de reloj, Vo, la entrada, 1, las
tensiones de salida de los dos primeros inversores MOBILE, Vour,1 y Vour2, v las de
sus correspondientes inversores CMOS, Vinv,1 ¥ Vinv,2. Las formas de onda obtenidas
son anélogas a las de la cadena de inversores MOS-NDR descrita en el capitulo anterior
(Figura 4.24a). Para las etapas de subida hemos considerado que fp s = fins = fx,5 ¥y
fr.s = 1.5+ fx g, mientras que para las de bajada se cumple que fr 5 = fin.B = fx,B
y [p,s = 1.5+ fx B. La red se ha dimensionado con fx s = fx g = 0.012. El transistor
NMOS de las etapas de subida tiene ancho 0.16um, mientras que el PMOS de las de
bajada es 0.56pum. Para dotar de mayor generalidad al esquema de interconexiéon, hemos
sustituido el inversor CMOS por un buffer formado por dos inversores CMOS, también
de dimensiones minimas. La Figura 5.12c¢ muestra las formas de onda correspondientes a
las dos primeras etapas, operando a 6GHz, representandose la tensiéon a la salida de cada

inversor MOBILE, Vour,1 y Vour2, y de cada buffer Veur1 'y Veur:2-

Dimensionamiento del circuito

Para conseguir mayor robustez nuestro objetivo es el dimensionamiento de una cadena
de cuatro inversores que funcione en el rango de frecuencias de interés (4GHz a 6GHz),
con carga 1, 2 y 3. Consideraremos “carga 1” a la cadena descrita anteriormente, mientras
que “carga 2”7 (“carga 3”), supone anadir una (dos) etapa(s) mas en paralelo detras de
cada inversor CMOS. También se exigira que la cadena opere correctamente colocando un

inversor CMOS o un buffer entre etapas MOBILE.
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Elemento de interconexién | Carga ‘ f(GHz) ‘ Payi(uW) ‘ Paya(uW) ‘

4 36.57 40.96

1 5 39.21 43.20

6 41.62 45.41

4 38.83 43.26

Inversor 2 5 41.92 45.99
6 44.57 48.34

4 39.21 45.26

3 5 43.91 48.08

6 46.43 50.34

4 47.54 60.31

1 5 52.43 65.39

6 55.67 69.06

4 49.83 62.08

Buffer 2 5 55.53 67.46
6 58.01 72.07

4 51.47 64.05

3 5 56.17 69.15

6 60.01 73.67

Tabla 5.9: Potencia media en los esquemas de interconexiéon de cuatro inversores RTD-
CMOS explorados.

Con ayuda de Suite-NDR, hemos obtenido el siguiente dimensionado del circuito:
fp,s = fins = 0.008 y fr,s = 0.012 para los factores de area de las etapas activas

por flanco de subida y fr g = fin,g = 0.016 y fp,p = 0.022 para las de bajada.

Evaluaciéon de prestaciones

La Tabla 5.9 muestra las potencias medias correspondientes a las distintas cadenas de
inversores estudiadas (columna “Pay;(uWV)”). Notese que éstas no se ven afectadas de
forma acusada por las variaciones en la frecuencia ni el aumento de la carga.

La potencia media correspondiente a estas estructuras con reloj directo (Figura 5.12a)
se ha computado a partir del promedio de la suma de los “productos tensién por intensidad”
de la fuente de polarizacion, Vpp y del reloj, Vog.

Adicionalmente, hemos estimado la potencia para estructuras con reloj indirecto. El
reloj se genera a partir de un inversor CMOS a cuya entrada se aplica un tren de pulsos
con tiempos de subida muy pequenos, como vimos en el Capitulo 4. Los resultados se
muestran en la columna “Pyy2(uW)” de la Tabla 5.9.

