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Fiar meine Famalie.



Humans think they are smarter than dolphins because we build cars and
buildings and start wars etc...and all that dolphins do is swim in the water, eat
fish and play around. Dolphins believe that they are smarter for exactly the
same reasons. |3|
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Kurzzusammenfassung

Die vorliegende Arbeit beschreibt Methoden und Schaltungen zur Reduzierung
der Verlustleistung in integrierten CMOS-Schaltungen. Dabei werden die sta-
tische und dynamische Verlustleistung betrachtet. Zur Verminderung der stati-
schen Verlustleistung werden Konzepte und Schaltungen vorgestellt, die Einfluss
auf die Thresholdspannung einzelner Transistoren nehmen. Dadurch wird eine
Reduzierung des Leakagestromes, und damit der statischen Verlustleistung er-
zielt. Das vorgestellte Konzept hat keinen verschlechternden Einfluss auf die Ge-
schwindigkeit der Schaltung und kann u.a auch dazu beitragen, den Stand-By
Leistungsverbrauch drastisch zu vermindern. Vergleiche mit eingefiihrten Me-
thoden zur Reduzierung des StandBy-Leakage-Stromes werden angestellt.

Zur Reduzierung der dynamischen Verlustleistung wird als dominanter Faktor
die Versorgungsspannung verringert. Hierbei werden Faktoren wie Geschwin-
digkeitsanspruch an die Schaltung, Herstellungsvariationen der physikalischen
Parameter des Chips und Temperatur als Parameter fiir eine optimale Ver-
sorgungsspannung herangezogen. Das vorgestellte System arbeitet selbststandig
und kann als vorgefertigtes Makro, dhnlich den Zellen einer Standardzellenbi-
bliothek, dem Designer anhand gegeben werden. Als Sensorwert fiir das System
wird hierbei die Frequenz einer Ringinverterkette herangezogen. Das System be-
stimmt abhingig von den o.a. Faktoren eine neue Versorgungsspannung, die in
den allermeisten Fillen unterhalb der Standardversorgungsspannung liegt.

Als nicht zu beeinflussende Limitierung fiir die Genauigkeit des Systems wird
das geometrische Matching ausgemacht. Unter Beriicksichtigung dieses Faktors
konnen Einsparungen im Bereich von =~ 20% hinsichtlich des dynamischen Lei-
stungsverbrauchs iiber eine Chipmarge mit typischer Parameterspreizung er-
reicht werden.

Im Anschluss werden Schaltungen zur Wandlung der Versorgungsspannung be-
trachtet. Besonderes Augenmerk wird hierbei auf die Eignung in LowPower-
Umgebungen gelegt, weshalb der Eigenleistungsverbrauch der Wandlerschaltun-
gen in den Focus tritt. Konzepte mit geringer Komplexitit sind diesbeziiglich be-
sonders geeignet. Aufgrund des Einsatzes in LowPower-Applikationen mit mogli-
chem Batterie- oder Akkubetrieb erweist sich unter den betrachteten Low-Power
DC-DC-Konvertern der Boost-Konverter als vorteilhaft, da damit die Akkulei-
stung sehr effizient ausgenutzt werden kann.
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Abschliefend erfolgt eine Zusammenfassung der Ergebnisse und Uberlegungen,
welche Untersuchungen zukiinftig angestellt werden konnen, wie z.B. die Inter-
gation zusitzlicher Temperatursensoren zur Erh6hung der Genauigkeit, oder die
Untersuchung weiterer Prozesse zur Qualifizierung der vorgestellten Systeme zur
Verlustleistungsreduktion.



Abstract

This thesis describes methods and circuits for the reduction of the the energy
dissipation in integrated CMOS circuits. The static and dynamic energy dissipa-
tion are considered. Concepts and circuits, which influence the threshold-voltage
of transistors and lead to a reduction of the leakage-current are presented . The-
se result in a reduction of the static energy dissipation. The presented concept
does not impact the circuit-performance and can contribute to drastic decrease
in stand-by power consumption. Comparisons with state-of-the-art methods for
reducing the leakage-current are employed.

To reduce the dynamic energy dissipation, supply voltage, beeing the main fac-
tor, is reduced. Speed specification, manufacture variations of the physical para-
meters of the chip and the chip-temperature are the parameters, that determine
the optimal supply voltage. The presented system works independently and can
be implemented as a macrocell, similarly to the cells of a standard-library. The
frequency of a ring inverter chain is considered to be the set value for the system.
The system determines a new supply voltage, which is in most cases below the
standard supply voltage.

The geometrical mismatch of the integrated transistors limits the accuracy of
the system. With consideration of this factor power-savings within the range of
approximately 20% of the dynamic power consumption can be achieved, consi-
dering a chip margin with typical parameter spreading.

The next chapter deals with circuits for voltage-conversion. Special attention is
paid to the suitability in LowPower environments. Therefore the analyses fo-
cus in the consumption of the DC-DC converter circuits itself. Concepts with
low complexity are particularly suitable. For LowPower applications with (rech-
argeable) battery power supply the boost converter is particularly interesting,
because it can use more battery capacity than buck-converters. Finally a sum-
mary of the results is given as are considerations, of what kinds of investigations
could be employed in the future.



Einleitung und Motivation

Eine Betrachtung der Applikationen der Mikroelektronik zeigt unterschiedliche
Trends. Im Bereich der Prozessoren wird immer mehr Funktionalitéit bei immer
hoheren Taktraten umgesetzt, um hohe Rechengeschwindigkeiten zu erreichen.
Ein Intel-Pentium4-Prozessor besitzt folgende Kenndaten:

Kenndaten Intel Pentium4-CPU 6xx-Serie

V-Core 1.25—-14V
Kernel Prescott-2M
Technologie 90nm

Anzahl Transistoren 169 Millionen

Die-Size 135mm?

CPU-Clock < 3600M H =

Leistungsverbrauch 115W@3.6GH z

Tabelle 1: Pentium 4 Kenndaten

Die enorme Leistungsaufnahme moderner CPUs macht eine aufwéindige Kiih-
lung notwendig. Maknahmen zur Reduzierung des Leistungsverbrauchs werden
hierbei nicht im Interesse der Energieeinsparung getétigt, sondern erfolgen, um



Einleitung und Motivation 25

Abbildung 1: Die-Foto der Pentium4 CPU

eine physikalische Uberhitzung und, infolge dessen, einen Ausfall der CPU zu
verhindern. Auch wird eine Regelung des Leistungsverbrauchs vorgenommen,
um die Larmbeldstigung aufgrund des unvermeidlichen Kiihlerventilators zu re-
duzieren, bzw. diesen ganz durch passive Kiihlkérper zu ersetzen. Intel setzt
hierbei fiir seine verschiedenen Prozessorfamilien verschiedene Konzepte ein. Bei
dem o.a. Pentium4 Prozessor wird die Temperatur iiber eine mitintegrierte Di-
ode iiberwacht. Im Fall einer zu hohen Temperatur werden zunéchst Taktpausen
eingefiigt, um so die Anzahl der Ladungsbewegungen pro Zeiteinheit, und damit
einen Hauptgrund fiir Leistungsverbrauch zu reduzieren (sieche Abbildung 2).
Das Signal PROC — HOT wird bei hoher Die-Temperatur low. Der eigentliche
Coretakt wird dann durch die AN D-Verkniipfung der Signale internalclock und
internalclockcontrol gebildet. Es entstehen dadurch Taktliicken, der Prozessor
setzt weniger Leistung um und kann dadurch abkiihlen.

PROC_HOT

resultant

internal clock

internal clock
control

internal clock ﬂﬂmnmuﬂm”ﬂﬂﬂﬂ”ﬂﬂmﬂ”mﬂﬂmﬂ”mﬂm

Abbildung 2: Taktpausen bei hoher Temperatur beim Intel Pentium4
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Es werden zusétzlich Strategien angewandt, die Clock-Frequenz und die Ver-
sorgungsspannung in Phasen geringer Aktivitit zu reduzieren, um so die Lei-
stungsaufnahme drastisch zu reduzieren. AMD setzt bei seinen modernen Pro-
zessoren beispielsweise die cool’n’quite-Technologie ein, bei der sowohl Taktfre-
quenz, als auch die Betriebsspannung in Phasen niedriger Performance-Anspriiche
reduziert werden. Diese Technologie ist softwaregesteuert und reduziert den Lei-
stungsumsatz im Idle-Mode wesentlich (siehe Tabelle 2[45]). Die cool’n’quite-
Technologie von AMD wird dhnlich auch in mobilen Prozessoren umgesetzt, wo
es auf reduzierte Gesamtverlustleistung im Hinblick auf Warmeerzeugung und
Akku-Betriebsdauer besonders ankommt.

Prozessor Maximal Idle-Modus | Idle-Modus und
Cool 'n’ Quiet

AMD Athlon 64 3200+ 89 Watt 27 Watt 10 Watt
Intel Prescott-CPU iber 100 Watt 60 Watt nicht unterstiitzt

Tabelle 2: Leistungsaufnahme moderner Prozessoren

Die aus Tabelle 2 hervorgehende Leistungseinsparung von 50 Watt im Idle-
Mode einem Prozessor mit coll’n’quite-Technologie gegeniiber eines Prozessors
ohne dieses Feature bedeutet eine finanzielle Einsparung von ca. 35€/a bei
durchschnittlichem geschiftlichem PC-Gebrauch [45]. Bei Grofunternehmen mit
mehreren tausend PCs birgt die Reduzierung der Verlustleistung also auch si-
gnifikante finanzielle Vorteile.

Es ergeben sich bei High-Performance-Systemen also mehrere Griinde, den
Leistungsumsatz zu minimieren:

1. Minimierung der thermischen Belastung

2. Minimierung der akustischen Beladstigung

3. Erhchung der Betriebszeit bei batteriebetriebenen Systemen
4

. Minimierung von Betriebskosten

Grundsatzlich gelten diese Beweggriinde bei anderen Applikationen auch,
nur mit unterschiedlicher Gewichtung. ASICs im mobilen Einsatz, insbesondere
im Mobilfunkbereich (Handys) werden auf niedrigsten Leistungsumsatz hin de-
signed, denn lange Betriebszeiten sind hierbei ein klares Kaufargument.

Der Unterschied zu modernen CPUs ist hierbei der wesentlich geringere Lei-
stungsverbrauch, natiirlich hervorgerufen auch durch geringere Rechenleistung.
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Der Kunde legt bei dieser Applikation aber grofen Wert auf lange Betriebsdau-
er ohne Wiederaufladen der Akkumulatoren, weshalb hier Low-Power Fahigkeit
ein priméares Designziel ist. Unter anderem durch die Einfiihrung der UMTS-
Technologie mit ihren vielfiltigen Mo6glichkeiten wichst aber auch im Mobil-
funksektor die Rechenleistung der ASICs immer weiter. Dennoch eine lange un-
terbrechungsfreie Betriebszeit zu gewéhrleisten, ist eine grofe Herausforderung
fiir den Designer.

