Design AnalogerSchaltkreise Ivan Peric

Vorlesung 4

In dieser Vorlesung werden folgende Themen behandelt
Kanallangenmodulation (Early-Effekt)

Schwache Inversion

Kapazitaten

Kleinsignalmodell

Anderung der effektiven Kanallange - Kanallangenmodulation (Early-Effekt) -
Einfihrung

Wir haben in Vorlesungen 2 und 3 hergeleitet, dass der Transistorstrom von Verhaltnis W/L
abhangig ist, L und W sind Kanallange und Kanalbreite. Wie groB sind eigentlich W und L? In
erster Ndherung belegt der Kanal die ganze Flache unterhalb des Gate-Oxids. Dort ist die
,,Anziehungskraft“ der positiven Gate-Ladung stark genug, um einen Elektronen-Kanal zu
formen.

FUr Transistoren im Linear- (oder Trioden-) Bereich ist der Kanal etwa genauso groR wie das
Gate-Oxid, Abbildung 1.

Gate

Source Drain

Kanal

Abbildung 1: Kanallange
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Wenn Vgs groBer als Vassat ist (Transistor in Sattigung) bleibt das Drain-Ende des Kanals etwa
auf Vassat Potential (Abbildung 2). Zwischen dem Drain und dem Ende des Kanals haben wir
einen Potentialunterschied von Vgs — Vassat. ES bildet sich eine Verarmungszone. Deren GroRe
hangt von der Uberspannung Vgs — Vassar. Die Effektive Lange des Kanals (Ler) ist, also, um die
GroRe der Verarmungszone kleiner als die Gate-Oxid-Lange. Wenn Vgs Giber Vssat hinaussteigt,
verkdrzt sich der Kanal. Die L&nge Lesr wird Kleiner und der Strom steigt.

Wir werden nun einige Formeln herleiten, die Kapiteln mit Herleitungen sind optional. Wer
schneller lesen mdchte, kann Herleitungen Uberspringen und mit der Zusammenfassung
fortsetzen.

Gate

Ves Drain

Source

Kanal Vds Vds - Vdssal

Lot

| 1
+ Vs Verarmungszone

Abbildung 2: Kanallangenmodulation
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Kanalldangenmodulation — Herleitung

Wir werden nun einige Formeln herleiten.
Verarmungszone (Herleitung)

Versuchen wir die Lange der VVerarmungszone zu berechnen.

Wir konnen die gleiche VVorgehensweise benutzen, wie wenn man die VVerarmungszone einer
Diode berechnet. Wir benutzen das Gaul3sche Gesetz um E-Feld als Funktion von Koordinate
zu berechnen. Aus dem E-Feld berechnen wir dann die Spannung.

Der Unterschied im Vergleich mit der Diode ist es, dass am Rande der Verarmungszone (im
Punkt, wo der Kanal abschniirt) das E-Feld ungleich null ist. Es ist E(0) = Esat (Abbildung 3). Esat
ist die E-Feld stérke bei der die Mobilitét sattigt.

V(9 V=V

V:Vdssal

N N I Y -
a N N N N

Abbildung 3: Berechnung der Ldnge von Verarmungszone

Es gilt (Gaul3sches Gesetz):

dE _ eNj
dx ~ e

E ist die horizontale E-Feld Komponente, x ist die Koordinate, Na ist die Dichte der Akzeptoren,
¢ ist die Permittivitat vom Silizium, e ist die Elementarladung.

Daraus und unter Berlicksichtigung E(0) = Esa folgt:
E=2x+ Egpe

Die Potentialanderung entlang der Verarmungszone U;j bekommen wir als Integral:

. Na x2
Uj = fOX] Edx = eT?] + Esath = Vds - Vdssat (A]-)
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X; ist die Breite der Verarmungszone.
Drain-Source Leitwert (Herleitung)
Wie beeinflusst Vgs den Strom?

Fangen wir mit der Formel flir Sattigungsstrom an:

1 I} w 2
lgssat = on nC ox m (Vgs - Vthsb) (AZ)

Wenn Vgs Uber Vgssa hinaussteigt, verkirzt sich die effektive Kanallange Le(Vas) und der
Strom steigt.

Wir definieren den Drain-Source Leitwert ggs als die Steigung der lgs(Vas):

_ dIds — dIdssat dLeff
8ds = Qg = “dLur dvgs V)
ds eff ds

Die Ableitung der Formel (A2) gibt:

dlgs — _Idssat (A4)
dLeff Letf

Wenn wir dieses Ergebnis in (A3) einsetzten, bekommen wir:

_ Idssat dI-'eff A5
Bds Lesf dVds( )

L dL
Berechnen wir jetzt —2,
dVgs

Die Effektive Lange des Kanals ist:

Leff =L-— X]' (AG)
Deswegen:

dler _ _ 9%

dVgs  dVgs (A7)