Finalmente presentamos los resultados obtenidos al emplear un modelo de RTD con

una capacidad y densidad de corriente de pico como las del RTD integrado en silicio
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’ Elemento de interconexion ‘ f(GHz) ‘ Pay1(uW) ‘

4 48.01

Inversor 5 50.64
6 52.73

4 57.53

Buffer 5 63.37
6 68.23

Tabla 5.10: Potencia media de la interconexién de cuatro inversores RTD-CMOS em-
pleando un modelo de RTD con la misma capacidad y densidad de corriente de pico del
reportado en [37].

reportado en [37]. En el Apartado 5.2.1 se mostré que para encontrar dimensionamientos
validos en el rango de interés de los valores de los parametros, es necesario incrementar el
ancho del transistor. Para este experimento, hemos considerado una cadena con carga 1,
en la que el ancho de los transistores NMOS es 0.48um (1.68um para los PMOS), siendo
fx = 0.004 el valor del factor de area que minimiza la potencia media a 6GHz. Este
dimensionamiento opera correctamente en el rango de los 4GHz a 6GHz, asi como con la
interconexion empleando buffers. Los resultados obtenidos para esta cadena se muestran

en la Tabla 5.10.

Comparativa con TSPC

Hemos comparado la eficiencia de la cadena de inversores RTD-CMOS con la in-
terconexiéon de cuatro inversores TSPC mostrado en la Figura 5.13. Hemos realizado
simulaciones paramétricas a 4GHz, 5GHz y 6GHz y carga 1, 2 y 3, en las que se ha
variado el parametro que modela el ancho minimo del transistor NMOS, W, y la tensién
Vbp, desde 0.8V hasta 1.2V, hasta conseguir que el dimensionamiento supere las pruebas
de robustez establecidas. De acuerdo con el Apartado 5.1.1, los anchos de transistor de
los latches tipo N son 2 - W para los NMOS y 3.5 - W para los PMOS, mientras que para
los tipo P son W para los NMOS y 7 - W para los PMOS. Los resultados obtenidos se
muestran en la Tabla 5.11. Se observa que, a diferencia del estudio del inversor binario
aislado, no existen soluciones para Vpp = 0.8V. Esto se debe a que ahora, a partir de
la segunda etapa, los inversores no reciben entradas ideales. Ademas, las etapas tipo P
soportan una carga mayor que las N debido al dimensionamiento del latch tipo P. Notese
que la potencia media crece en gran medida con la frecuencia y al aumentar la carga.

Finalmente, no es posible encontrar un dimensionamiento de la cadena que supere las



190

Figura 5.13: Conexion en serie de cuatro inversores TSPC.

[Carga [ 7 (CH2) | VoolV) [ W) [ Pav (i) |

1 4 1.0 0.16 46.12
1 5 1.1 0.16 61.25
1 6 1.2 0.16 100.08
2 4 1.1 0.16 53.67
2 5 1.2 0.16 90.42
2 6 1.2 0.32 203.32
3 4 1.1 0.16 61.51
3 5 1.2 0.32 178.74
3 6 — — —

Tabla 5.11: Resultados de las simulaciones correspondiente a la interconexién de cuatro
inversores TSPC.

pruebas de robustez para carga 3 y frecuencia 6GHz.

En la Figura 5.14 mostramos una comparativa entre los experimentos realizados para
circuitos RTD-CMOS y TSPC. En la Figura 5.14a se han representado las potencias
medias a 4GHz, 5GHz y 6GHz para carga 1. Se han incluido los esquemas de interconexién
con un inversor CMOS y con el buffer, asi como los resultados obtenidos con el RTD de
LOCOM y el RTD reportado en [37]. A 4GHz, entre todas las topologias RTD-CMOS sélo
la cadena con el RTD de LOCOM y con inversores CMOS como elemento de interconexion
mejora en potencia media a la TSPC. Sin embargo a 5GHz todas las cadenas, salvo la que
emplea buffers y el RTD reportado en [37], mejoran a la TSPC, situdndose la potencia
media de las cadenas RTD-CMOS eficientes entre el 64 % y 85 % de la correspondiente
a TSPC. A 6GHz todas las cadenas RTD-CMOS son mas eficientes, estando la potencia
media de éstas entre un 42% y un 68 % de la medida en la red TSPC. Finalmente, en
las Figuras 5.14b y 5.14c mostramos los resultados obtenidos para carga 2 y carga 3. Con

carga 2 (3) y a 6GHz (5GHz), la potencia media de la red RTD-CMOS con inversores es el
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Figura 5.15: Diagrama de bloques del sumador RTD-CMOS implementado.

22% (23 %) de la de la TSPC y para la que emplea buffers el 30 % (31 %) . Los resultados
obtenidos en este experimento, en el que se evaltan redes de puertas, muestran ventajas,
en términos de potencia, més significativas que en el experimento de puertas descrito en

el Apartado 5.2.