Andere Applikationen, wie zum Beispiel medizinische Implantate (Herzschritt-
macher, Sensoren) diirfen keinen hohen Leistungsumsatz haben, teils zur Vermei-
dung von Batteriewechseln, die Operationen notwendig machen (Herzschrittma-
cher), teilweise auch, um gesundheitsschédliche Erwirmung zu vermeiden (Sen-
soren im Blutkreislauf). Dariiber hinaus gibt es medizinische Applikationen, die
induktiv mit Energie durch die Haut versorgt werden (|8]). Durch die schwache
Energiekopplung hat hierbei ein niedriger Leistungsumsatz absolute Prioritét.
Ein positiver Nebeneffekt des Powermanagements ist die allgemeine Energieein-
sparung. Die enorme Anzahl verbauter Chips multipliziert individuelle Energie-
einsparung zu Okologisch relevanten Grofenordnungen, wenngleich dies oft kein
priméres Designziel ist. Andere klassische Applikationen mit erhéhter LowPower
Anforderung sind Satelliten und Raumsonden.

Es gibt also viele Beweggriinde, die Energieumsetzung innerhalb eines ASICs zu
reduzieren. Die vorliegende Dissertation zeigt dezidiert Methoden zur Verlustlei-
stungsreduktion in LowPower Schaltungen und untersucht die Anwendung von
Power-Management Konzepten in Applikationen, die durch ihre geringe Komple-
xitdt und Rechenleistung einen geringen Energieumsatz haben. Ziel ist es, auch
im kleinen Stil Energie einzusparen. Als Anwendungen kommen alle Applikatio-
nen mit schwieriger Energieversorgung in Frage, wie medizinische Implantate,
Sensorauswertungsschaltungen ohne feste Energieversorgung (z.B. Reifendruck-
sensoren), untergeordnete Systeme mit besonders niedrigem Energieverbrauch
(z.B. in der Satellitenelektronik oder in autarken Raumfahrzeugen). Hierbei be-
schriankt sich die vorliegende Arbeit auf die Energieversorgung digitaler Schal-
tungen. Analoge Schaltungen haben grundsétzlich erhohte Anforderungen an
die Qualitdt der Versorgungsspannung, weil oftmals die Qualitit der Signal-
verarbeitung von der Qualitit der Versorgungsspannung in mehr oder weniger
grofsem Mafe abhéngt. Die gezeigten Konzepte arbeiten teilweise mit DC-DC-
Konvertern, von denen alleine der Linearkonverter geeignet, ist, eine hochqualita-
tive (niedriger Ripple) Ausgangsspannung bereitzustellen. Der Linearkonverter
ist fiir LowPower-Applikationen wegen seines prinzipbedingten schlechten Wir-
kungsgrades aber schlecht geeignet. Die Ansétze fiir niedrigen Energieumsatz
in analogen Schaltungen sind reduzierte, aber konstante Versorgungsspannung
und optimiertes Design (Ruhestrome, Komplexitét des Systems, Schaltungstech-
nik). Dies wird in der vorliegenden Arbeit nicht betrachtet. Grundsétzlich sind
die vorgestellten Konzepte auch fiir analoge Schaltungen vorstellbar, zum einen,
wenn das Schaltungsdesign eine gute Unterdriickung von Versorgungsschwan-
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kungen bietet (PSSR), zum anderen, wenn statt der bevorzugten schaltenden
Regler Linearkonverter zum Einsatz kommen, oder der unvermeidliche Ripple
durch grofe Glattkapazititen auf nicht mehr storende Grofen reduziert werden
kann. Das bedeutet in den meisten Fillen aber, dass externe Kondensatoren
zum Einsatz kommen miissen, was in Anbetracht der Kosten fiir Beschaffung,
Montage und zusétzliche Pads i.d.R. vermieden werden soll. Die Motivation zum
Einsparen von Energie sind vielfiltig; die in der vorliegenden Arbeit dargeleg-
ten Methoden hierzu sind von der jeweiligen Technologie prinzipiell unabhangig.
Um jedoch konkrete Aussagen iiber die Qualitdt der Methode treffen zu konnen,
werden diese anhand einer State-of-the-Art Technologie qualifiziert.



Technologie

Die Simulationen und Messungen in der vorliegenden Dissertation beziehen sich
fast ausschlieflich auf die 0.18um Multi-Threshold Technologie von ST Micro-
electronics. Die Verwendung dieser Technologie hat mehrere Beweggriinde. Zum
Zeitpunkt der Erstellung der wesentlichen Teile der Arbeit war diese Technologie
state of the art. Im Rahmen zweier BMBF Projekte (MEDEA und MENVOS
[29] [7]) wurde mit den damaligen Projektpartnern diese Technologie gewihlt,
somit standen auch die Designkits fiir die Cadence Simulations- und Entwurfs-
Umgebung zur Verfiigung. Die minimale Kanalldnge von 0.18um in Verbindung
mit der Auswahlmoglichkeit zweier Threshold-Spannungen fiir NMOS ud PMOS
Transistoren macht diese Technologie fiir alle LowPower Applikationen interes-
sant. Trotz der Beschrinkung auf die spezielle Technologie sind die Ergebnisse
dieser Dissertation nicht nur fiir diese Technologie giiltig, sondern sie lassen sich
qualitativ auf andere Technologien iibertragen. Die 0.18um Technologie steht
mittlerweile fiir eine State-of-the-Art Technologie, die gleichermafen fiir multi
purpose digitale und analoge Anwendungen geeignet ist. Tabelle 3 zeigt einen
kleinen Technologievergleich mit aktuellen Technologien von ST Mircoelectro-
nics.

Technology node 0.18um HCMOSS8 | 0.13um HCMOS9 | 90nm CMOS090
Core Voltage 1.8V 1.2V 1.0V/1.2V
Gate Oxide (Core) 3.2nm 1.7nm/2.0nm 1.6nm/2.2nm
Gate Oxide 6.5nm 5.0nm/6.5nm 5.0nm/6.5nm
(I/O, analog)
Physical Gate 0.17um 0.11pm 65nm
Interconnect Al Cu Cu
ILD k=3.5 k=3.5 k=3
Number of Metal layers 6 6 to 8 6 to 9
Metal pitch 0.64 0.41 0.28
Gate density (k/mm) 85 100 (shrink) 200 430 (hi density)
350 (hi speed)

Tabelle 3: Technologievergleich ST Microelectronics



Kapitel 1

Ursachen des Leistungsverbrauchs
bei digitalen CMOS-Schaltungen

Die Verlustleistung bei digitalen CMOS-Schaltungen teilt sich hauptséchlich in
drei Faktoren auf:

e Kurzschlussverlustleistung P,
e statische Verlustleistung Py,

e dynamische Verlustleistung Py,

Die Gesamtverlustleistung setzt sich aus der Addition der o.a. Verlustleistun-

gen zusammen:
Ploss — Psc + Pstat + dem (11)

Anzumerken ist hierbei, dass die Kurzschlussverlustleistung P;. von ihrem
Charakter her auch eine dynamische Verlustleistung darstellt. Mit dynamischer
Verlustleistung ist hier die Umladeleistung interner Kapazitidten gemeint.

1.1 Die Kurzschlussverlustleistung

Die Kurzschlussverlustleistung kommt durch die leitende Verbindung zwischen
Vpp und Vsg zustande, die bei CMOS-Schaltungstechnik kurzzeitig entsteht,
wenn ein Eingangssignal eines Gatters einen Wechsel des Ausgangsknotens ver-
ursacht. Die dadurch umgesetzte Leistung P;. geht als Verlust in die Leistungs-
bilanz ein. Exemplarisch fiir ein digitales Gatter gilt fiir Ps. eines Inverters [9]:

I} g T
Psc = 75" -2 :
D (Vbp Vi) Tor

(1.2)
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Abbildung 1.1: Kurzschlussstrom eines CMOS-Inverters ohne Lastkapazitit

Die Versorgungsspannung geht hierbei mit der dritten Potenz ein, wobei
sich eine Erhohung der Thresholdspannung durch den Faktor 2 in Gleichung
1.2 verhdltnisméafig positiv bemerkbar macht. Der Kurzschlussstrom wird dem-
nach durch eine Verringerung der Versorgungsspannung und/oder Erhdhung der
Thresholdspannung stark dezimiert.
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Bei dem héufig in der Realitit anzutreffenden Verhéltnis

‘4f =0.2 "Gj[) (1.3)
wird aus Gleichung 1.2:
15 3 T
P,. = —-0.216 - (V, . 1.4
12 Voo)™- 7 (1.4)

Der Kurzschlussstrom wird dann kritisch, wenn die rise/fall Zeit des Ein-
gangsknotens grofs gegeniiber der rise/fall Zeit des Ausgangsknotens wird. Dies
fiihrt im Umkehrschluss zu der Uberlegung, grofe Lastkapazititen zu integrie-
ren, um den Kurzschlussstrom zu minimieren. Unter der Annahme einer grofen
Lastkapazitdt und einer kurzen rise/fall Zeit am Eingang &ndert sich der Aus-
gangsknoten beim Wechsel des Logikwertes am Eingang zunéchst fast nicht.
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Abbildung 1.2: Kurzschlussstrom eines CMOS-Inverters mit Lastkapazitit

Erst nachdem der Wechsel am Eingang vollstindig beendet ist, dndert sich
die Spannung signifikant am Ausgangsknoten. Bezugnehmend auf Abbildung 1.1
bedeutet ein Laden des Eingangs ein, durch die grosse Lastkapazitit C'; verzo-
gertes, Entladen des Ausgangs. Durch die spannungserhaltende Wirkung einer
grofsen Lastkapazitit ist der Wechsel des Eingangs vollstindig beendet, wihrend
der Ausgang fast noch die volle Spannung héilt. Die Drain-Source Spannung des
PMOS-Transistors ist also zum Zeitpunkt ¢; (sieche Abbildung 1.1) sehr klein,
weswegen hier nur ein kleiner Strom fliefen kann.
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Der Kurzschlussstrom wird minimiert. Das geht jedoch mit einer unakzepta-
blen Erhohung der Laufzeit, des Platzbedarfs und der dynamischen Verlustlei-
stung einher. Abbildung 1.2 zeigt die Wirkung grofer Lastkapazitidten auf den
Kurzschlussstrom. Die negative Stromrichtung in Abbildung 1.2 ist eine Fol-
ge der Zahlrichtung der Simulation und korrespondiert mit Abbildung 1.1. Eine
lange Laufzeit durch den Inverter minimiert zwar den Kurzschlussstrom, ist aber
unter dem Aspekt, schnelle Schaltungen zu entwerfen, nicht wiinschenswert. Aus-
serdem ist der Ausgang eines Gatters meistens vielfach auch der Eingang eines
oder mehrerer anderer Gatter, so dass die Verzogerungszeiten durch einen Pfad
in dieser Weise immer ldnger wiirden. Ein anzustrebender Kompromiss wire es,
die Gatter mit der Zielsetzung symmetrischer Verzogerungszeiten zu dimensio-
nieren. D.h.: die Ausgangsverzogerung entspricht der Eingangsverzogerung. In
diesem Fall ist der typische Anteil der Kurzschlussstromverlustleistung an der
Gesamtverlustleistung kleiner als 10% [9]. Wird die Versorgungsspannung Vpp
unter die Summe der Betrége der Thresholdspannungen der NMOS- und PMOS-
Transistoren gesenkt (Vpp < Vi+ Vi), wird der Kurzschlussstrom vollsténdig
eliminiert, da niemals beide Transistoren gleichzeitig leiten konnen. Bei dem
iiblichen Verhiltnis von Thresholdspannung zur technologiecharakteristischen
Versorgungsspannung (| Vg, |~ 0.2 - Vpp) wiirde das ein Absenken von Vpp
um ca. 60% bedeuten, was die Verzogerungszeiten fiir die meisten Anwendungen
i.d.R. unzulissig erhoht [9].
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1.2 Die statische Verlustleistung

1.2.1 Der Leakage Strom

Ursache statischer Verlustleistung ist der ungewollte Stromfluss durch eigentlich
gesperrte Bauelemente. In der CMOS-Technologie gibt es drei Anteile, die die
statische Verlustleistung bestimmen:

e Der Dioden-Leakage Strom

e Der Sub-Threshold Leakage Strom

e Der Gate-Leakage Strom

Die Abbildungen 1.3 und 1.4 verdeutlichen diese Anteile.