Die Anderung dx;/dVas konnen wir aus der Gleichung A1 berechnen wenn wir beide Seiten von
Al differenzieren (d/dVgs):

d d [eNax?
—— (Vgs — V. = (= + Equexy
dVds( ds dssat) dVgs 2¢ + Esat j

eNaxj dx; dx;
€ dVds sat dVdS

Daraus und aus (A7) folgt:
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1 de _ dLeff

eNaXj " qvye  dVgs
€

(A8)

Esat+

Wenn wir A8 in A3 einsetzten, bekommen wir die Formel fiir Leitwert gas:

_ dIdssat _ Idssat
gdS - dv - eNax]- (Ag)
ds Leff(Esat+

€

gds wird grofder, wenn Vs, und somit auch x; steigen. Am Anfang der Sattigung ist gas etwa
LEsat.
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Early-Spannung (Herleitung)

Verkiirzung des Kanals fiihrt zu folgender Stromdnderung:
las = lassat + 8as(Vas — Vassat) = lassac(1 + Idgsﬁ (Vas — Vdssat))
Definieren wir nun die Early-Spannung Va als:

V, = Mssat o (p17)

8ds

Wenn wir A11 in A10 einsetzten, bekommen wir:
\4 S_V ssa
Ids = Idssat(1 + %) (A].Z)

Aus A11 und A9, bekommen wir

efféNa Xj

L
Va = LegrEsar + (A13)

(A10)

Die Transistoren in 65nm Prozess werden mit BSIM4 Modell beschrieben.

Contents (iastate.edu)

In diesem Modell wird folgende Gleichung benutzt:

Vdas—Vdssat
Va ~ LEgq + L=t (A14)

Wir kdnnen diese Gleichung mit zwei Approximationen herleiten.

Wir vernachlédssigen den Term Eg,X; in (A1). Es folgt:

2€
Xj N\/eNa Vds - Vdssat
Wir nehmen Leff ~ L an.

Auf diese Weise bekommt man aus der Formel A13 die Formel A14.

Die BSIM-Formel fiir gas ist:

gds — lgssat — Igssat (AlS)

Vds—Vdssat
Va Leff(Esat+ SO_Sstsa)



http://class.ece.iastate.edu/djchen/ee501/BSIM470_Manual.pdf
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Zusammenfassung (Kanallangenmodulation)

Folgende Formel kann hergeleitet werden:

_ Vdas—Vdssat
Ids - Idssat(1 + Va )

BSIM-Formel fiir Early Spannung ist

Vdas—Vdssat
Vo ~LEg; + L————=
0.5 X;

Esat ist die E-Feld stérke bei der die Mobilitét sattigt, x; ist die L&nge der Verarmungszone.

Drain-Source Leitwert ist:

_ Idssat — Idssat

8ds = VeV
d d t
Va Leff(Esat"'iso 5 X.ssa )
I |

Abbildung 4 zeigt die simulierten Ausgangskennlinien.

Die Steigung dlgssat/dVgs ist am grofiten am Anfang der Sattigung:

Idssat
Leff Esat

8ds,vds=vdssat —

Fir grolRere Vs, sinkt ggs (S. A15) und die Kennlinie wird flacher.

Wir definieren den Ausgangswiderstand als:

— vgate 0.45
—— vgate 0.5
—— vgate 0.55

100y |

80

60

Ids [A]

40p

20p 4

0 T T T T T
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2

Vds [V]

Abbildung 4: Strom steigt fir Vas > Vgssat
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Ein kleine Steigung gas ist vom Vorteil, da sich der Transistor Stromquellen-ahnlich verhalt.
Kleine g4s Werte (oder groRRen rgs - Widerstand) bekommen wir fur lange Transistoren und fur
kleine Strome (s. A9 oder Al5).
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Abbildung 5 zeigt einen Transistor mit kleinem gas und groBem rgs. Beachten wir, dass solch
ein Transistor kleine gm hat. Wir erreichen nicht beides — eine gute Stromquelle und eine hohe

Transkonduktanz.

Poly

:

Gate

A

Diffusion

Kontakt

i,

Gute Stromquelle (rds groR)
Schlechter Verstarker (gm klein)

Joodoon

l_

L klein
Schlechte Stromquelle (rds klein)
Guter Verstarker (gm groR)

Q

Dogoogn

?

Abbildung 5: Verschiedene Stromquellen

Es gibt einen Trick — Kaskode (Abbildung 6) — der uns ermdglicht sowohl gm als auch rgs zu
optimieren. Eine Kaskode ist ein guter Verstarker und eine gute Stromquelle.

oo odgon

Ooododn

|
|

[

Abbildung 6: Stromquelle mit Kaskode
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Schwache Inversion - Einleitung

Bisherige Formeln und die Analyse setzen voraus, dass die Ladung im Kanal und lg¢s Strom null
sind, solange Vs Kleiner als die Schwelle ist.