5.3.2 Sumador

Hemos disefiado un sumador de propagacion de acarreo empleando el mismo esquema
de interconexiéon con inversores descrito anteriormente. La Figura 5.15 muestra su diagra-
ma logico consistente en la conexiéon en serie de sumadores completos (full-adders). Las
entradas del sumador son los bits a sumar, A; y B;, v el acarreo de la etapa anterior, C;_1.
La suma, .S;, se obtiene a partir de dos puertas OR~exclusiva y un seguidor, mientras que
el acarreo, C;, se genera con la mayoritaria de las tres entradas. Para poder conectar los
full-adders en cadena es necesario alternar el tipo de disparo de la senal de reloj, por lo
que es necesario contar con dos tipos de full-adders. Los sumadores tipo “Bajada-Subida”
generan un acarreo a partir de una mayoritaria activa por flanco de bajada, por lo que
para preservar el esquema de fases de reloj, es necesario que, en el siguiente sumador, las
puertas del primer nivel sean activas por flanco de subida, dando lugar a full-adders tipo
“Subida-Bajada”. Notese que para sincronizar la evaluacion de las entradas A; y B;, se
han empleado cadenas de i — 1 inversores RTD-CMOS. En la Figura 5.16 se ilustra el
esquematico del sumador tipo “Subida-Bajada”, en el que se han senalado las puertas que
lo componen y en el que se incluyen los inversores de interconexién entre etapas.

En la Figura 5.17 se muestra el funcionamiento de una etapa “Bajada-Subida” seguida
de una “Subida-Bajada” operando a 4GHz. El dimensionado de los RTDs y transistores

para las diferentes puertas se ha resumido en la Tabla 5.12. Las formas de onda de las

v S 5 Tl 5 e



5.3. EVALUACION DE REDES DE PUERTAS RTD-CMOS 193

Sumador
Subida-Bajada

o) TO— s

RTDwnge fis RTD.g

Vex

CK
fL_.w}% RTDpy
VDD
4%‘ .
Jinm RTDym
Jom RTDp

Figura 5.16: Esquemético del sumador tipo “Subida-Bajada”.
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Sumador Bajada-Subida

|

Inversor | | ExOR—-2 | | ExOR—2 1| NMAJ -3 |
fp 0.055 0.046 0.04 0.05
fr 0.04 0.036 0.05 0.036
fin 0.04 0.036 0.04 0.036
W (um) 1.68 1.68 0.48 1.68

(a) Sumador Bajada-Subida.
’ Sumador Subida-Bajada ‘

Inversor 1| ExXOR—2 1| ExOR—-2 | | NMAJ -3 1
fp 0.03 0.036 0.051 0.036
fr 0.045 0.047 0.04 0.047
Jin 0.03 0.036 0.04 0.036
W (um) 0.48 0.48 1.68 0.48

(b) Sumador Subida-Bajada.

Tabla 5.12: Dimensionamiento del sumador.

entradas representadas estan medidas tras la cadena de inversores. Las entradas A; y
B; corresponden a un sumador “Bajada-Subida” y el acarreo, C;_1, al sumador “Subida-
Bajada” que lo precede. Notese que la salida de este sumador, S;, es disparada por flanco
de subida, mientras que el acarreo, C;, lo es por flanco de bajada (en la figura se ha
representado tras el inversor CMOS). En el sumador “Subida-Bajada”, la salida, S;i1,
esta disparada por flanco de bajada y el acarreo, C;1, por flanco de subida.

Se ha evaluado la potencia media de la conexién de los dos sumadores operando a
4GHz, estimandose en 156.38ulV. Para hacer que la medida sea lo més realista posible,
se han tenido en cuenta todas las posibles combinaciones de entradas. Debido a las
restricciones impuestas en el rango de variaciéon de los parametros, no es posible conseguir
que la estructura supere las pruebas de robustez en todo el intervalo de frecuencias entre
4GHz y 6GHz, observindose que la limitacion aparece en las puertas activas por flanco
de bajada. Esto indica que la parametrizaciéon del dimensionado utilizado para este tipo
de puertas (el mismo que para las disparadas por flanco de subida) pudiera no ser el mas

adecuado.

