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Digitale Schaltungen

Aufgabe 1 (CMOS-Inverter mit parasitiren Kapazititen)

a) Entladeverhalten:

Sobald das Eingangssignal von Low auf High wechselt, ist die Gate-Source-Spannung des
n-MOS-Transistors Ugs,, = U,. Wihrend sich die Kapazitit entladt, wird die Drain-Source-
Spannung Ups, immer geringer. Die Bedingung Ugs,, > Upsn — U wird schnell erfiillt. Der

Transistor befindet sich dann im linearen Bereich. In diesem Bereich betrédgt der Drainstrom:

ID,n = /BH(UGS,H - Uth) ' UDS,n

Der Transistor kann im linearen Bereich durch einen Widerstand rpg, modelliert werden

Ubsnn 1 1

ID,n B Bn(UGS,p - Uth) B ﬁn(Ub - Uth>,
Abb. 1 zeigt die entsprechende dquivalente Schaltung:
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T

Abbildung 1

Fiir den Zeitverlauf der Ausgangsspannung gilt dann:
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Die Verzogerungszeit tpq ur, ist die Zeit, bei der die Hilfte der High-Spannung erreicht wird:
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Aufladeverhalten

Wenn das Eingangssignal von High auf Low wechselt, sperrt n-MOS-Transistor und die
kapazitive Last 14dt sich liber den p-MOS-Transistor auf.

Analog zum Aufladevorgang erreicht der p-MOS-Transistor nach einer vernachlidssigbar kurzen

Zeit den linearen Bereich. Sein Drainstrom ist dann:

Inp = Bp(Ucsp — Un) - Ups

Der Transistor kann im linearen Bereich durch einen Widerstand rps, modelliert werden:

Usy _ 1
ID,p Bp(UGS,p - Uth) '

wobei Ugsp = U, gilt, denn das Gate liegt bei einem Low-Signal am Eingang am Ground-

Tpsp =

Potential.
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Abbildung 2

Das Aufladeverhalten der Kapazitit folgt dann einer Exponentialfunktion:

uy(t) = Uy (1 —e TDSvPCL)



Die Verzogerungszeit ¢pq g wird dann wie folgt berechnet:

tpdLH U
ua(tdeH) = Ub (1 —e TDs,pCL) ; ?b
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—e "™spfL —

. tdeH _ ln <1>
TDS,pCL 2

1
tpan = —7Tps,pCr - In <§>

b) Die parasitiren Kapazititen konnen folgendermalen bestimmt werden:

Coxn = C! Iy~ w, = 120fF /um? - 65 nm - 100 nm = 0,78 fF

ox,n

Coxp = C,

ox.p

l, - wp = 120 fF /um? - 65 nm - 300 nm = 2,34 fF

Am Ausgangsknoten des ersten Inverters sind die Kapazitdten wie in Abbildung 3 platziert.
Da Bulk und Source der Transistoren jeweils kurzgeschlossen ist, sind die Oxid-Kapazititen und

Gate-Source-Overlap-Kapazititen jeweils parallel zueinander geschaltet.
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Abbildung 3



CG,H = C(ox,n + C'GS,n = 0778fF + O,8fF = 1,58fF

Cop = Coxp + Casp = 2,34 fF + 0,8 fF = 3,14 F

¢) Die Kapazititen Cgpp und Cgp, befinden sich zwischen Eingang und Ausgang der ersten
Inverter-Stufe. Wenn der Eingang von 0V auf Uy, geschaltet wird (LOW auf HIGH), geht das
Ausgangspotential der ersten Stufe von Uy, auf 0 V. So ist die tatsdchliche Spannungsinderung an
den Gate-Drain-Kapazititen doppelt so gro3 wie die Spannungsinderung am Ausgangsknoten.

Die Gate-Drain Kapazititen des ersten Inverters konnen deshalb durch doppelt so grofle
Kapazititen nach Masse (2Cgpp bzw. 2Cgp ) modelliert werden.

Diese Beziehung kann auch anhand des Miller-Theorems bestitigt werden. Bei einem Schalt-
vorgang ist die Spannungsidnderung am Ausgang betragsmifBig gleich wie die am Eingang. Die
Spannungsverstarkung kann als Ay = —1 angenommen werden. Die dquivalente Kapazitit am

Ausgang des ersten Inverters ist dann:

Copanes = Copa (1 - Ai> — 2Cap
0
d) Da fiir diese Betrachtungen angenommen wird, dass die zweite Stufe noch nicht umgeschaltet
hat, miissen die Gate-Drain-Kapazititen der zweiten Stufe nicht anhand des Miller-Theorems
umgewandelt werden. So liegen Cgp n, Capp, Cgn und Cg, zwischen dem Ausgangsknoten der
ersten Inverter-Stufe und einem DC-Knoten. Da sich das Potential dieser Knoten nicht wéhrend
des Schaltvorgangs dndert, konnen sie durch Erde ersetzt werden.