1 w 2
Z ucox f (Vgs - Vthsb) (4)

lgssat =

Diese Formeln basieren auf einem einfachen Modell. Sie sind fiir einige Anwendungen und
Schaltungen nicht korrekt genug.

Wir werden uns nun den Arbeitsbereich untersuchen, wenn Vg etwas kleiner als die
Schwellespannung  Visy  liegt.  Wir nennen diesen  Arbeitsbereich ,,schwache
Inversion® (subthreshold region). Flr Vgs > Vinsp haben wir eine ,,starke Inversion®.

Lassat = o HC'ox o (Vgs — Vinop)?
dssat_anl oxL(gs_ thsb)

lgssat = 07 Vas

Wir hatten in der Vorlesung 2 erwéhnt, dass die Elektronendichte im Kanal (an der Grenze
zwischen Oxid und Silizium) von der Hohe der Potentialbariere Ug zwischen dem Kanalbereich
und der Source / Drain abhéngig ist. Wir haben auch die Schwellespannung als die Vs
Spannung definiert die zu Ug = 0 fiihrt. Fir Vg kleiner als die Schwelle ist die Barriere groRRer
als Null.

Wenn die Barriere Ug klein ist, kann ein Elektron aus der Source oder aus dem Drain in Substrat
gelangen, wenn es eine zuséatzliche kinetische Energie von den Phononen (thermischen
Kristallschwingungen) bekommt. Was bedeutet kleine Barriere? Das ist die Barriere, die etwa
der mittleren thermischen Energie von Elektronen entspricht. Erinnern wir uns, dass die
thermische Energie bei Zimmertemperatur (300 K) einer Spannung von Ut =26 mV entspricht.
(Ut =KkT/e) Die thermische Energie ist die mittlere kinetische Energie von Elektronen bei einer
Temperatur. Deswegen ist die Elektronendichte ist flir Vgs < Vinss im Kanalbereich nicht null.
Das zeigt die Abbildung 7.

10
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ng = Ny n =nge Us/Ur

Vs
6 Elektrisches Potential

HH

U
VS Cdep T B

COX

Up= -+ 2 —
B Cox + Cdep

(Vgs - Vthsb)

Cdep,dc

Vinsb ~ Vin + (0 — D) Vgp,; Vi = C Vcont,np
ox

Abbildung 7: Ladung im Substrat unter dem Oxid hdngt von Barriere Ug ab. V4s = 0.

Wenn das Drain-Potential hoher als Source-Potential ist, ist die Barriere an der Drain Seite
grolRer und die Dichte der Elektronen verringert sich dort. Das zeigt die Abbildung 8. Ungleiche
Verteilung der Elektronen fiihrt zum Diffusionsstrom.

ny = Ng n= noe’UB/UT
Vs Elektrisches Potential
C
U
Vs Cdep T BD
UB,D =- i (ng - Vthdb)
Cox + Cdep

Vindb ~ Vinsb + (0 — 1)Vys
Abbildung 8: Potentialverlauf und Elektronendichte im Substrat unter dem Oxid. Vg4s > 0.

Wir werden nun im n&chsten Kapitel die Formel fir den Strom herleiten. Dieses Kapitel ist
optional. Man kann es tberspringen und mit Zusammenfassung das Lesen fortsetzen.

11
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Schwache Inversion - Herleitung

Versuchen wir nun den Strom zwischen Drain und Source abzuschétzen, der wegen des
Gradienten von Elektronendichte, entsteht.

Erste Annahme ist, dass es sich um einen Diffusionsstrom handelt. Wir sollen also die
Ladungstrégerzahl/pro Flache (Ladungstragerdichte integriert in vertikaler z-Richtung) im
Substratbereich zwischen Source und Drain abschatzen. Wenn wir die (integrierten) Dichten
kennen, konnen wir den Strom aus der Gleichung fir Diffusionsstrom berechnen. Die
integrierte Ladungstragerdichte (im Fall von NMOS die Elektronendichte) konnten wir in zwei
Schritten berechnen. Der erste Schritt ware die Berechnung der normalen Dichte als Funktion
der Barriere Ug und der vertikalen Koordinate z. Der zweite Schritt wére die Integration der
Dichte in z-Richtung. Wir werden die Integration nicht exakt durchfuhren.

Die Hohe der Potentialbarriere Ug ist (s. Vorlesung 2):

Cox (V s~V s )
(Vgs - Vthsb) = ——E e (5)

Cdep+C0X n

UB:

Berechnen wir jetzt die Dichte der Elektronen unterhalb des Oxids. Die Elektronendichte in
Source ist no = Ng. Ng ist die Dichte der Donator-Atomen. Elektronendichte im
thermodynamischen Gleichgewicht ist durch Maxwell Boltzmann Verteilung beschrieben.

Wir kénnen annehmen, dass die PN-Uberginge zwischen der Source und dem Substrat und
zwischen dem Drain und dem Substrat im Gleichgewicht sind. Deswegen kénnen wir die
Maxwell Boltzmann Verteilung benutzen. Die Elektronendichten in Source und in Drain sind
gleich Ng.