Comparativa con TSPC
La Figura 5.18 muestra el diagrama de bloques del sumador empleando un estilo de
diseno TSPC, que también consta de etapas tipo “N-P” y “P-N”. Para que el circuito opere

a 4GHz superando los criterios de robustez, la polarizacion, Vpp, se ha fijado a 1.2V. Se
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Figura 5.17: Simulacién a 4GHz de la conexiéon de dos sumadores de un bit.
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Figura 5.18: Diagrama de bloques del sumador TSPC implementado.

Sumador Bajada-Subida

|

Inversor P | ExORP | ExORN | NMAJ —3 P | Latch N | Latch P
W (um) 0.16 0.48 0.48 0.16 0.16 0.16
Wpenos 1.12 5.04 1.68 1.68 0.56 1.12
Wxmos 0.16 0.48 1.44 0.16 0.32 0.16

(a) Sumador Bajada-Subida.
y Sumador Subida-Bajada

Inversor N | ExXORN | ExORP | NMAJ —3 N | Latch N | Latch P
W (um) 0.16 0.48 0.48 0.16 0.16 0.16
Wpnos 0.56 1.68 5.04 0.56 0.56 1.12
Wnmos 0.32 1.44 0.48 0.48 0.32 0.16

(b) Sumador Subida-Bajada.

Tabla 5.13: Dimensionamiento del sumador TSPC.

ha seguido el mismo criterio de dimensionamiento de las puertas empleado a lo largo del

capitulo, resumiéndose en la Tabla 5.13 los valores asignados al parametro W para cada

puerta. La potencia media estimada a 4GHz es de 355.59uW , mas del doble que la de la
realizaciéon RTD-CMOS.

5.4 Conclusiones

En este capitulo se ha estudiado el disefio de circuitos l6gicos MOBILE empleando

RTDs y transistores de una tecnologia CMOS comercial de 130nm. Se han realizado

simulaciones paramétricas para explorar su operacién en un rango de frecuencias y de

valores de los parametros de diseno. Se ha utilizado la potencia media a una determinada

frecuencia de interés y el minimo promedio de energia por ciclo de reloj para evaluar las
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prestaciones de los circuitos y compararlas con realizaciones RTD-CMOS.

En primer lugar, se ha estudiado el funcionamiento de puertas logicas con distinta
carga. Hemos verificado que la potencia media de los circuitos RTD-CMOS es menor que
la de los circuitos TSPC, atn cuando la tensiéon de polarizacién de estos ultimos iguala
a la de los circuitos RTD-CMOS. La potencia media de la puerta mayoritaria negada de
tres entradas es un 32 % de la TSPC para una polarizacion de 0.8V y un 25 % para una
polarizacién de 1.2V. Estas diferencias son méas patentes a medida que se aumenta la
frecuencia y la carga soportada. Hemos comprobado que la potencia media crece mas con
la frecuencia en los circuitos TSPC que en los circuitos RT'D-CMOS.

En el segundo bloque del capitulo, se ha ampliado el estudio a la interconexién de
puertas empleando una tnica fase de reloj. Se ha propuesto un esquema en el que se ha
colocado un inversor CMOS entre ellas. Hemos comprobado que también es posible realizar
la interconexion colocando dos inversores CMOS en serie entre etapas MOBILE. En primer
lugar, hemos considerado una cadena de inversores RTD-CMOS con un dimensionamiento
tal que opere correctamente en el rango de frecuencias de interés, con diferente carga y
que admita, indistintamente, la interconexiéon empleando uno o dos inversores CMOS. La
potencia media medida esta entre un 22 % y 30 % de la de la red TSPC a 6GHz y carga 2.
Finalmente, se ha estudiado un sumador RTD-CMOS, en el que atin a 4GHz, la potencia

es inferior a la mitad de la de la realizacion TSPC.






CONCLUSIONES

1. Se han extendido las metodologias de diseno basadas en el principio de operaciéon
MOBILE a circuitos méas complejos. Se han ampliado estudios previos, en los que
sblo se recoge el analisis de la evaluacién, incluyéndose la propiedad de biestabilidad.
En particular, se han obtenido, de forma analitica y contrastandolas por simulacion,
regiones de funcionamiento de un circuito MOBILE diferencial simétrico y de com-

paradores binarios y multivaluados.