Gnd —_— VDD
()

p-Substrat= Bulk p+

Abbildung 1.3: Leakagestrome eines gesperrten NMOS-Transistors

1.2.2 Der Dioden-Leakage Strom

In der Standard-CMOS-Technologie entstehen bei der Integration von MOS-
Transistoren parasitire Dioden.

Wie bei jeder Diode kommt es auch bei den parasitdren Substrat- und Bulk-
dioden zu einem Stromfluss in Sperrrichtung. Der Dioden-Leakage Strom be-
rechnet sich wie folgt [9]:

145)
IDL = IS . (evtherm - ].) (15)

I ist der Riickwirtsséattigungsstrom, Viperm = % die thermische Spannung
(Viherm = 25mV bei T = 300k). Der Dioden-Leakage Strom ist relativ unab-
hidngig von der Spannung Vp, die iiber der Diode abfillt und ist etwa gleich
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Abbildung 1.4: Querschnitt durch einen CMOS-Inverter mit parasitiaren Di-
oden

dem Riickwirtssattigungsstrom Ig. Der Dioden-Leakage Strom ist bei Standard
CMOS-Technologien nicht vermeidbar. Eine Md6glichkeit, diese Verlustquelle zu
minimieren, ist die Verwendung einer sogenannten Silicon-On-Insulator Tech-
nologie (SOI). Bei dieser Technologie ist jeder Transistor von einer isolierenden
Siliziumoxidschicht umgeben, die einen Stromfluss in Substrat oder Wanne ver-
hindert. Diese Technologie ist durch den erhéhten Herstellungsaufwand jedoch
wesentlich teurer als gingige Standard-CMOS-Technologie (P-Well,N-Well oder
fortschrittliche Tripple-Well-Technologien).

Gate Gate
Poly-Si Poly-Si
Source Drain Source Drain
Gate-Oxid Gate-Oxid
n+ n+
f n+ n+
Bulk Oxid Burried Oxide (Si02)
p-Substrat p+ p-Substrat Bulk p+

Abbildung 1.5: Querschnitt von NMOS-Transistoren in Standard-CMOS- und
SOI-Technologie

Die Abbildungen 1.5 und 1.6 zeigen die isolierende Oxidschicht, die einen
Stromfluss nur von Drain oder Source ermdglicht.
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Burried Oxide (SiO2)

Abbildung 1.6: Zwei parallele NMOS-Transistoren in SOI-Technologie [IBM]

Durch diese Oxidschicht kommt es bei der SOI-Technologie prinzipbedingt
nicht zu LatchUp-Effekten durch parasitiare Thyristoren, welche bei Standard-
CMOS-Technologien auftreten konnen. Ebenfalls reduziert sind die Drain- und
Source-Junction Kapazitiaten, da die Oxidschicht den Abstand zwischen Drain
bzw. Source und dem Substrat erhéht. Dies macht die SOI-Technologie beson-
ders fiir leakagearme HF-Schaltungen interessant. Das Bulk des NMOS-Transis-
tors aus Abbildung 1.6 ist jetzt nicht mehr das Substrat, sondern ein Silizium-
Film zwischen Drain und Source unterhalb des Gateoxids. Dieses neue Bulk kann
nicht kontaktiert werden und floatet somit. Die Drain-Bulk bzw. Source-Bulk
Spannung héngt also von der Historie der Schaltzustinde ab, in Folge dessen
varieren auch die Transistoreigenschaften (V7). Abbildung 1.7 zeigt einen Tech-
nologievergleich zwischen Standard-CMOS-Technologie (Bulk CMOS) und SOI-
Technologie hinsichtlich der relativen Schnelligkeit iiber die Zeit prognostiziert
bezogen auf die Performance von state-of-the-art Standard-CMOS Technologien
(double-well) aus dem Jahr 1995. Normiert wurde hierbei auf den Quotienten
Geschwindigkeit /Leistungsumsatz.

In Abbildung 1.8 ist der Vorteil der SOI-Technologie im Leistungsverbrauch
um den Faktor zwei bis drei bei gleicher Performance gegeniiber der Standard-
CMOS-Technologie (in Abb. 1.7 und 1.8 mit Bulk gekennzeichnet) zu erkennen.
Diese Eigenschaften lassen die SOI-Technologie geeignet fiir Low-Power-High-
Performance Schaltungen erscheinen. Vergleiche zwischen Standard Bulk-CMOS
Technologie und SOI-Technolgie finden sich u.A. in [31] [2]. Ein Nachteil ist der
erhohte Herstellungsaufwand und die damit verbundenen hoheren Kosten. Auch
gibt es schaltungstechnische Schwierigkeiten durch parasitire Bipolartransisto-
ren, auf die an dieser Stelle nur hingewiesen sei. In der vorliegenden Arbeit
werden nur schaltungstechnische Methoden vorgestellt, die Verlustleistung in
den verbreiteten Standard-CMOS-Technologien (Bulk-CMOS: P-Well, double
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Vr, in der konkret vorliegenden Technologie auch Tripple-Well) zu reduzieren.
Der Bulkdiodensperrstrom ist als solches eine Technologie-inharente Grofe, die
schaltungstechnisch nicht zu reduzieren ist. Einen positiven Einfluss hat nach
Gleichung 1.5 nur eine Verringerung von Vp und damit verbunden von Vpp, der
Versorgungsspannung.
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Abbildung 1.7: Qualitativer Performance Vergleich SOI vs. Bulk-CMOS [23]
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Abbildung 1.8: Leistungsverbrauch bei identischer Performance [23]
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1.2.3 Der Sub-Threshold Leakage Strom

Bei immer kleiner werdenden Strukturgrofen wird der Sub-Threshold Strom
immer bedeutender. Der Sub-Threshold Strom ist der Strom, der iiber die Drain-
Source-Strecke eines MOS-Transistors fliesst, wenn der Betrag der Gate-Source
Spannung kleiner als der Betrag der Thresholdspannung ist (| Ugs |<| VTn,p |).
Dies ist bei digitalen CMOS-Schaltungen in dem PMOS- oder dem NMOS-Zweig
eines CMOS Gatters fast immer der Fall.

Es fliesst ein Verluststrom von Vpp iiber einen gesperrten Transistor nach GN D
und erzeugt somit eine statische Verlustleistung. Fiir den Subthreshold Leakage
Strom gilt [20]:

st W Jas— V" —
]DSL — /’606_ . Vvtherm . 618 [ en'vtherrz: . (1 — evtheDrm) (16)
Tow L
.
=14+0Q.2= 1.7
n + D ( )
6‘ .
O =% 1.8
= (1.8)
mit:
Esi
Gy =3 (1.9)
und:
601’
C, = - (1.10)
gilt fiir:
Cy
=14+ = 1.11
n + C'g ( )

D ist die Breite der Verarmungszone unter dem Kanal (depletion chanel

width). Fir Vps > Viperm gilt nach Gleichung 1.6: (1 — eﬁ) ~ 1. Dies gilt
fiir einen grofen Arbeitsbereich, weswegen nédherungsweise der Sub-Threshold
Leakage Strom von Ugg, der Thresholdspannung V-, der Oxiddicke 7,, und dem
Technologiefaktor n abhingt. Fiir den Schaltungsentwickler sind nur die Gréfsen
Vop, Ugs und Vp beeinflussbar. Mit jeder Verkleinerung der Strukturgrofsen,
speziell bei deep-submicron-Technologien, gilt: Vi |, t,. | , Ugs |, wihrend
Eows Esiy M0y Viherm und % ungefihr konstant bleiben. Uber alle Variablen be-
trachtet vergréfert sich die Sub-Threshold-Leakageleistung von einer zur néchst
kleineren (neueren) Technologie niherungsweise um den Faktor 5 [5]. In An-
betracht der durch die kleineren Strukturen stetig verringerten dynamischen
Verlustleistung kommt der statischen Verlustleistung eine hohe Bedeutung zu.
Verstérkt wird diese Bedeutung noch durch die Forderung nach immer grofier

werdender Stand-By-Zeit bei mobilen Gerdten, wie Mobiltelefonen oder mobilen
PCs.
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Bei diesen Applikationen sind lange inaktive Zeitrdume die Regel, wihrend
deren eine integrierte Schaltung durch die Leakage-Verlustleistung die Benut-
zungsdauer reduziert. Soft- oder hardwaregesteuerte PowermanagementKonzepte
sind fiir solche Applikationen ein Weg, die Stand-By-Zeit zu erhéhen. Abbildung
1.9 zeigt zur Veranschaulichung den Leistungsumsatz zweier Ketten aus fiinf
NOR2-Gattern, einmal mit Transistoren hoher Thresholdspannung (LL) und
zum Vergleich mit Transistoren niedriger Thresholdspannung (H.S). Die Versor-
gungsspannung der HS-Kette wurde hierbei so reduziert, dass sich das gleiche
Delay ergibt wie bei der LL-Kette (Vpp_ps = 1.45V Vpp_ps = 1.8V). Die
Thresholdspannungen sind ca. Vy_pgs = 0.3V und Vp_pr, = 0.5V.
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Abbildung 1.9: Leistungsverbrauch bei identischer Performance zweier Gat-
terketten unterschiedlicher Thresholdspannung [46]

Bei kleinen Schaltfrequenzen <10kHz ergibt sich hier ein Vorteil hinsichtlich
des Gesamt-Leistungsverbrauchs bei der Verwendung von Transistoren hoher
Thresholdspannung (LL), obwohl die Betriebsspannung hier um =~ 25% erhoht
ist. Die Leakageverlustleistung dominiert hier den Gesamtleistungsverbrauch.
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1.2.4 Der Gate-Leakage Strom

In modernen sub-micron-CMOS-Technologien sinkt mit der Transistorgrofse auch
die Gate-Oxid Dicke immer weiter. In der betrachteten Technologie (0.18m ST
Tripple-Well-CMOS) betrigt die Gate-Oxid Dicke 7 = 4.5nm. Die Gate-Oxid
Dicke zukiinftiger Technologien wird weiter sinken.