Deswegen ist die Elektronendichte im Kanalbereich an der Substrat-Oberflache:
n=N,e "
Das zeigt die Abbildung 7.

Die Berechnung der integrierten Dichte ist nicht so einfach. Im Prinzip mussten wir Integration
in z-Richtung durchfuhren. Daflr brauchen wir die Funktion n(z). Eine genaue Berechnung
befindet sich im Dokument ,, MOSFET Detailed . Das Ergebnis ist relativ einfach und intuitiv:

Q = fn(z)dz = f nge V@/Urdz = ... = Cge, Ure VB/UT (6)

Q° ist die Ladung pro Flacheneinheit. C’qgep ac ISt die dynamische Kapazitéat der Verarmungszone
dividiert durch die Fl&che.

Leiten wir nun die Formel fiir lgs her.

12
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Im Fall Vgs = 0, ist die Ladungstrégerdichte ist im Bereich unterhalb von Gate in x-Richtung
gleichméRig verteilt, Abbildung 7 und Abbildung 9 . In diesem Fall flieRt kein Diffusionsstrom
in X-Richtung.

Abbildung 9: Ladungstragerdichte um Kanalbereich fiir Vgs < Vin und Vgs = 0.

Ein Strom kann nur dann entstehen, wenn es ein Gradient der Ladungstragerdichte gibt. Der
Gradient entsteht bei einer Spannung zwischen Drain und Source. Um Gradient zu bestimmen,
missen wir die Ladungstragerdichte in der Ndhe von Drain berechnen. Sie hangt von der
Potentialbarriere zwischen dem Drain und dem Kanal Ug p.

Wie grol} ist Ug p? Hier helfen uns Ergebnisse aus der Vorlesung 2. Wir kdnnen die Formel (5)
benutzen, Vgs durch Vg ersetzen und beriicksichtigen, dass wegen dem Substrateffekt die
Schwelle am Drain um (n-1) Vs grofer als Vs ist. Die Barriere zwischen Drain und Silizium-
Oberflache ist:

B (Vas = Vins — (N =1)V) __ (Vg = Vinsy) N (Vi +(n-1)Vy,) _
n n n

UB,D = UB,S +Vds (7)

Ugs ist die Potentialbarriere zwischen Source und Kanalbereich. Das zeigen Abbildung 8 und
Abbildung 10.

Die Ladungstragerdichte in der Nahe von Drain wird also um Faktor exp (-Vas/UT) Kleiner sein
als in der N&he von Source.

Zusammenfassung:

Die Ladungstragerdichte in der Nahe von Source ist:
Q's = CgepUreVes™Vasn/n0r (g)

Die Ladungstragerdichte in der N&he von Drain ist:

Q'q = Qe Vas/Ur (9)

13
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. ' ~Ugg! Vigs—Vinsp)/NU
Q' =C'ypUre ™5™ =Cy Upello et

-Ugp/Up _ (Vgg —Vinan )/ MUt
Q d ™ dep e C dep U €

(Vgs thsh ) nO

(ng Vi)

Uyp=-—
B,D n

Abbildung 10: Ladungstragerdichte im Kanalbereich fiir Vgs < Vin und fur Vgs > 0

Gleichung fur Strom - Herleitung
Wegen unterschiedlichen Ladungstragerdichten entsteht ein Diffusionsstrom.

Dieser Strom ist durch die folgende Gleichung beschrieben:

Il =w-D-(10)

D ist die Diffusionskonstante. Fir D gilt die Einstein-Gleichung:
D/u = Ur (11)

Aus (9) — (11) folgt (Abbildung 11):

I~ W-D- 224 = Fyy,Qry(1 — eVes/Un) (12)

Ql C @ U eWgs—Vmsh)/nUT Q'd — le e_vds/UT

Diffusionsstrom

ij=w.p. %
dx

D/u=U;

Einstein-Gleichung

{ay Iy

W !
= T UUrQ's(1 - eVes/r)

Abbildung 11: Diffusionsstrom

14
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Die Kennlinie lgs = f (V4s) (12) zeigt ein Sattigungsverhalten fur Vgs > einige Ut. (Abbildung
12)

Ids = const - e(Vgs_Vthsb)/nUT(l _ e_Vds/UT)

\// Vg4 > ~einige Uy Schwache Inversion

Vds

Abbildung 12: Schwache Inversion - Stromsattigung

Es gilt (wir setzen Vgs > einige Ut in (12) ein)

w '
lgssat = T nUrQ's (13)
Es gilt auch (8):
Q'S = C'depUTe(Vgs_Vthsb)/nUT
und
C'dep = (n—1)C'x (14)

Aus (8), (13) und (14) folgt die Formel fur Sattigungsstrom bei Vgs < Vih.