2. Se han derivado expresiones analiticas de los puntos criticos en la curva I-V de
dos 0 mas RTDs en serie, lo que permite aproximarla de forma lineal a tramos.
Empleando esta caracteristica aproximada hemos simplificado el procedimiento de
obtencién de las regiones de operacion de circuitos ternarios y cuaternarios. Se ha
comprobado que las regiones derivadas analiticamente se corresponden muy bien
con las obtenidas por simulacién empleando RTDs con modelos no lineales, y que
esta metodologia de disenio es independiente de los modelos de RTD y transistor

utilizados.

3. Se han desarrollado circuitos que permiten emular caracteristicas I-V tipo NDR.
En concreto, se han propuesto dos topologias de circuito integrables en tecnolo-
gias CMOS estandar. A diferencia de otras reportadas anteriormente, no requieren
utilizar fuentes flotantes simplificando, por tanto, su realizacion fisica. Ademas, se
ha validado el uso de estos dispositivos MOS-NDR. en estructuras basadas en los
principios de operacion MOBILE y MML tanto disparadas por flanco ascendente

como por descendente, y se ha derivado una metodologia para su dimensionamiento.

4. Se ha propuesto y validado experimentalmente un dispositivo MOS-NDR progra-
mable cuya intensidad de pico y segunda zona de resistencia diferencial positiva se

modifican en funciéon de dos controles externos.
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. Se han disenado y fabricado demostradores de la operaciéon de puertas MOBILE

basadas en el dispositivo MOS-NDR, programable. Al disponer de transistores tipo
N y P, se han desarrollado topologias MOBILE novedosas y eficientes para las
disparadas por flanco descendente, mas adecuadas que las reportadas para disenos
con RTDs en tecnologias como LOCOM. Estas topologias han sido validadas en un

contexto RTD-CMOS.

. Se ha propuesto y mostrado experimentalmente un esquema de interconexion de

puertas que emplea una tnica fase de reloj. Se ha reducido la complejidad del circuito

necesario entre etapas con respecto a otras arquitecturas reportadas.

Se han disenado y validado experimentalmente topologias de circuitos Muller C-
elements sustituyendo el RTD de una implementacién previamente reportada por
un dispositivo MOS-NDR. Para circuitos con un niimero elevado de entradas se ha
propuesto y validado experimentalmente una configuraciéon con red de preprocesa-
miento. Estas realizaciones son més compactas y eficientes en términos de potencia
que una implementacion CMOS estdndar, lo que muestra que, para ciertas aplica-

ciones, el disefio con estos emuladores es competitivo.

. Se ha explorado el disefio de circuitos MOBILE, con pipeline a nivel de puerta,

basados en la cointegracion de RTDs con transistores CMOS de una tecnologia
comercial. Se han comparado sus prestaciones (potencia media y energia promedio
por ciclo de reloj) con las de sus correspondientes realizaciones en un estilo de diseno
TSPC. Los resultados obtenidos muestran ventajas significativas de los disenos RTD-
CMOS, por lo que, a pesar de tratarse de un estudio preliminar con importantes

limitaciones, supone un punto de partida hacia futuros trabajos en esta direccién.



APENDICE

A.1 Descripcion de las tecnologias empleadas
En este apéndice mostramos una breve descripciéon de las tecnologias empleadas tanto

en la simulacién como en la fabricacién de los circuitos propuestos en esta Tesis.

A.1.1 Tecnologia LOCOM
El disefio de circuitos con RTDs y HFETs se ha realizado empleando los modelos de

dispositivos proporcionados por la tecnologia LOCOM [54].

RTD
El modelo del RTD de LOCOM se muestra en la Figura A.la, en la que Crrp =
4fF/um?, Rs = 0.5Q, Ry = 10G). La intensidad en DC que circula por un RTD de

factor de area f sometido a una tension V' se modela a partir de la siguiente expresion:

(V-Vpp)? (V-Vpp)?

Irrp(V) = 0.5f-I,[(1—tanh(10(V—Vgp)))e BrL* +(1+tanh(10(V—Vgp)))e  BrRrR? —

_(=V+Vvpn)? _(=V+Vgpn)?