Bei solch kleinen Abstéinden werden Tunnelereignisse von Ladungstrigern immer
wahrscheinlicher. Elektronen tunneln hierbei durch das Gate-Oxid, was zu einem
statischen Gate-Strom und damit auch zu einer statischen Gate-Verlustleistung
fiihrt. Die Tunnelereignisse finden in den Uberlappungszonen zwischen Drain-
bzw Source-Gebiet und Gatefliche statt (vergl. Abb. 1.3). Dariiber hinaus fin-
det Tunnelleakage zwischen Gate und einem ausgebildeten leitendem Kanal und
zwischen Gate und dem Well (Substrat oder n-Wanne in p-Well Technologien)
statt. Fiir die Wahrscheinlichkeit tunnelnder Elektronen durch das Gateoxid gibt
das MOS Model Level 1011 [36] folgende Gleichung an:

2
Vox | _3.Vox
B {(XB) s +3]

exp | =, 3 Vor < XB
Ptun{v;n;XBaB} = 1+(17XL§) (112)

esp(zE) Viw > X

Die Tunnelwahrscheinlichkeit ist eine Funktion der Oxidspannung V,, [V],
der Hohe der Tunnelbarriere xp [V]| und einer technologie-inharenten Grofe B
[V]. Der Gesamt-Gate-Leakage-Strom wéchst exponentiell mit dem Kehrwert
der Gateoxiddicke 7,, und linear mit der Héhe des elektrischen Feldes zwischen
Gate und dem Tunnelziel, also mit der entsprechenden Spannung V,, —V,. Wah-
rend bei jedem Technologieschritt der Sub-Threshold Leakage Strom ca. um den
Faktor 5 steigt, vergrofert sich deshalb der Gate-Leakage Strom um den Faktor
500 [5]. Dieses exponentielle Wachstum fiihrt zu einer stetig steigenden Bedeu-
tung der Verlustleistung durch Gate-Leakage mit jedem Technologiesprung.
Bei den in dieser Dissertation betrachteten Technologien (L,;, > 0, 18 um) kann
die Gate-Leakage-Verlustleistung nicht simuliert werden, da die Simulationsmo-
delle diese Moglichkeit nicht bieten. Es kann jedoch davon ausgegangen werden,
dass Gate-Leakage hier noch keine besondere Relevanz hat, weswegen hier auch
nur der Vollstindigkeit halber darauf eingegangen wird.

Die Berechnung des Gate-Leakage Stroms wird im MOS Model Level 903 [35]
nicht unterstiitzt. Erst im MOS Model Level 1010 bzw. 1011 [36] wird das Tun-
nelverhalten moduliert. Das Designkit der betrachteten 0.18um Technologie ar-
beitet jedoch mit dem MOS Model Level 903, so dass Gate-Leakage Strome
bei der Simulation nicht auftreten und immer zu (0 ausgegeben werden. Die
Erweiterungen im MOS Model Level 1011 setzen neue Modellkonstanten vor-
aus, die in den gegebenen Modellen der ST-Technologie nicht vorhanden sind.
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Es werden die Konstanten yp, bzw. xp, eingefiihrt (tunnelling barrier height
for electrons or holes for Si/SiOy-structure ,xpy = 3.1V, xpp = 4.5V), mit de-
nen die Wahrscheinlichkeit durch das Gateoxid tunnelnder Elektronen berechnet
wird und daraus abgeleitet der konkrete Gate-Leakagestrom (fiir Gate-Source-
bzw. Gate-Drain- und Gate-Kanal-Leakage). Das Philips MOS-Transistor Mo-
dell wird vom Spectre Simulator verwendet und wird von ST-Microelectronics
zum Design-Kit fiir die verwendete Technologie mitgeliefert. Das Philips MOS-
Modell steht in Konkurrenz zu den bekannten BSIM-Modellen der Universitét
Berkeley ([35],[36],[27]). Gate-Leakage wird ab den BSIM4-Modellen beriicksich-
tigt. Als Besonderheit gilt fiir den Gate-Leakage Strom, dass er fast tempera-
turunabhéngig ist, da die Tunnelwahrscheinlichkeit einerseits und die elektri-
sche Feldstérke iiber dem Feldoxid andererseits wenig temperaturabhingig sind.
Abbildung 1.10 [44] zeigt eine Abschétzung der Temperaturabhingigkeiten fiir
einen 50nm langen NMOS-Transistor eines experimentellen Deep-Sub-Micron
Prozesses.
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Abbildung 1.10: Temperaturverhalten der Leakage-Strome

Abbildung 1.11 zeigt zum Vergleich die simulierten Leakagestrome eines mi-
nimal dimensionierten, gesperrten NMOS-HS Transistors in 0.18 um-Technologie.
Der Gate-Leakageanteil ist nicht mit angegeben. Im Vergleich zu Abbildung
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1.10 ist das Verhiltnis von Subthreshold- zu Bulkleakage auffallend, welches
zeigt, dass der Bulkleakagestrom in der betrachteten 0.18um Technologie eine
untergeordnete Rolle spielt. Ein direkter Vergleich zwischen Abbildung 1.10 und
Abbildung 1.11 ist aufgrund differierender Simulationsmodelle kritisch. Qualita-
tiv lasst sich jedoch eine Zunahme des Gateleakagestroms bei deep-sub-micron
Technologien mit exponentiellem Charakter konstatieren. [12]| liefert fiir einen
100nm Prozess fiir den Gate-Source- und Gate-Drain-Leakagestrom Angaben,
[14] erstellt fiir die Gate-Leakage-Stromdichte folgende Abhéngigkeit:

L (Tomf>”t°x Vo Vaus |~ Ba—1Voe ) (141Vor )tos (1.13)
! tor

wobei V. eine zusitzliche Funktion ist, die je nach Betriebszustand des
Transistors und Gateleakagerichtung (Gate-Source, Gate-Drain, Gate-Bulk) va-
riiert. Entscheidend ist der Einfluss von t,,, der sowohl linear, quadratisch als
auch exponentiell eingeht.
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Abbildung 1.11: Temperaturverhalten der Leakage-Stréme in ST-0.18 pm-
Technologie
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Der Einfluss des Gateleakage bei der betrachteten 0.18m Technologie 1asst
sich nur abschétzen. Eine Abschétzhilfe liefern [21] und [22], wo fiir Technologien
mit vergleichbarer Gate-Oxid-Dicke (7,, ~ 4nm) fiir die Gatefeldspannung von
1.8V ein Gateleakagestrom von Ig_jeqr =~ 10*507%2 angegeben wird. Umgerechnet
auf die minimale Kanallinge von L,,;,, = 0.18um ergibt sich J; =~ 10*8{%.
Dieser Wert ist um Grofenordnungen kleiner als die {ibrigen Leakagestrome
(vergl. Abbildung 1.11).
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1.3 Die dynamische Verlustleistung

Fiir die dynamische Verlustleistung gilt:

Py ~ - f-Cp-Vp, (1.14)

In Gleichung 1.14 ist f der Systemtakt und C}, die gesamte Lastkapazitit.
Der Aktivitdts-Faktor a;, der zwischen Null und Eins variieren kann, stellt den
durchschnittlichen Anteil der an Umladevorgingen beteiligten Knoten dar. Er
belegt die Gesamtlastkapazitit mit einem statistischen Faktor. Von einem ein-
zelnen schaltenden Gatter ausgehend (also unter Vernachlissigung des Aktivi-
tatsfaktors «) gilt ndherungsweise fiir die Umlade-Verlustleistung:

1
Py = 3 f-Cr-Vip (1.15)

Wie schon aus Gleichung 1.14 ersichtlich, kommt der Versorgungsspannung

Vpp wegen des quadratischen Anteils eine dominante Rolle zu. Als Lastkapazi-
tiat kommt die Summe aller wirksamen Kapazitdten in Frage. Die Summe aller
Eingangskapazititen,Cgg_ ges, ist diesbeziiglich ein grofer Faktor. Dariiber hin-
aus haben die Leitungskapazitidten vor allem komplexer Digitalschaltungen mit
ihren langen internen Verbindungen (Signalbus) einen grofsen Anteil an der wirk-
samen Lastkapazitit. Zusitzlich verzogern diese Leitungskapazititen die Verar-
beitungsgeschwindigkeit, weswegen durch optimiertes Platzieren der Schaltungs-
elemente beim Layout und durch spezielle Routing-Strategien versucht wird,
diese Verbindungen so kurz wie mdoglich zu halten.
Die spezifischen, temperaturabhingigen Widerstédnde aller an Umladevorgingen
beteiligten Strompfade limitieren die Geschwindigkeit der Auf- und Entladevor-
ginge (es gilt: 4,0, = Vpp/Rs, mit Ry = effektiver serieller Widerstand). Hier-
bei sind besonders die Ubergangswiderstinde bei Kontaktierungen verschiedener
Materialien (vergl. Kap. 1.4) kritisch . Die Gesamtverlustleistung ist unabhéngig
von den zu den Knotenkapazitéiten seriellen Widerstédnden, da der Energiegehalt
(1/2CU?) nur von der Kapazitit abhéngt. Die Lade- bzw. Entladezeit vergrofert
sich allerdings mit hoheren Widerstédnden, so dass die Performance der Schal-
tung beeinflusst wird. Aus diesem Grund erscheint der ohmsche Widerstand
auch nicht in Formel 1.15.
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1.4 Weitere Verlustquellen in integrierten Schalt-
kreisen

Verluste an parasitiren Elementen gehoren zu den weniger betrachteten, den-
noch vorhandenen Verlustquellen. Hierzu zdhlen:

e Verluste durch parasitére Induktivititen (Leitungs- und Bondingindukti-
vitét)

e Verluste durch parasitare Kapazitiaten

— Intersignal-Kapazitéiten bei Signalleitungen (Busse)

— Kapazititen zwischen Signalleitungen und Substrat

Die o.a. Verluste sind nicht Thema der hier beschriebenen Methoden zur
Reduzierung der Verlustleistung. Sie sind Gegenstand umfangreicher Untersu-
chungen in der Literatur und werden durch technologische Mafnahmen, sowie
durch schaltungstechnische Maknahmen (z.B. Reduzierung des Signalswings bei
langen Signalleitungen) zu reduzieren versucht. Insbesondere bei grofken Digi-
talschaltungen mit hohen Taktraten (moderne Mikroprozessoren) kommt es zu
Schwierigkeiten bei der Versorgungsspannungskonstanz. An den parasitiren In-
duktivitdten treten durch sprunghaften Strombedarf, hervorgerufen durch die
massive Parallelverarbeitung von Information, Spannungseinbriiche auf, die oh-
ne den Einsatz zusétzlicher Stiitzkapazititen zu Fehlfunktionen fiihren wiirden.
Durch den immensen Strombedarf solcher Schaltungen haben diese Kapazité-
ten nicht mehr sinnvoll integrierbare Grofsenordnungen und miissen in Form
externer Kondensatoren appliziert werden, die durch spezielle Montageverfah-
ren (z.B.Flip-Mounting) rdumlich nahe zum Verbraucher platziert und elektrisch
mit diesem verbunden werden.
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1.5 Qualitativer Vergleich der Verlustleistungen

Ein Vergleich der vorgestellten Verlustleistungen erweist sich ohne konkrete Bei-
spielapplikation als schwierig. Aufgrund der umfangreichen Abhéngigkeiten der
einzelnen Verlustquellen von vielen verschiedenen Parametern soll hier nur ein
Uberblick mit Beispielen aus der Literatur gegeben werden. Genaue Untersu-
chungen in der Zieltechnologie werden in den entsprechenden folgenden Kapiteln
angestellt.