Idssat = % “u- C'ox . UTZ . (n — 1) . e(VgS_Vthsb)/nUT (15)

15
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Schwache Inversion — Zusammenfassung

Formel fur Strom in schwacher Inversion
Ids — % .y C'OX X UTZ . (n _ 1) X e(vgs_vthsb)/nUT(l _ e—Vds/UT) (12)
Und flr Vgs > einige Ur:

Idssat = % N C'ox : UT2 : (n - 1) : e(Vgs—Vtth)/nUT (15)

1) Ein Transistor ist nie wirklich aus. Flr Vgs = Vs, WO Wir nach der Formel fir starke
Inversion lgssat = O erwarten, flieRt bereits ein Strom von etwa W/L x 100 nA. (Das bekommen
wir aus (15)), wenn wir die Werte fiir eine 65nm Technologie einsetzen (s. Zusammenfassung).

2) Die Bedingung fur Sattigung in schwacher Inversion ist Vgs > einige Ut. Die Vgssat hdngt
nicht von Vgs ab, wie es in starker Inversion war.

Starke Inversion: Vgs > (Vgs - Vinsp)/N.

Das ist ein interessantes Ergebnis. Manche Schaltungen wie z.B. Stromspiegel werden dadurch
beeinflusst.

—— weak inversion formula
1E-4 4——— strong inversion formula, 1 W
mixed formula _ 1 2
1E-5 3U+ I dssat /UC oX (Vgs Vthsb)
)/ 2n L
1E-6
|
1E-7 .
< I
8 1E8 / .
|
1E-9 [ weak]—1=] - : [\
a a - | strong inversion
inversion
1E-10 |
/ Vir v
1E-11 s%rngh id
1E-12 /
0 200 400 600 800 1000
Vs V]
_ W ' 2 (Vgs —Vinsp )/ NUT
Idssat _T:uC ox'UT '(n_l)'e

Abbildung 13: Verschiedene Arbeitsbereiche

Ein Strom von 100 nA mag Klein aussehen, aber in vielen Anwendungen ist er bedeutend.
Stellen wir uns eine DRAM-Zelle mit 10 fF Kapazitét vor. Bei einem Strom von 100 nA verliert
sie Ladung innerhalb von nur etwa 100 ns!

Schwache Inversion fuhrt zum DC-Stromverbrauch in CMOS-Logik.

Wir konnen Vg Wertebereich auf schwache Inversion (Vgs < Vinsh + €inige Ur), und starke
Inversion (Vgs > Vinsh + €inige Ut) unterteilen, wie Abbildung 13 zeigt.

16
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Fur starke Inversion gilt die Gleichung

1 w
| e = —nC',, T (Vg — V)’ (16)

dssat 2n

flr schwache Inversion die Gleichung (15)

W . Y
Idssat = T K C ox'UTz . (n —]_) . e(vgs Ving )INUr

Eine weitere Folge von schwacher Inversion ist es, dass wir die Transkonduktanz durch
VergroRerung von W/L nicht beliebig erhéhen kdnnen, wenn Bias-Strom konstant bleibt.

Rechnen wir die Transkonduktanz als dlgsa/dvgs:

Aus lgs - Formel fir starke Inversion (16) bekommen wir:

9., =/2Kl o -(WIL);k=pC', /n  (17)

Aus lgs - Formel fiir schwache Inversion (15) bekommen wir:
gm = Idssat/nUT (18)

Die Formel (17) zeigt, dass die Transkonduktanz beliebig vergrofRert werden kann, wenn der
Transistor breiter und kurzer gemacht wird. Das ist nicht richtig: Bei einem konstanten Bias-
Strom und bei der Zunahme von W/L muss Vgs - Vinss Sinken (16). Der Transistor wird dadurch
in die schwache Inversion versetzt, wo die Transkonduktanz nicht mehr vom W/L abhangt. Gm-
Anstieg wird gestoppt. lassat/n x Ut ist also die maximale Transkonduktanz bei einem
bestimmten ldssat Bias-Strom.

17
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gm — \/Zkldssat(vv / L)

gm — Idssat/nUT

Abbildung 14: Transistor in startker Inversion (links) und Transistor in startker Inversion
(rechts)

18



Design AnalogerSchaltkreise Ivan Peric

Zusammenfassung der MOSFET Gleichungen

An dieser Stelle méchte ich die Formeln fiir den lgs Strom zusammenzufassen

Starke Inversion
Einfaches Modell mit Substrateffekt

_ HoCoxW Vg
Ids - L ((Vgs - Vthsb)vds —n

s
2

Sattigungsspannung

\V Vgs Vithsb __
ds

===V
- dssat

Sattigungsstrom

1 ., W
ldssat = Z“C ox T (Vgs - Vthsb)2

Symmetrische Gleichung:

Las = lassat(Vas: Vinsb) — lassat(Ved, Venab)

Substrateffekt

Vensy = Vi + (n — 1)V,

N =1+ Cgepac / Cox ist slope factor, n ~ 1.25.