— (1 4+ tanh(10(=V + Vrn)))e™  BrL? — — (14 tanh(10(=V + Vgn)))e™  BrRr® |+

+ f - Irgprm (e —e V) (A1)

donde los pardmetros que aparecen en la ecuaciéon toman los siguientes valores:

I, = 2150pA, Vgp = 0.2V, Vgy = —0.2V, BRL = 0.24V*
BRR = 0.18V?, Irggry = 36pA, de = 3.8V 1

En la Figura A.1b se muestra la curva tension-corriente de un RTD con factor de area

unidad.
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(a) Modelo del RTD.
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(b) Curva I-V de un RTD de LOCOM con factor de
area unidad.
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(¢) Transistor HFET de empobre
diferentes valores de Vgs.

Figura A.1

HFET

cimiento. Familia de curvas Ips — Vpgs para

: Tecnologia LOCOM.

Para las simulaciones en HSPICE hemos empleado un modelo del HFET de nivel 3

y factor de saturacion (SAT) igual a 3. La intensidad que circula por el HFET se ha

modelado mediante la siguiente expresion:

0
B-FF(Vgs—Vig) 'Gex

Vas < Vo

Iurer(Vps, Vas) = I+tucriT(Vas—Vro)
B-FF(Vgs—Vro) " Grex

(1 4+ AVpg)[1 — (1 — aps )saten]  Vpg <

satexp

1+ucrrr(Vas—Vro)

? (1+ AVpg) Vpg >

Satexp

«

Satexp

«a

Los parametros que aparecen en la expresiéon anterior toman los siguientes valores para

el transistor de empobrecimiento:

(A.2)
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a=3V"1 =500Vt A=0.06V"}, Vo= —04V

satexp = 2.8, Vi exp = 1.5, ucprr = 0.6V

Y para el de enriquecimiento:

a=55V"1 =900V, A=0.1V"L, Vg = 0.15V

satexp = 2.8, Vg exp = 1.8, ucrrr = 0.8V 1

En la Figura A.lc mostramos la familia de curvas Vpg — Ipg de un HFET de empo-

brecimiento en funcién de la tensién puerta-fuente.

A.1.2 Tecnologia UMC /Faraday 130nm

El diseno de circuitos MOS-NDR se ha realizado empleando una tecnologia comercial
de 130nm y 1.2V del fabricante UMC [124]. En las Figuras A.2a y A.3a mostramos las
familias de curvas Ips — Vpg (para diferentes valores de Vi) de transistores NMOS y
PMOS con anchura y longitud minimas de canal para esta tecnologia, esto es w = 0.16um
y I = 0.12um, respectivamente. En las Figuras A.2b y A.3b se representa como varia la
intensidad drenador-fuente al variar la anchura del transistor (considerando una longitud
minima) y Vgg = 1.2V.

El bloque de entrada/salida (anillo de pads) de los circuitos ha sido realizado emplean-
do las librerias del fabricante Faraday [125] correspondientes a la tecnologia de 130nm
empleada. Esta tecnologia requiere del uso de tensiones externas a los pads digitales de

3.3V que se convierten a 1.2V para su utilizaciéon en el core del circuito.
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(b) Transistor NMOS. Familia de curvas Ips — Vpgs para diferentes valores de w.

Figura A.2: Curvas Ipg— Vpg para los transistores NMOS de la tecnologia UMC 130nm.
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(a) Transistor PMOS. Familia de curvas Ips — Vps para diferentes valores de Vgs.
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(b) Transistor PMOS. Familia de curvas Ips — Vps para diferentes valores de w.

Figura A.3: Curvas Ipg— Vpg para los transistores PMOS de la tecnologia UMC 130nm.
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A.2 Descripcién de los circuitos fabricados
En este apartado se describen los diferentes demostradores implementados en la tec-

nologia comercial UMC 130nm.

A.2.1 Circuito 1
El primer circuito fabricado se disené con el objetivo de validar experimentalmente las

estructuras MOS-NDR desarrolladas.

A.2.2 Circuito 2

El segundo circuito se disenid para verificar el funcionamiento de las puertas MOBILE
activas por flanco de subida descritas en el Capitulo 4. El integrado, que llamaremos “ Puer-
tas MOS-NDR” (Figura A.4a), pretende mostrar el funcionamiento de puertas aisladas y

las topologias de los Muller C-elements.