Die effektive Kapazitit am Ausgangsknoten kann dann folgendermaflen modelliert werden:
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Abbildung 4

Die effektive Gesamtkapazitit C. mit der die Schaltung belastet wird ist also:

Cr = 2Cgpn + 2Cspyp + Copn + Copp + Can + Cap

CL=2-05fF+2-05fF +0,5fF + 0,5{F 4 1,58 fF + 3,14 {F = 7,72 {F
e) Die Verzogerungszeit betrigt
1
tdeL = _TDS,n . CL . hl (5) = 20,3 Ps

1
toas = —7Tpsp - CL - In (5) = 20,3 ps,
mit

UDS n 1
g n= = = 3,79 kQ
"PSp = TS, Ipn Ba(Up — Un)

Die gespeicherte Energie in der vollstindig aufgeladenen Kapazitit ist:

1
EC = ECLsz

Bei jedem Clock-Zyklus wird die effektive Last-Kapazitit einmal aufgeladen und einmal

Aufgeladen. Die dynamische Verlustleistung Fqy,, der Schaltung berechnet sich zu::
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Aufgabe 2 (Digitale Schaltung mit Bipolartransistoren)

a) Eine bistabile Schaltung ist eine Schaltung, deren Ausginge zwei Zustdnde stabil annehmen
konnen. Ohne duBlere Auswirkung soll der Ausgangszustand unverindert bleiben.

Damit die gegebene Schaltung bistabil funktioniert, muss sie so eingestellt werden, dass immer
jeweils ein Transistor leitet und der andere sperrt. Die Widerstinde sollen so gewéhlt werden,

dass sich diese Zustidnde gegenseitig halten.

b) Am Zweig, in dem der Transistor leitet, fillt die gesamte Versorgungsspannung U, am
Kollektorwiderstand R¢ ab. Der Kollektorstrom kann anhand des ohmschen Gesetztes berechnet
werden:
Up 1
Tcein = R—‘C’ =0,5mA

Der Kollektor-Widerstand muss entsprechend gewéhlt werden:

- 0,5mA

Wenn 75 sperrt, soll das Potential am Ausgangsknoten der High-Spannung entsprechen. Da in

Re 4k

diesem Fall kein Strom in den Kollektor von 75 flieB3t, bilden R¢, R; und Rs einen Spannungsteiler.

Daraus folgt:

R+ Ry !
Ug=Up—2't2 L1y
QT P R+ R+ Ry

Ri+R, 1V

Re+ R+ Ry, 2V

1
R+ Ry = §(Rc+R1+R2)

Ry + Ry = Re =4k

Gleichzeitig muss der Spannungsteiler zwischen 12, und R, dafiir sorgen, dass der entge-
gengesetzte Transistor (in diesem Fall 77) leitet. Das Potential an seiner Basis soll dafiir 0,8 V

betragen:

Ry !

Upp=1V: ———— =
k2 Ry + Ry

0,8V

Ry =08V - (R, + Ry) = 3.2k



R, = 0,8k

¢) Die Schaltung ist nun so entworfen, dass immer einer der beiden Zweige sperrt und der

andere leitet. Die Verlustleistung des leitenden Zweigs ist gegeben durch:

U2
P = 5= = 1mW
leit Re m
Und die Leistung des sperrenden Zweigs ist gegeben durch:
Uy
Rc+ Ry + Ry

Die statische Verlustleistung betridgt insgesamt:

Pyperr = = 0,5mW

Pges = Pt + Psperr =15 mW

d) Die Wahrheitstabelle der Schaltung ist in Tab. 1 zu sehen. Offene Schalte werden als 0

bezeichnet und geschlossene Schalter als 1.

XYl @ Q@

0 0/Q. Q1

0 1 1 0

1 0] O 1

1 1 1 1 Verboten
Tabelle 1



Aufgabe 3 (cMos-Flip-Flop)

a)  Die Schaltung besteht aus zwei NAND-Gattern, die folgendermallen verschaltet sind:

X & Q
Y & Q
b)
X Y| Q Q
0 O 1 1 Verboten
0 1 1 0
1 0 0 1
1 1]Q4 Q4
Tabelle 2

Die Wahrheitstabelle zeigt, dass die Schaltung einem RS-Flip-Flop entspricht.

¢) Der Schaltung wurden zwei weitere NAND-Gatter hinzugefiigt:

Yo & pr——_

e

Qi




d)

XYl Q@ @Q

0 0|Q. @,

0 1 0 1

1 0/Q. Q4

1 1 1 0
Tabelle 3

Tab. 3 ist die Wahrheitstabelle der Schaltung in Abb. 5 des Ubungsblatts. Das Verhalten
entspricht einem D-Flip-Flop. Ublicherweise wird das Signal X als Data (D) bezeichnet und das
Signal Y als Clock (C).

e) Es gibt zwei wichtige Unterschiede zwischen den beiden Flipflops:

* Solange am Clock-Eingang (Y) ein Low-Signal anliegt, liefern die zwei Eingangsgatter
jeweils ein High-Signal. Der Zustand des Flip-Flops bleibt dann unverindert.

Wenn ein High-Signal am Clock-Eingang (Y) anliegt, wird das Data-Signal (X) an den
Ausgang Q iibertragen.

* Die zusitzlichen Gatter vermeiden den verbotenen Zustand. Bei keiner Kombination der
neuen Eingangssignalen wird das urspriingliche RS-Flip-Flop mit zwei Low-Signalen

eingespeist.
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