Falls wir Substrateffekt nicht berlicksichtigen, setzen wir n = 1.
BSIM-Modell mit Beweglichkeitssattigung

)

— }J.OC,;XW ( _ _ Vs
Ids - L(1+h) (Vgs Vthsb)Vds n 2

LEsat

Sattigungsspannung

Vgs—Vinhsh
Vi =2—=V
ds —- dssat
Vgs—Vihsb
a=(1+-2—7">)
nEg, L

Séttigungsstrom

1

lgssat = na

., W
MC ox (Vgs - Vthsb)2
Schwache Inversion

lye = % W Clyy - U2 - (n— 1) - eWVes=Vins)/nUr (1 — g=Vds/Ur)

19
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Sattigungsspannung
z2.B. V4 > 3Ur

Sattigungsstrom

=W L U2 (n=1) - eVes—Vensh)/nUr
Idssat_ L U Cox UT (1’1 1) e s
Symmetrische Gleichung gilt auch in schwacher Inversion:

lgs = Idssat(vgs'vthsb) - Idssat(vgd» Vthdb)

Early-Effekt

las = lgssar (1 + (Vs — Vissat) /Va)

Vds—Vdssat
Vo ~ LEg; + L—=—5%
A sat 0.5 X;

Schwellespannung

’
Vo = 2Cdep,ac \V/ __2eNagp&siVeont
th — 7 cont — c’
ox ox

Na
Veont = ZUTln(n_i

3/2 E
2nkT,/m*;,m* 8
nl = 2 (—hZ h e) e 2kT

Folgende Parameterwerte sind realistisch flr eine 65 nm Technologie
NMOS:

Vin = 400mV

n=125

Esat ~ 5.29 V/pum

o = 4.78 x 102 m?/V/s

C’ox = 13.28 fF/um? = 0.01328f/m?
PMQOS:

Vin = 380mV

n=122

Esat ~ 33.8 V/um

Ho = 1.19 x 102 m?/Vs

20
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C’ox = 12.33 fF/um?
Kommentar:
Mo ist die “low field mobility”” uo aus der Modelldatei

Cox kann man mit der Formel berechnen:

C _ €o€r
ox —
t-'OX

tox = 2.6nm (NMOS) und 2.8nm (PMOS) (Werte aus Modelldatei) und e = 3.9
Esat = 2Vsat/Uo (Uo und Vsa aus der Modelldatei)

Vi kann man in der Simulation bestimmen — es ist Vg wenn der Strom den Wert aus der
Gleichung fur schwache Inversion hat: (lss ~ 100nA WI/L)

n kann man als Steigung log(las)/log(Vgs) (subthreshold slope) simulieren.

21




Design AnalogerSchaltkreise Ivan Peric

Kleinsignalmodel des MOSFET Transistors fiir langsame Signale (ohne Kapazitaten)

In Vorlesungen 2 - 4 haben wir MOS-Transistor, deren Herstellung und Funktionsweise
beschrieben.

Wir haben die Formeln fiir Drain-Source Strom als Funktion von Vgs und Vgs hergeleitet.
Ein wichtiger Parameter ist die Schwellespannung.

Fur Vas Spannungen hoher als Vgssat, sattigt der Drain-Strom.

Den Wert Vgssat Nnennen wir die Sattigungsspannung.

Vssat = (Vgs — Vithsp)/N.

N ist subthreshold factor n = 1 + Cgep,ac/Cox ~ 1.25.

Alle Gleichungen, die wir fur NMOS hergeleitet haben, gelten auch fir PMOS Transistoren
wenn wir Spannungen (Vgs und Vgs) und Strome (lgs) negieren, bzw. ihren Betrag statt dem
Wert mit VVorzeichen nehmen.

l +

GND

ALY el

Abbildung 15: NMOS und PMOS

FUr Vas > Vassat Steigt der Strom nur wenig wegen der Kanallangemodulation (wegen Early
Effekts), Abbildung 16.

Wir definieren der Drain-Source Leitwert:

iy
gdS - dVdS

Und den Ausgangswiderstand:

1 EqatL
Fgs = —~

8ds Idssat

Esat ISt die E-Feld stdrke bei der die Mobilitat (bzw. die Driftgeschwindigkeit von Elektronen)
sattigt. L ist die Transistorlange.
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vgate 0.45

100u
vgate 0.5

vgate 0.55
80u
<
— 60
40y 4 dVds
20p
0 1 T T T T T T T T T T T T
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2

Vds [V]

Abbildung 16: Ausgangskennlinie des MOS Transistors

Far kleine Signale, verhalt sich der Transistor in Sattigung wie eine gesteuerte Stromquelle mit
der folgenden Transkonduktanz (Abbildung 17):

— dIdssat
gm dVgS
und dem Ausgangswiderstand rgs.
Man kann auch die folgende Formel herleiten:
— dIdssat
gm dVgS
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3m

vdrain = 1.5V

2.5m +

2m -

Ids

1.5m +
dls

m - Im =

1 - m d‘(gs

500

Abbildung 17: Eingangskennlinie des MOS Transistors

Das Kleinsignalmodell des Transistors (fiir langsame Signale) leiten wir aus den
Transistorgleichung her:

Vis—Vdssa
Lo = Tassar (V) (1 + 5222) 5 Vst = Vigs — Vit Vensp = Ve — (n = 1)Vo

Wir linearisieren die Gleichung im Arbeitspunkt:

o=l pe + i Lot Has o o o dlas
ine = i = vV v v
DS ds,DC ds,ac ds,DC dvgs gs dvds ds stb bs

Es folgt:

. __dlgs dlgs dlgs _
lgs,ac = dVgs Vgs + dVgs Vgs T dvgp Vsb = 8mVgs *+ 8dsVds T+ 8mbVbs

Der letzte Term beschreibt den Substrateffekt. Eine hdhere Spannung vps verringert die
Schwelle und fiihrt zum Stromanstieg. Beachten wir, dass vis auf dhnliche Weise wie vgs den
Strom erhoht. Es gilt:

gmp = (M —1) gy
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Abbildung 18 zeigt das Kleinsignalmodell des MOS Transistors fir DC Signale.

+ i = nggs I = OmbVbs

S Omp ~ (N-1)gy,

Abbildung 18: Kleinsignalmodell des MOS Transistors
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Kapazitaten im MOSFET

In der Transistorstruktur haben wir an mehreren Stellen Raumladung, wie Abbildung 19 zeigt.
Die Ladungsmengen hangen von Spannungen zwischen den Transistorelektroden. Deshalb
entstehen Kapazitaten. Die Beziehungen zwischen den Ladungsmengen und Spannungen sind
in der Regel nichtlinear. Fur das Kleinsignalmodell werden deshalb so genannte dynamische
Kapazitaten als dQ(V)/dV im Arbeitspunkt definiert.

Uberlapp Ubkrlapp

Kanal

Raumladungszone
Substrat

! 1
Raumladungszone ! Raumladungszone
Source Drain

Abbildung 19: Raumladung in einer MOSFET Struktur

Gate Kapazitat

Die wichtigste Kapazitat im Transistor ist die Gate Kapazitat. Wir haben bereits gesehen, dass
unterhalb des Gates zwei Kapazitdten entstehen — die Oxidkapazitat Cox = C‘ox x W x L und
die Kapazitat der Verarmungszone Cgep = C‘gep x W x L.
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- Kanal

1

|

o .Raumladungsz(}ne :_ I AR AP |
JoSubstrat. o)
1

. Raumladungszone - i
.. Drain

Abbildung 20: Gate-Kapazitat

Je nachdem ob sich der Transistor in schwacher oder starker Inversion befindet, unterscheidet
sich die Gate Kapazitat.

Cgate in schwacher Inversion
Die Gate Kapazitét Cgate ist die Reihenschaltung von Cox und Cgep

Coxcdep

C = Cop = WL——7——
gate gb Cox + Cdep

Die Kapazitat wirkt zwischen dem Gate und dem Substrat, Abbildung 21.

Uberlapp

C

Ubkrlapp

= Cyy =WL-C,,Ciyy /(Co +Coy)

gate

0X

Abbildung 21: Gate-Kapazitét in schwacher Inversion

27



Design AnalogerSchaltkreise Ivan Peric

Cgate in starker Inversion und Vas =0

Die Spannung zwischen den Kontakten der Kapazitét Cqep ist fest — der Kanal ist mit den Source
und Drain kurzgeschlossen. Deshalb ,,sehen” wir Cgep Nicht, wenn wir die Spannung am Gate
andern, Abbildung 22. Die Ladungsmenge in der Verarmungszone andert sich nicht. Von den
ursprunglich zwei Kapazitaten bleibt nur Cox. Die Gate Kapazitét ist dann:

Cgate = Cgsd = WLC,OX

Die Kapazitat ist also grofer als in schwacher Inversion. Diese Kapazitat wirkt zwischen dem
Gate und Source und zwischen dem Gate und Drain gleichméaRig.

Kanal

Raumladungszone
». . Substrat

;
! ;

Raumladungszone ] ' Raumladungszone

Source Drain

Abbildung 22: Gate-Kapazitét in starker Inversion, fiir Vgs = 0

Cgate in starker Inversion und Sattigung (Vds > Vdssat)
Man kann zeigen, dass in Sattigung die Ladungsmenge im Kanal etwa 2/3 von der fur Vgs =0

ist. Deshalb ist die Gate-Kapazitat etwa

2 !
Cgate = §WLC ox

Da der Kanal in Sattigung von Drain abgekoppelt ist, wirkt die Kapazitat nur zwischen Gate
und Source.