Werden die Gleichungen 1.2 und 1.15 zueinander in Bezug gesetzt, gilt fiir das
Verhéltnis von Kurzschlussleistung zu dynamischer (Umlade-) Leistung:

Py, B (VDD - 2VT)3 ’ ﬁ

== . 1.16
Piym 12 :-Cp-VEp (1.16)
Mit
D101
= . 1.1
ST (1.17)
und
1
Tclk:? (1.18)
folgt:
P, Vpp — 2Vp)3
B (Vpp —2Vr)® (1.19)

Pym 120 f-Cp-VE,

Gleichung 1.17 legt die rise- bzw. die fall-time eines Gatters auf 1/20 der
Periodendauer des Systemtakts fest. Diese Annahme ist willkiirlich. Als harte
Grenze fiir 7 muss 7 < % gelten. Mit 1.17 folgt fiir 1.16: Abbildung 1.12 zeigt
die grafische Darstellung von 1.19 mit fiir die Zieltechnologie typischen Werten
(Vpp = 18V, 8 = 250“‘/—3, Vr = 0.36V). Die Graphen fiir zwei verschiedene
Frequenzen f (Abbildung 1.12 unten) verdeutlichen die dominierende Bedeutung
der Kurzschlussleistung fiir niedrige Frequenzen und kleine Lastkapazititen.



1.5 Qualitativer Vergleich der Verlustleistungen 47

Psc/dem 20

18]
16
141
12

10

f=100 MHz f=10 MHz

0 2e-14 4e-14 6e-14 8e-14 1e-13
C,

Abbildung 1.12: Verhéltnis Kurzschlussleistung zu dynamischer Leistungsauf-
nahme
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In der Praxis sind jedoch nicht alle Verhéltnisse von C, und f erreichbar, da
sie sich gegenseitig bedingen. Mit schnellerer rise- bzw. fall-time wird das Ver-
héaltnis von Kurzschlussleistung zu dynamischer Leistungsaufnahme kleiner. Im
Hinblick auf die Gesamtleistung eines Gatters interessant erscheint die Addition
der Kurzschluss- und der dynamischen Leistung (Abb. 1.13):

Psc+ dem [W]

3e-05 7
2.5e-05 -
2e—-05
1.5e-05
1e-05
5e—-06

f[Hz] 6e+07 Te-13
8e+07

Abbildung 1.13: Gesamtleistung nach Gleichung 1.2 und 1.15
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Wihrend die Kurzschlussleistung nach Gleichung 1.2 fiir ein bestimmtes Ver-
héltnis von 7,y zu T einen konstanten Wert annimmt, skaliert die dynamische
Leistung sowohl mit der Lastkapazitit Cp, als auch mit der Frequenz f. Dies
fiihrt bei der Gesamtleistungsberechnung unter Vernachlissigung der Leakage-
leistung zu einem in Abbildung 1.13 zu beobachtbaren Maximum bei grofen
Lastkapazitdten und hohen Taktfrequenzen. Anzustreben ist also bei gegebenem
Takt, die Lastkapazitit so gering wie moglich zu halten bzw. die Taktfrequenz
nicht hoher als notwendig zu gestalten. Abbildung 1.12 zeigt den dominieren-
den Einfluss der dynamischen Leistung bei der Gesamtleistungsaufnahme. Wird
diese Aussage mit Gleichung 1.15 in Verbindung gebracht, unterstreicht dies die
Bemiihungen, die Versorgungsspannung so niedrig wie moglich zu halten.

Der Einfluss der statischen Leistungsaufnahme ist komplexer. Kapitel 1.2 un-
terstreicht die zunehmende Bedeutung der statischen Leistungsaufnahme mit je-
dem Technologiesprung. Eine Abschétzung des Anteils der statischen Leistungs-
aufnahme fiir verschiedene Technologien liefert [24] (Abbildung 1.14):

1,000
B Off-State Leakage

B Active Power
2V 1.7V 1.5V 1.2V 1V 0.9V «— VDD

T 1171111

1
]

Pe.[W]1 100

10 ' ' ' ' '
0.25u 0.18u 0.13u 90nm 65nm 45nm

L

min

Abbildung 1.14: Anteil der statischen Leistung an der Gesamtleistung fiir un-
terschiedliche Technologien [24]
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Das Schaubild nach Abbildung 1.14 bezieht sich auf eine grofe Digitalschal-
tung mit einer normierten Gesamttransistorweite (bei minimaler Linge) von
> W; = 30m (ca. 100 Millionen Transistoren in 0.18 pum Technologie). Deutlich
ist hier der immer dominierender werdende Anteil der statischen Verlustleistung
fiir jede Verkleinerung der minimalen Transistorlinge zu erkennen. Abbildung
1.15 zeigt das Verhéltnis von statischer Verlustleistung (P,fr) zu dynamischer
Verlustleistung ( Pyetive) abgeleitet aus Abbildung 1.14 in Abhéngigkeit der Tech-
nologiegrofe L,,;,. Die den Daten aus Abbildung 1.14 angeglichene Funktion

PP"% ergibt sich zu:
P, 11.6 2.1075
P, tive 0.87- L

min

wobei L, in um angegeben ist.

P /P

active

07002 004 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18

L it

Abbildung 1.15: Verhiltnis der statischen zur dynamischen Verlustleistung in
Abhéngigkeit der minimalen Transistorldnge



1.5 Qualitativer Vergleich der Verlustleistungen 51

Einen noch besseren Eindruck liefert Abbildung 1.16 [33]. Durch Untersu-
chungen an vorhandenen Prozessen und Extrapolation findet sich eine Grenze
von Ly, = 20nm, fiir welche der Gleichstand der aktiven Leistung mit der Lea-
kageleistung prognostiziert wird (Tjynction = 20°C). Zieht man in Abbildung 1.16
die Chiperwirmung auch in Betracht, erhoht sich die Leakage-Leistung, vor al-
lem die Subthreshold-Leistung (vergl. Abbildung 1.10), so dass der Schnittpunkt
der beiden Leistungsgeraden in Richtung grofserer Kanalldnge verschoben und
mit L,,;, = 50nm prognostioziert wird [33], was durch die Abbildung 1.15 be-
statigt wird.
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Abbildung 1.16: Leistungsdichte der statischen und aktiven Leistung in Ab-
hingigkeit der minimalen Gatelénge



Kapitel 2

Reduzierung der statischen
Leistungsaufnahme

2.1 Multi-Threshold und Dynamic-Threshold
CMOS-Technologien

In diesem Kapitel sollen Schaltungstechniken untersucht werden, die die Thres-
holdspannung der Transistoren gezielt beeinflussen. Hierzu zéhlen:

e Verwendung von HighSpeed HS bzw. LowLeakage LL Gattern (s. Kap.
2.2)

e Designen von Gattern mit Transistoren unterschiedlicher Thresholdspan-
nung

e Dynamische Beeinflussung der Thresholdspannung durch Bulkpotential-
steuerung (s. Kap. 2.6 und 2.2)

Das Ausstatten einzelner Gatter mit Transistoren unterschiedlicher Thres-
holdspannung basiert auf der Untersuchung der statistischen Schaltungshiufig-
keit. Bei einem NAND?2 Gatter z.B. gibt es doppelt so viele Pfade vom Ausgangs-
knoten nach VDD als nach GND. Unter der Annahme statistisch gleich wahr-
scheinlicher Eingangssignalkombinationen ist es demzufolge doppelt so wahr-
scheinlich, dass auf eine berechnete 1 am Ausgang erneut eine 1 erzeugt wird (bei
Gattern mit mehr Eingéingen, wie NAND3, NORS3 etc., erhéhen sich die Wahr-
scheinlichkeiten entsprechend). Also erscheint es sinnvoll, die P-MOS Zweige des
NAND Gatters mit Transistoren niedriger Thresholdspannung (sog. HighSpeed-
bzw. HS-Typen) auszustatten (entsprechend die NMOS Zweige bei NOR-Gattern).
Die sperrenden NMOS-Transistoren werden entsprechend mit hoher Threshold-
spannung (sog. LowLeakage- bzw LL-Typen) ausgestattet. Diese tragen zu ei-
nem entsprechend kleinen Leakagestrom in drei von vier Féllen bei. Nachtei-
lig erweist sich hierbei die lingere Berechnungsdauer fiir eine 0 am Ausgang



2.1 Multi-Threshold und Dynamic-Threshold
CMOS-Technologien 53

und den in diesem Fall nicht reduzierten statischen Strom. Abbildung 2.1 ver-
deutlicht das Schaltfille fiir ein Schaltermodell eines NAND2-Gatters. In drei
von vier Fillen (Abbildung 2.1 links) profitieren sowohl Schaltgeschwindigkeit,
als auch Subthreshold-Leakage-Strom. Das komplexe Schaltverhalten (Timing)
muss beim Design beriicksichtigt, und durch Simulation die Einhaltung der Per-
formance gesichert werden.

VDD VDD VDD VDD

1 1

GND GND GND GND

A=0 B=0 A=0 B=1 A=1 B=0 A=1 B=1

Abbildung 2.1: Schaltermodell NAND2-Gatter

Die Anwendung dieses Konzepts erweist sich als schwierig aufgrund der von
den Eingangskombinationen abhéngigen Laufzeiten. Es muss eine volle statisti-
sche Analyse der Schalthdufigkeiten vorgenommen werden. Der kritische Pfad
als Designindiz fiir die Performance einer Schaltung kann durch die abhédngigen
Laufzeiten im Betrieb variieren. Soll eine automatische Synthetisierung eines
VHDL-Codes erfolgen, miissen alle Gatter in vier verschiedenen Versionen vor-
liegen (pro Zweig HS oder LL, bzw voll-HS oder voll-LL). Wegen des hohen
Aufwands und des zu erwartenden kleinen Gewinns wird dieses Konzept nicht
weiter verfolgt.