Contenido del circuito
Consta de once puertas simples, que se agrupan por funcionalidad de la siguiente

manera:

1. Circuitos sincronos

a) MOBILE.

b

Dos inversores binarios con diferentes dimensionamientos.
d) Mayoritaria de 8 entradas.

)
)
¢) Dos puertas NOR de 3 entradas con diferentes dimensionamientos.
)
€)

Mayoritaria de 5 entradas.
2. Circuitos Muller C-element

a) Muller C-element de 4 entradas.

c¢) Muller C-element de 16 entradas.

)
b) Muller C-element de 8 entradas.
)
d)

Muller C-element de 4 entradas sin bloques pseudo-NMOS/PMOS.

La muestra fue encapsulada empleando una capsula QFN de 64 pines. Para testar este
chip y el descrito en la seccion siguiente se ha realizado un diseno de PCB (mostrada en

la Figura A.5) que permite colocar una u otra muestra de forma indistinta.
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Figura A.5: PCB.

Relacion de pines del circuito
En la Figura A.4b se muestra la relacion de pads (de libreria 1/O de Faraday) que

conforman el anillo de pads. Seguidamente se detallan la funcién de cada uno de ellos.

1. Alimentacién del anillo de PADs

= VCC3I: Tension constante a 3.3V.
s VCC3O0: Tension constante a 3.3V.

= VCCK: Tension constante a 1.2V. Se conecta a la celda de corte izquierda

(LCUT12HB).
s GNDO: Tierra. No tiene conexién al core del integrado.
= GNDK1, GNDK2,GNDKS3: Tierra.
s GNDB3I: Tierra. No tiene conexion al core del integrado.

= VCCANLG: Tensiéon de 1.2V de alimentaciéon del anillo analégico. No tiene

conexion al core del integrado.

= GNDANLG: Tierra. No tiene conexién al core del integrado.
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2. Entradas

= IN1, IN2, IN3, IN4, IN5, IN6, IN7: Entradas digitales a 3.3V que se

transforman a 1.2V en el buffer de entrada.

» VCK: Entrada analdgica (reloj) con valores de tension comprendidos entre 0V

y 1.2V.
3. Alimentaciones

= BIAS1, BIAS2, BIAS3: Entradas digitales a 3.3V que se transforman a 1.2V

en el buffer de entrada.
4. Salidas

= Aparecen representadas en color azul los pads digitales correspondientes a la

salida de cada uno de los circuitos.

A.2.3 Circuito 3
El tercer circuito fabricado, mostrado en la Figura A.6a, permite verificar el funciona-
miento de puertas activas por flanco de bajada, asi como los esquemas de interconexion

de puertas.

Contenido del circuito

Consta de las siguientes estructuras:
1. Circuitos activos por flanco de bajada

a) MOBILE.

b) Inversor binario.

¢) Inversor binario con reloj indirecto.
d) Mayoritaria de 3 entradas.

e) Mayoritaria de 5 entradas.

f) NAND de 3 entradas.
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Figura A.6: Circuito 3.
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Figura A.7: Esquema de funcionamiento del software Suite-NDR.

2. Conexiones de circuitos activos por flanco de bajada y de subida

a) Conezion de 8 inversores binarios. El primero de ellos esta activo por flanco

de bajada, el segundo por flanco de subida y el tercero por flanco de bajada.

b) Conexion de 3 inversores binarios con reloj indirecto. La primera etapa esta
activa por flanco de bajada, la segunda por flanco de subida y la tercera por

flanco de bajada.

Al igual que el chip anterior, fue encapsulado empleando una capsula QFN de 64 pines
y testado empleando la misma PCB (mostrada en la Figura A.5). La descripcion de los

pads es similar a la que aparece descrita en el segundo de los chips fabricados.

A.3 Software de optimizacién Suite-NDR

Los experimentos de exploracion de espacios de diseno descritos en el Capitulo 5 se
han automatizado. El software desarrollado para ello, que hemos llamado Suite-NDR, esta
basado en Matlab y presenta funciones que facilitan la realizacién de simulaciones para-
métricas y de procesado de los ficheros de resultados suministrados por la herramientas

de simulacién HSPICE.
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A.3.1 Descripcion funcional

La Figura A.7 muestra un diagrama de bloques que ilustra las funcionalidades incluidas

en Suite-NDR.