2 !
Cgate = Cgs = §WLC ox

Es gibt, in erster Naherung, keine Kapazitat zwischen Drain und Gate, Abbildung 23.
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Ubkrlapp

Cyue =Cy =2/3-WL-C,,

gate

2/3- Q_
- Kanai

' Raumladungszone

' i e
Raumla‘dung‘szone‘ Sl [ Raumladungszone BRI
~ Source : R ~Drain !

Abbildung 23: Gate-Kapazitat in starker Inversion, flr Vs > Vssat

Auller Gate Kapazitaten haben wir noch die folgenden kleineren Kapazitaten, Abbildung 24.
PN-Ubergangskapazitaten (junction Kapazititen) Cijg, Cjs.

Uberlappkapazititen Cgsovi Und Cgqov. Diese Kapazitdten kommen zustande, weil sich die
Source und Drain Bereiche teilweise unter dem Gate-Oxid Gate verbreiten. (wegen Diffusion)

Insbesondere ist Cgq,0n Wichtig — die Drain-Gate Kapazitit wird in den Verstarkern durch den
Miller-Effekt verstarkt.

[ S Ve
SO Raumladungszone Sl Lo Raumladungszone 1

N RN T N\ Dran . —
C, Cy

Abbildung 24: Weitere kleinere Kapazitaten

29



Design AnalogerSchaltkreise Ivan Peric

Kleinsignalmodell des Transistors mit Kapazitaten
Das vollstandige Kleinsignalmodell des Transistors ist in Abbildung 25 gezeigt.

C

gd_ovl
G r G D
— 9 de
Cgb Cgs + I=0m Vgs ImbVbs lds
, — Vgs ,
1 1
S \\ +

. c
Vsb 18 n

Abbildung 25: Kleinsignalmodell des MOS Transistors

Wenn Substrat und Source kurzgeschlossen sind, vereinfacht sich das Modell wie in Abbildung

26.
@I =0nV gs lds de

Abbildung 26: Kleinsignalmodell des MOS Transistors fur Vs, = 0
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Transitfrequenz (Optional)
Transitfrequenz ist die Frequenz, bei der ein Transistor die Kleinsignalverstarkung

lout(]“))
ijn (o)

A(jo) =

von 1 hat.

Abbildung 27 zeigt die Testschaltung fir die Berechnung der Transitfrequenz.

iin‘ iout
@ @ Om Ve

FA

Abbildung 27: Testschaltung fur die Berechnung von Transitfrequenz
Es gilt
ii, = iw(Cgs + ng)vin
lout = (gm - i(’~)ng)vin

Die Strom-Verstarkung ist:

~ o(Cgs+Cgq)

(8m—joCga)
jm(cgs +ng)

1ou'c _

Alow) =

Aus der Bedingung
A((DT) =1

Folgt die Formel fur die o-Transit- Kreisfrequenz (in rad/s).

Die normale Transitfrequenz in Hertz ist

_ or
T ™ on

31



Design AnalogerSchaltkreise Ivan Peric

Wir haben in Vorlesung 4 gezeigt, dass die maximale Transkonduktanz fur einen Biasstrom
mit folgender Formel beschrieben ist:

g _ Ibias
m,max HUT

Der Transistor ist dann in schwacher Inversion.
Beispiel:

Far einen NMOS-Transistor in 65nm Technologie mit W = 8um und L = 60nm und fur Vg =
1V simulieren wir die Transitfrequenz von fr = 160GHz.

Die Transitfrequenz zeigt uns die theoretische maximale Bandbreite eines Verstarkers mit
Verstarkung 1 und ohne Last-Impedanzen.

Derart groRe Bandbreiten sind schwer zu erreichen. Ein Grund ist auch weitere Zeitkonstante
die z.B. wegen des Widerstands der Gate-Leitung entsteht. Diese Zeitkonstante ist

Tgate = Rgatecgs

Nehmen wir als Beispiel einen Transistor in einer 65nm mit W = 8um und L = 60nm. Das
Transistorlayout sieht wie in Abbildung 28 aus.

10pm

Abbildung 28: Layout des Transistors

In der Technologie ist der Kapazititsbelag C’gs = 13fF/um? und der Gate-Schichtwiderstand
R,gate = IZQ/Sq
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Die Gate-Source Kapazitét ist:
Cgs ~ C'gsWL = 7.6fF
Der Gate-Widerstand ist

, A\
Rgate =R gate r = 2kQ

Die Zeitkonstante ist

Tgate = RgateCgs = 15.6ps

Das entspricht einer Frequenz von f= 1/(2aRC) = 10.2GHz. Wenn wir Transistoren fiir hohe
Frequenzen designen, sollen wir diese Zeitkonstante minimieren. Das kann durch ein besseres
Layout wie in Abbildung 29 erreicht werden. Der Transistor wird als Parallelschaltung
mehrerer Transistoren realisiert, um den Gate-Widerstand zu verkleinern.

1-I w

o |

. ||
Feldoxid
M2 00 B B B B
Metal 1

Abbildung 29: Layout des Transistors optimiert fiir hohe Frequenzen

33