Eine andere Vorgehensweise ist der gemischte Einsatz von Gattern, die kom-
plett mit LL-Transistoren aufgebaut sind mit Gattern, die vollstindige mit HS-
Transistoren aufgebaut sind. Bei der Synthese eines HDL Codes werden alle
Standardzellen in der Ausfithrung LI gewihlt. Anschlieffend wird der kritische
Pfad durch Simulation evaluiert. Ergibt die Simulation der aus dem Layout
extrahierten Schaltung, dass die Spezifikationen hinsichtlich der Verzégerungs-
zeiten nicht erfiillt werden, werden die Gatter im kritischen Pfad sukzessive
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durch HS-Typen ersetzt. Danach wird erneut extrahiert und die Spezifikationen
iiberpriift. Eventuell ergeben sich durch die Ersetzung einzelner Gatter ande-
re kritische Pfade, was bei der Resynthese beriicksichtigt werden muss. Dieses
Verfahren wird solange angewandt, bis die Spezifikation erfiillt ist. Hierbei ist
darauf zu achten, dass das Ersetzen einzelner Gatter nicht zu Timing-Problemen,
wie Races, fiihrt. Dieses Vorgehen passt die Performance der Schaltung an die
Spezifikation an.
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2.2 Versorgungsspannungsreduzierung bei
aquivalenter Performance

Das Verwenden von zwei unterschiedlichen N- und PMOS-Transistortypen stellt
einen nicht unerheblichen technologischen Mehraufwand dar. Interessant ist der
Ansatz, nur N- und PMOS-Transistoren einer Schwellenspannung zu verwenden.
Da die Performance einer Schaltung nicht nur durch die Schwellenspannung be-
stimmt wird, sondern in starkem Mafe auch von der Versorgungsspannung, wird
untersucht, ob die HS-Technologie mit reduzierter Versorgungsspannung ahn-
liches Einsparungspotential hinsichtlich statischer und dynamischer Verlustlei-
stung bietet. Betrachtet werden Standard-CMOS Schaltungen jeweils in LL- und
HS-Technologie. Die Gatter werden im Hinblick auf symmetrisches Umschalt-
verhalten dimensioniert. Die absolute Grofe der Transistoren ist bei LL-Gattern
und HS-Gattern jeweils identisch, um aussagefihige Vergleiche durchfiihren zu
konnen. Die Umschaltgeschwindigkeit der Gatter wird nun durch Absenken von
Vpp der HS-Gatter an die der LL-Gatter angeglichen. Bei der betrachteten Tech-
nologie stellt sich eine Performancedquivalenz der HS-Gatter bei einer Betriebs-
spannung von 1.45V" ein. Theoretisch ldsst sich diese Spannung aus Gleichung
2.3 fiir die Verzogerungszeit eines Inverters herleiten.

trg. |

1 11 12 13 1.4 15 16 17 18

Voo [V]

Abbildung 2.2: Rise-Time eines CMOS-Inverters nach Gleichung 2.3

Abbildung 2.2 zeigt die normierte Verzogerungszeit eines Inverters nach Glei-
chung 2.3 (hier ¢4, tyis. analog) fiir die Thresholdspannungen Vy., = 0.5V
(griin) und Vppgs = 0.3V (orange). Diese Thresholdspannungen spiegeln in
etwa die Verhiltnisse der Zieltechnologie wieder. Markiert ist die Spannung
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Vbpys = 1.54V, bei der die Verzogerungszeit des HS-Inverters die gleiche ist,
wie die des LL-Inverters bei Vpp,, = 1.8V, was in Anbetracht der einfachen
Modellierung eine gute Ubereinstimmung mit dem simulierten Wert darstellt.
Diese Verringerung der Versorgungsspannung geht in alle Verlustleistungen ver-
bessernd ein. Dennoch werden mit LL-Gattern geringere Leakage Verlustleistun-
gen erzielt. Die Gesamtverlustleistung ist jedoch stark frequenzabhingig, da die
dynamische Verlustleistung frequenzabhéngig ist (vergl.: Gleichung 1.14).

2.3 Vergleich von Gattern in LowLeakage- und
HighSpeed-Technologie

MOS-Transistoren in LowLeakage(LL)-Technologie besitzen eine hohere Thres-
hold - Spannung Uy als HighSpeed-Typen.

Deshalb tritt bei ihnen ein geringerer Leakage-Strom im Sperrbereich auf ( ver-
gleiche Gleichung 1.6); die Verzogerungszeit steigt aber durch ein geringeres
Ugs,;y = Ugs — Vi, was durch die Herleitung der Gleichung fiir die Verzoge-
rungszeit eines CMOS-Inverters als Referenz fiir jedes beliebige CMOS-Gatter
verdeutlicht werden kann. Das Entladen einer Lastkapazitit C';, von 0.9Vpp bis
Vbp — Vr wird hierbei als falltime t; bezeichnet und berechnet sich wie folgt:

Fiir den Inverter gilt: —?—L - dUyy = dt
D

mit:
Qe = Crlow
= %Qc = Ip= CL%Uout
= é—i = %Uout (2.1)

lasst sich ¢y dann folgendermafen bestimmen:

0.9Vop 20, dU,, Voo-Ur 20 U,
t; = / - t /0 t (2.2)

Vpop—-Ur Bn UC%‘SSH -1-Vpbp ﬁn (2UGSeff - Uout)Uout
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Nach der Integration ergibt sich fiir die falltime (risetime analog) eines
Inverters [52]:

Lo 20 [UT—O.IVDD+ 1
¢ B (Ugs.;;)? 2Ucs,;,

In ( Vop —Ur  2Ugs,;; — O-IVDD>]

2.3

eff eff

Diese Gleichung ist in Abb. 2.3 grafisch dargestellt. Dabei liegt Vg bei realen
Transistoren etwa zwischen 0.2 und 0.5-Vpp ( ST. 0.18um, Vpp=1.8 V, Vi ca.
500 mV (LL)). Die zur grafischen Darstellung in Gleichung 2.3 eingesetzten
Werte ((6,=264 "‘,—‘3) sind dem MOS-Modell Level 903 entnommen. Zusétzlich
wird C7, zu 1pF und W/L zu % = %, also dem in dieser Technologie kleinst
moglichen Wert, angenommen.
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Abbildung 2.3: falltime eines Inverters abhidngig von Vi

Ein Vergleich der theoretischen zu den in einer Simulation ermittelten Wer-
ten zeigt deutliche Abweichungen im Kurvenverlauf, welche in der genaueren
Modellierung bei der Simulation begriindet liegt.
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HighSpeed(HS)-Transistoren besitzen eine kleinere Threshold - Spannung.
Die HS-Technologie bietet dadurch, bei identischer Dimensionierung, zwar kiirze-
re Schaltzeiten als die LL-Technologie, durch den héheren Leakage-Strom steigt
aber auch die statische Verlustleistung, sowie durch die hoheren Ladestréme
auch die dynamische Verlustleistung. Durch Absenkung der Versorgungsspan-
nung von 1.8V auf 1.45V bei der HS-Technologie werden die gleichen Umschalt-
zeiten erreicht wie bei der Verwendung von LowLeakage-Technologie mit einer
Versorgungsspannung von Vpp = 1.8 V. Dies zeigen folgende Simulationsergeb-
nisse.

2.4 Simulationsergebnisse

Um die beiden Technologien hinsichtlich Tauglichkeit in LowPower - Anwendun-
gen vergleichen zu konnen, wird die Performance beider Schaltungstechnologien
angeglichen, indem die Versorgungsspannung bei den HS-Gattern solange ab-
gesenkt wird, bis diese die gleiche Verzogerungszeit wie die LL-Gatter bei der
Standardversorgungsspannung Vpp = 1.8V aufweisen. Es stellt sich somit fiir
die HS-Gatter ein Vpp von 1.45 V ein. Die Verzogerungszeit betragt dann jeweils
11.32ns. Ohne diese Angleichung betrigt sie bei den HS-Gattern nur ca. 9.6ns.
Die genannten Werte gelten ndherungsweise fiir alle betrachteten digitalen Gat-
ter (NAND, NOR, Inverter, XOR), weil die Transistoren der Gatter jeweils so
dimensioniert werden, dass sie die gleiche Performance besitzen wie der Inverter.
Als Eingangssignale dienen Rechtecksignale der angegebenen Frequenz; der Aus-
gang wird mit einer Kapazitit von 1pF belastet. Fiir nachfolgende Simulationen
gllt VDDHS = 1.45 V, VDDLL = 18V.

2.4.1 Vergleich anhand einfacher Gatter

Der Vergleich der beiden Technologien wird anhand von einfachen digitalen Gat-
tern wie einem Inverter, einem NAND2- und einem NOR2-Gatter durchgefiihrt.
Die Ergebnisse einer Simulation mit Ausgangslast C,— 1pF und einer Simula-
tionsfrequenz von 1 MHz sind in Tabelle 2.1 zusammengestellt.

Tjeqrin A Pyar in W Pyes in W ~ Py

HS LL HS LL HS LL

@145V | @18V | @145V | @18V | @1.45V | @1.8V
Tnverter | 9.45e-10 | 1.52e-11 | 1.37¢-9 | 2.73e-11 || 1.05e-6 | 1.62¢-6
NAND | 6.19¢-10 | 3.05¢-12 || 8.98¢-10 | 5.49e-12 | 5.26e-7 | 8.13e-7
NOR | 1.89e-9 | 3.64e-11 || 2.74e-9 | 6.54e-11 | 1.05e-6 | 1.63¢-6

Tabelle 2.1: Leakage-Strom und Verlustleistung einfacher Gatter
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Der Leakage-Strom und damit auch die statische Verlustleistung ist, wie
zu erwarten, bei der LL-Technologie bei jedem Gatter am geringsten. Bei Be-
trachtung der gesamten Leistung dominiert der dynamische Anteil an der Ver-
lustleistung. Durch die Reduzierung der Versorgungsspannung erreicht hier die
HighSpeed-Technologie kleinere Verlustleistungen. Obige Tabelle zeigt die ge-
ringe Bedeutung des statischen Leistungsanteils schon bei Frequenzen, die weit
unterhalb iiblicher Werte liegen: weniger als 0.1 Promille.

2.4.2 Frequenzbetrachtung

Interessant ist die Frage, ab welcher Schaltfrequenz (am Gattereingang) die HS-
Technologie mit reduzierter Versorgungsspannung geringere Gesamtleistungsver-
luste produziert als die LL-Technologie mit identischer Schaltgeschwindigkeit.
Hierzu wurde eine Kette aus 5 hintereinander geschalteten Standard-Gattern
jeweils in HS- und LL-Technologie aufgebaut und die Gesamtleistung bei unter-
schiedlichen Eingangssignalfrequenzen ermittelt. Die Simulationsergebnisse sind
in Tabelle 2.2 zusammengestellt und in der Abbildung 2.4 grafisch dargestellt.
Dabei ist VDDHS = 1.45V und VDDLL =1.8V.

Frequenz in Hz || Verlustleistung Py in W
LL HS
Q@1.8V @145V

1 1.88e-10 7.55e-9
10 2.18e-10 7.57e-9
100 5.23e-10 7.77e-9
1K 3.57e-9 9.57e-9
10K 3.40e-8 2.95e-8
100K 3.34e-7 2.27e-7
1M 3.38e-6 2.2e-6
10M 3.38e-5 2.20e-5
100M 1.623e-4 1.21e-4

Tabelle 2.2: Verlustleistung in Abhéngigkeit der Frequenz

Abbildungen 2.4 zeigt, dass bei Frequenzen unterhalb von ca. 10 kHz die
LowLeakage-Technologie weniger Gesamtverlustleistung umsetzt als die High-
Speed-Technologie. Bei Frequenzen ab ca. 10kHz ist die HighSpeed-Technologie
im Vorteil. Schaltfrequenzen von wenigen Kilohertz kommen in modernen di-
gitalen Systemen nicht vor, weswegen fiir die Verwendung der LowLeakage-
Technologie bei oberflachlicher Betrachtungsweise wenig spricht.
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Abbildung 2.4: Vergleich: HS und LL NOR
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2.4.3 Vergleich bei Addiererschaltungen

Als Beispiel fiir eine komplexere Schaltung wird nun eine Addiererschaltung be-
trachtet. Als Addiererstruktur wird bei den Simulationen der 8bit Ripple-Carry-
Addierer gewéhlt. Ein Vergleich der Addierer fiir den Fall konstanter Eingénge
(alle Eingéinge liegen auf Massepotential) zeigt die verhédltnisméfige kleine sta-
tische Verlustleistung der LowLeakage Technologie.