1. Modulo de preparacion de simulaciones

a) Generacion de ficheros de datos para simulaciones paramétricas. Suite-NDR
crea ficheros de datos en el que se toman valores, dentro de un rango concreto
dado, de los parametros que se quieren explorar. El nimero de puntos a tomar
en cada intervalo, asi como su naturaleza (distribuidos de forma aleatoria o

uniforme en el intervalo) se definen por parte del usuario en la interfaz.

b) Interfaz con HSPICE. El software presenta opciones que permiten editar la
netlist sobre la que vamos a trabajar asi como llamar a HSPICE para realizar

la simulacién.
2. Mddulo de procesado de resultados

a) Representacion de senales en Matlab. Representa las formas de onda de las
senales generadas empleando Matlab, lo cual conlleva importantes ventajas

para su visualizacion y posterior edicién grafica.

b) Procesamiento de resultados y optimizacion. Es la principal aplicacion conte-
nida en Suite-NDR. Permite manejar puertas MOBILE (disparadas por flanco
de subida y bajada), TSPC (tipos N y P) e interconexiones de estos bloques.

El esquema de funcionamiento se resume de la siguiente manera:

1) Descripcion de seniales. No existen restricciones sobre los identificadores
(nombres) de senales y fuentes que se utilizan en la netlist del circuito.
Por ello, para procesar los resultados es necesario suministrar informacion
a la herramienta que identifique las sefiales relevantes para el analisis. La
herramienta proporciona un listado con las senales disponibles en cada
experimento (con los nombres asignados en la netlist de HSPICE) y sobre
éste se solicita indicar la correspondencia entre dichas senales y el reloj, las
entradas y la salida. Del mismo modo se solicita informacién adicional sobre
el circuito como el tipo de disparo (por flanco ascendente o descendente de

reloj), o si el reloj se asocia a un esquema de cuatro fases (con tiempo de
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subida igual al de bajada y a los de hold y reset) o al de un reloj digital
convencional. También se requiere identificar las fuentes de alimentacion.
Descripciéon de la funcionalidad 16gica. La definicién de la funcionalidad
logica se realiza a partir de un fichero que incluye una look-up table con la
descripcion. Este paso se puede omitir en el caso de corresponder a alguna
de las funciones légicas incluidas por defecto en la herramienta.
Definicién de parametros. El software requiere que se le indiquen los nom-
bres de los parametros que se han variado en el anélisis transitorio.
Delimitacion de los valores logicos alto y bajo. Es necesario indicar hasta
qué porcentaje de los valores de tensién nominales asociados a los valores
l6gicos alto y bajo se van a considerar como tales en la senal de salida.
Por defecto, el software da un valor del 80 % para el alto y 20 % para el
bajo, por lo que para un rango de tensiones entre OV y 1.2V el cero logico
llegaria hasta 0.24V y el alto se consideraria a partir de 0.96V.
Determinacion de casos correctos. A partir de la informacion suministrada
en los pasos anteriores el software analiza el fichero .tr0 que generado por
HSPICE y analiza cada uno de los casos del anélisis paramétrico. Si en
cada ciclo de reloj existe una correspondencia correcta entre la salida y la
funcionalidad logica objetivo, se considera que para esa configuracion de
parametros el circuito funciona adecuadamente. Se genera un fichero de
texto con una entrada para cada configuraciéon de circuito simulada que
resume los resultados obtenidos.

Optimizacion de la operacion del circuito. Suite-NDR permite determinar
qué estructuras, de entre las que funcionan correctamente, representan las
soluciones 6ptimas en términos de potencia promedio, frecuencia maxima
de operacién y energia promedio por ciclo. La potencia se obtiene prome-
diando el producto de la tensién de alimentacién y la corriente que circula
a través de ella y la energia promedio por ciclo dividiendo dicha potencia
por la frecuencia de operacion.

Representacion de resultados. La herramienta genera representaciones de
las prestaciones de los circuitos en funcién de los pardmetros de diseno
analizados. El usuario puede elegir distintos formatos de gréficos y selec-

cionar los datos a representar. Una visién global de las prestaciones del
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circuito en funciéon de cémo se dimensione se consigue al representar los
parametros de disefio frente a las prestaciones del mismo en términos de

potencia o frecuencia de operacién.
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