Wiederum findet der Vergleich bei angenéherten Verzogerungszeiten statt
(VDD—LL = 1.8V und VDD—HS == 145V, T = 119ns)

LL HS
@18V | @145V
Lo, in A || 1.113e-9 | 63.57e-9
Py in W 2.0e-9 92.2e-9

Tabelle 2.3: 8-bit Addierer statischer Fall

Um die Simulationszeit zu reduzieren, wird bei den néchsten Vergleichen ein
4bit-Addierer betrachtet, dessen Eingénge sich in der Art periodisch &ndern, dass
eine maximale Schaltaktivitéit erreicht wird. In Tabelle 2.4 ist die Verlustleistung
in Abhéngigkeit von der Eingangssignalfrequenz angegeben, weil diese allein
auch aussagekriftig ist.

LL HS
@18V | @145V
Py in W bei 20kHz || 8.94e-8 | 1.0237e-7
Py in W bei 1IMHz || 4.41e-6 | 2.922e-6
Py in W bei 2MHZ || 8.824e-6 | 5.80e-6

Tabelle 2.4: 4-bit Addierer bei unterschiedlichen Signalfrequenzen

Analog zum Ergebnis der Einzelgatterbetrachtung zeigt sich das Einspar-
potential hinsichtlich der Gesamtverlustleistung der HighSpeed-Technologie mit
reduzierter Versorgungsspannung. Die LowLeakage-Technologie mit identischen
Schaltzeiten besitzt diesbeziiglich nur bei irrelevant kleinen Signalfrequenzen
einen Vorteil. Ein Hinweis auf die dominante dynamische Verlustleistung bei
hoheren Schaltfrequenzen ist die anndhernde Verdopplung der Gesamtverlust-
leistung bei 2-facher Schaltfrequenz.
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Wird die Gesamtverlustleistung bei 1M H z als Referenz benutzt und auf eine
Schaltfrequenz von 20k H z skaliert (Py -0.02), wird der Anteil nicht dynamischer
Leistung ersichtlich (LL: 82nW zu 89.4nW; HS: 58.44nW zu 102.37TnW vergl.
Tabelle 2.4). Somit liegt der Anteil statischer Verlustleistung bei 20kHz fiir die
LowLeakage Schaltung nur bei 8.2%, bei der HighSpeed Schaltung dagegen bei
42.9%.
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2.5 Bewertung der LowLeakage bzw. HighSpeed-
Technologie

Durch Reduktion der Versorgungsspannung und Verwendung von Transistoren
ausschlieflich niedriger Thresholdspannung (HS-Technologie) wird eine signifi-
kante Verringerung des Gesamtleistungsverbrauchs erreicht, bei ansonsten glei-
chen Schaltzeiten wie bei der Verwendung von LowLeakage Gattern mit Stan-
dardversorgungsspannung. Der damit einhergehende niedrigere Signalrauschab-
stand ist fiir digitale Anwendungen unerheblich. Bei reduzierten Anforderun-
gen an die Schaltfrequenz kann die Versorgungsspannung sowohl bei Verwen-
dung von HighSpeed- als auch von LowLeakage-Technologie weiter verringert
werden (vergl. Kap 3.2), so dass bei iiblichen Signalfrequenzen (>100kHz) die
HighSpeed-Technologie immer zu bevorzugen ist. Nur bei sehr kleinen Signalfre-
quenzen bzw. im StandBy Betrieb erzielt die LowLeakage Technologie geringere
Gesamtverlustleistungen. Es muss also eine Abwigung zwischen zu erwartender
StandBy Zeit und Normalbetrieb vorgenommen werden.

Bei Prioritét kleiner Leakage-Verlustleistungen ist die LowLeakage-Technologie
immer vorzuziehen. Fiir kiinftige Technologien wird die Leakageleistung jedoch
exponentiell ansteigen, so dass fiir diese die Einsatzfrequenz, unter welcher ein
Einsatz von Transistoren héherer Thresholdspannung lohnend ist, steigen wird.
Die Verwendung von LowLeakage Transistoren ist dann angebracht, wenn mi-
nimaler Leistungsverbrauch Prioritit iiber die Schaltfrequenz hat, oder, bei ge-
mischtem Einsatz von LowLeakage und HighSpeed-Transistoren, um die Perfor-
mance sukzessive an die Spezifikation anzupassen (vergl Kapitel 2.2). Bei gleicher
Versorgungsspannung erreicht die LowLeakage-Technologie ndmlich kleinere Ge-
samtleistungsverluste als die HighSpeed-Technologie bei Inkaufnahme einer re-
duzierten Taktfrequenz und somit einer kleineren Rechenleistung. Somit kommt
die Anwendung der LowLeakage-Technologie immer dann in Frage, wenn die
Taktanforderung so gering ist, dass die dazu erforderliche Versorgungsspannung
bei Verwendung der HighSpeed-Technologie unrealistisch klein wére, was einen
stark reduzierten Storabstand zur Folge hétte. Dariiber hinaus bestiinde die
Gefahr, dass die Levelshifter aufserhalb ihrer Spezifikation arbeiten, wenn die
Signalhiibe sehr klein werden. Die Kombination von geringem Leakagestrom im
StandBy Betrieb und hoher Signalverarbeitungsgeschwindigkeit wird im Folgen-
den untersucht.
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2.6 Body-Biasing und
Dynamic Threshold CMOS-Technologie

Unter dem Begriff (Active)-Body-Biasing bzw. Dynamic- Threshold-CMOS (DT-
CMOS) versteht man eine CMOS-Schaltungstechnik, bei der abhingig vom
Eingangs- und Ausgangspotential eines Gatters das Bulkpotential beschaltet
wird. Bei vielen Standard-CMOS Technologien, insbesondere bei Technologien,
die bevorzugt fiir Digitalschaltungen verwendet werden, sind die NMOS Tran-
sistoren nicht vom Substrat isoliert, so dass deren Bulkpotential nur global ver-
anderlich ist. Die in der Literatur besprochenen Konzepte zum Thema Active
Body-Bias (z.B. [34]) beziehen sich aus diesem Grunde vorwiegend auf SOI-
Technologien. Bei der in der vorliegenden Dissertation verwendeten Technologie
(0.18um tripple well) sind isolierte Wannen fiir NMOS-Transistoren moglich,
weswegen die Konzepte zum Active-Body-Biasing auf diese in Grenzen iiber-
tragbar sind. Abbildung 2.5 zeigt exemplarisch in der Literatur vorgeschlagene
Inverterschaltungen mit Active-Body-Biasing.

A A A

Abbildung 2.5: Inverterschaltungen mit Active-Body-Biasing

Ein kurzer Uberblick iiber weitere Body-Biasing-Konzepte findet sich unter
anderem in [34]. Allen Konzepten, die aktiv Einfluss auf die Thresholdspan-
nung nehmen, indem sie das Bulk des Transistors ansteuern, ist gemeinsam,
dass sie einen stark erhohten Flichenbedarf besitzen, wenn sie in Standard-
CMOS-Prozessen realisiert werden sollen. Bei diesen ist das Bulk der NMOS-
Transistoren normalerweise identisch mit dem Substrat. Soll nun aktiv auf das
individuelle Bulkpotential jedes Transistors Einfluss genommen werden, miissen
die NMOS-Transistoren einzeln vom Substrat isoliert werden, was prinzipiell
durch Isolationsschichten und tripple-well Technologie moglich ist. Der Platz-
bedarf durch die Isolationsschicht steigt aber im Vergleich zur Standardlésung
drastisch.
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Gleiches gilt fiir die PMOS-Transistoren. Soll auf das Bulk eines einzelnen Tran-
sistors individuell zugegriffen werden, muss jeder PMOS-Transistor eine eigene
N-Wanne erhalten, mit dem sich durch die Design-Rules ergebenen Flichenzu-
wachs durch Abstands- und Kontaktregeln. Die Abbildungen 2.6, 2.7 und 2.8
sind zur besseren Vergleichbarkeit im gleichen Mafstab dargestellt und verdeut-
lichen diesen Umstand anhand eines minimalen CMOS-Inverters. Der Platzbe-
darf steigt, ausgehend vom Standardlayout, um 80% (Abbildung 2.7) bzw. um
1500% (Abbildung 2.8).

NSRRI AN ACHESRENTIENN < KRN JERON RS
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Abbildung 2.8: Treiberlayout in CMOS-Technologie mit isolierten N-Wannen
und isolierten P-Bulks
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Diese Verhiltnisse verschlechtern sich noch weiter, wenn Schaltlogik zur An-
steuerung der Bulks mitintegriert werden muss, was in den o.a. Beispiellay-
outs noch nicht der Fall ist. Ausgehend von hoch integrierten digitalen Schal-
tungen sind diese Flachenzuwéchse nicht akzeptabel. Ursache fiir den enormen
Platzbedarf der Schaltung nach Abbildung 2.8 sind die Design-Regeln, die bei
der Implementierung einer isolierenden Schicht im P-Substrat Anwendung fin-
den. Anders als bei der SOI-Technologie stellen vom Substrat isolierte Bulks
in CMOS-Technologie eine grofke Kapazitit gegeniiber dem Substrat dar. Eine
aktive Umladung des Bulk im Takt der Gate-Signale zieht damit eine wesentlich
erhohte dynamische Verlustleistung nach sich. Dies macht die aktive Ansteue-
rung der Bulks in der Zieltechnologie unrentabel.
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2.7 Sleep Transistor - Power-Gating

2.7.1 Vorstellung des Konzepts

Ein heute schon in der Praxis eingesetztes Konzept zur Reduzierung der Verlust-
leistung ist die Einfiihrung eines sogenannten Sleep-Transistors. Bei diesem han-
delt es sich um einen zwischen Spannungsversorgung und eigentlichem Logikteil
eingebauten LowLeakage PMOS-Transistor, der die Schaltung im passiven Fall
von der Versorgungsspannung abtrennt und im aktiven Fall nach Moglichkeit
keinen weiteren Einfluss auf die Funktion hat. Ein prinzipieller Aufbau solcher
Schaltungen ist in Abbildung 2.9 dargestellt.

VDD
Takt —-—o{
W/L groR
VDDI
CMOS-Logik
- GND

Abbildung 2.9: CMOS-Schaltung mit Sleep-Transistor

Die Verwendung eines NMOS-Transistors in LowLeakage Technologie, der
den Logikteil von der Groundrail abtrennt, ist prinzipiell auch moglich. Bei
Standard-Digital-Schaltungen werden aber aus Platzgriinden meist NMOS- Tran-
sistoren verwendet, deren Bulk mit dem Substrat identisch ist. Durch den un-
vermeidlichen Spannungsabfall iiber dem Sleeptransistor kommt es somit auch
zu einer Erhohung der Thresholdspannung. Aus diesem Grund werden hier nur
Konzepte mit PMOS-Sleep-Transistor betrachtet.



2.7 Sleep Transistor - Power-Gating 68

2.7.2 Dimensionierung des Sleeptransistors

Damit der Sleep-Transistor keinen weiteren Einfluss auf die Performance des
Logikteils hat, muss sein W/L-Verhéltnis sehr grofs gewdhlt werden. Dann ist
die Spannung Upg iiber dem Sleep-Transistor klein und der Strom durch die
CMOS-Logik im aktivem Betrieb wird nur unwesentlich begrenzt. Betrachtet
wird eine Schaltung aus 12 seriellen Standardgattern. Ohne Sleeptransistor hat
diese Schaltung ein delay von 7, = 520ps. Durch Einfiihren eines Sleeptransistors
vergrofert sich das Delay, da, egal wie weit der Sleeptransistor dimensioniert
ist, immer ein (wenn auch geringes) Upg an ihm abféllt. Abbildung 2.10 zeigt
das Delay der o.a. Schaltung mit Sleeptransistor abhéngig von der Weite des
Sleeptransistors bei minimaler Linge ohne zusétzliche Lastkapazitét (links) und
mit einer zusitzlichen Lastkapazitit von Cp, = 1pF (rechts).

900p 27.0n _
delay[s] C=0 delay[s] C=1pF
~, 80°C
2600~ _ 60°C
800p |
L 40°C
25.0n |
20°C
700p
24.9n |
0°C
5000 | 80°C
6000 23.0n L
40°C
20°C -20°C
0°C
0% g 29~20°C  220n 20

Abbildung 2.10: Delay einer Gatterkette mit Sleeptransistor in Abhingigkeit
der Temperatur

Anhand von Abbildung 2.10 ist ersichtlich, dass die Dimensionierung des
Sleeptransistor sowohl von Temperatur, als auch von der Last abhéngig ist. Da
der Spannungsabfall Upg_geep iiber dem Sleeptransistor lastabhéngig ist, gelten
fiir andere Laststrome auch andere Dimensionierungen. Das erklirt den Unter-
schied in der optimalen Dimensionierung des Sleeptransistors in Abbildung 2.10.
Der Einfluss der Temperatur entspricht der Abhéngigkeit des ON-Widerstands
des Sleeptransitors. Je hoher die Transistortemperatur ist, umso grofer wird der
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ON-Widerstand. Dies gilt aber fiir alle Transistoren, so dass sich die Dimensio-
nierungsempfehlung fiir den Sleeptransistors nicht mit der Temperatur dndert,
da sich die Schaltstrome im Logikteil entsprechend mit dndern. Die Gesamtver-
zogerung skaliert absolut, die qualitative Verdnderung durch den Sleeptransistor
bleibt in etwa gleich.



2.7 Sleep Transistor - Power-Gating 70

2.7.3 Reduzierung des statischen Leakagestroms
durch Power-Gating

Soll der Sleeptransistor im Betriebsmodus moglichst keinen Einfluss auf die
Schaltung haben, so soll er im Stand-By Modus den Leakage Strom von Vpp
nach GND reduzieren. Dies wird zum einen durch die Verwendung eines Sleep-
transistors in Low-Leakage-Technologie (hohe Thresholdspannung) erreicht, zum
andern durch den Stack-Effekt bei der Serienschaltung von Transistoren [19].
Die Abbildungen 2.11 und 2.12 verdeutlichen den Zusammenhang zwischen Di-
mensionierung des Sleeptransistors, Einfluss auf das Delay der Schaltung und
Reduzierung des Leakagestroms.
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Abbildung 2.11: Delay und Leakagestrom einer Gatterkette mit Sleeptransi-
stor

Die Reduzierung des Leakagestroms ist umgekehrt proportional zur Weite
des Sleeptransistors. Da die Weite des Sleeptransistors auch umgekehrt propor-
tional zur Erhohung des Delays des Logikteils ist, entsteht hier ein trade-off, der
dariiberhinaus auch noch vom Laststrom abhéngig ist. Die Dimensionierung des
Sleeptransistors ist somit keine triviale Aufgabe; das sogenannte optimum sizing
des Sleep-Transistors ist Thema vieler Veroffentlichungen [25].



2.7 Sleep Transistor - Power-Gating 71

9.0n

8.0n

7.@0n

6.0n

5.0n

50n

40n

30n

20n

19n

IIeak [A]

_delay [s]

. e
W*0.18um []

Abbildung 2.12: Delay und Leakagestrom einer Gatterkette mit Sleeptransi-

stor C', = 1pF
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2.8 Reduzierung des Leakagestroms durch Bulk-
potentialerh6hung

Eine weitere Methode, den Drain-Source-Leakage Strom zu reduzieren ist die
dynamische Erhohung der Thresholdspannung der Transistoren wéihrend des
StandBy Betriebes. Da die Thresholdspannung von der Source-Bulk-Spannung
abhéngt (vergl. Gleichung 2.4), wird durch eine Erhohung des Bulkpotentials
auch eine Erhohung der Thresholdspannung bewirkt. Nach Gleichung 1.6 sinkt
somit auch der Subtreshold-Leakage Strom. Fiir die Thresholdspannung eines
MOS-Transistors in Abhéngigkeit seiner Source-Bulk-Spannung gilt ndherungs-
weise:

VT:VTO‘i"Y'\/USB+2'UD—\/Udiff (2.4)

v ist hierbei der technologieinherente Substratfaktor [1/v/V] und Ugjsp =
% . ln% die Diffusionsspannung.

Abbildung 2.13 zeigt den Zusammenhang zwischen Bulkpotential und Thres-
holdspannung fiir minimal dimensionierte NMOS und PMOS-Transistoren der
Zieltechnologie bei einer Versorgungsspannung von Vpp = 1.8V.
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Abbildung 2.13: Thresholdspannung in Abhéngigkeit vom Bulkpotential

Erneut wird aufgrund der einfacheren Kontaktierbarkeit der N-Wannen von
PMOS-Transistoren nur der Einfluss des Bulkpotentials der PMOS-Transistoren
auf den Leakagestrom untersucht. Zur Verifizierung des Einsparpotentials wird
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die Schaltung aus 2.7.2 erneut untersucht, nun aber mit erh6htem Bulkpoten-
tial fiir die PMOS-Transistoren. Abbildung 2.14 verdeutlicht den Einfluss des
Bulkpotentials auf den Leakagestrom.

14n ~ Ileak[A]

9n

1 1 1 1 1 )
1.8 1.9 2.0 21 22 23 24

VBqu-PMOS[V]

Abbildung 2.14: Leakagestrom einer Gatterkette in Abhéngigkeit vom
N-Wannenpotential

Das kleinere Einsparpotential gegeniiber der Sleep-Transistor-Losung ist zu
bemerken (vergl. Abbildung 2.10 bzw. 2.11). Durch die Beschaltung der N-
Wannen der Gatterkette sind im stationidren Zustand ungefihr die Hélfte aller
PMOS-Transistoren im leitenden Zustand. Auf sie hat die Bulkpotentialanhe-
bung keinen relevanten Leakage-reduzierenden Einfluss. Hinzu kommt der Stack-
effekt bei der Sleep-Transistor-Losung, der den Leakagestrom weiter verkleinert.
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Wird das Bulkpotential der NMOS-Transistoren in einem zweiten Schritt im
SleepMode unter das GND-Potential abgesenkt (Abb. 2.15), dann ergeben sich
fiir die Leakagereduzierung bessere Werte. Technisch ist diese Vorgehensweise
aber problematisch, da die Bulks der NMOS-Transistoren mit dem Substrat
ibereinstimmen, welches normalerweise auf GND-Potential liegt. Das GND-
Potential wird in der Regel aber iiber Platinen hinweg verteilt, so dass eine
Auftrennung des Substrats hier schwierig zu realisieren ist. Isolierte NMOS-
Transistoren kénnen in Tripple-Well-Prozessen realisiert werden. Wenn, wie in
diesem Fall, eine Vielzahl von Transistoren auf demselben Bulkpotential liegen,
ist der Flachenzuwachs, anders als in Abbildung 2.7, nicht besonders hoch.

14n — Ileak[A]

VBqu-PMOS[V]
VBu\k-NMOS[V]

Abbildung 2.15: Leakagestrom einer Gatterkette in Abhéngigkeit vom Bulk-
potential der NMOS- und PMOS-Transistoren
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2.8.1 Messungen an einer Teststruktur

Zur Verifizierung der Wirksamkeit der Bulkpotentialanhebung der PMOS- Tran-
sistoren auf die Reduktion des Leakagestroms wird eine Messung einer Teststruk-
tur vorgenommen. Diese besteht aus 150 hintereinandergeschalteten Standard
-CMOS-Gattern in 0.18um Tripple-Well Technologie im Standardzellenentwurf.
Alle PMOS-Transistoren liegen in der gleichen N-Wanne, deren Potential iiber
einen Pad frei wahlbar ist. Die unrealistisch grofe Anzahl von hintereinander
geschalteten Gattern wurde aus Griinden der besseren Messbarkeit gewéhlt. Die
Ergebnisse sind ohne Einschrankung auch auf kleinere Pfadtiefen iibertragbar.
Abbildung 2.16 verdeutlicht den Messaufbau.

noprot-ana-pad ﬂ vdd-pad
= — [0
& pH| »1 p— 148> — s o] > Pt

CHIP

Abbildung 2.16: Messaufbau ~ zu  Messungen =~ mit  variablem  N-
Wannenpotential

Die Messung des Delays ist nicht trivial, da Pulsgenerator und Chippads
jeweils verschiedene Treiberfdhigkeiten besitzen. Die Messergebnisse sind hierbei
also nur Anhaltspunkte, die durch Vergleich mit der Simulation besser bewertet
werden konnen.
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2.8.2 Leakagemessungen

Zur Leakagestrommessung wird das Bulkpotential schrittweise erhéht und die
Stromaufnahme im stationdren Zustand (Eingang &ndert sich nicht) gemessen.
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Abbildung 2.17: Leakagestrom einer Teststruktur abhingig vom Bulkpoten-
tial

Der positive Einfluss der Bulkpotentialerh6hung ist hierbei klar zu erkennen.
Die Stromaufnahme der Testschaltung sinkt im idle-mode um ca. 54 %. Anzu-
merken ist, dass das Aufladen der N-Wanne auf ein hoheres Potential selbst eine
Ladeleistung darstellt. Um ein giinstiges Verhéltnis von Einsparpotential durch
die Bulkpotentialerh6hung und der dazu notwendigen Ladeleistung zu erhal-
ten, sollte eine Bulkpotentialerh6hung nur fiir lingere idle-Phasen durchgefiihrt
werden.



2.8 Reduzierung des Leakagestroms durch Bulkpotentialerh6hung 77

2.8.3 Performancemessungen

Nun wird das Delay der Gatterkette in Abhéngigkeit des Bulkpotentials ge-
messen. Aufgrund der Thesholdvoltageverschiebung ausschlieflich der PMOS-
Transistoren werden die Ladevorgidnge der Ausgangsknoten mit steigendem Bulk-
potential verzogert. Dies fithrt zu einer Unsymmetrie der Schaltvorginge, die
sich iiber die groke Gatteranzahl aber ausmittelt. Interessant ist hierbei das
Power-Delay-Produkt, welches ein Mafs fiir die Effizienz der Schaltung darstellt.
Die Messung, die in Abbildung 2.18 dargestellt ist, verdeutlicht die Reduk-
tion des Power-Delay-Produkts mit steigendem N-Wannen Bulkpotential. Als
Stimuli ist hierbei ein Rechtecksignal der Amplitude von 1.8V und der Fre-
quenz f; = 1M Hz gegeben. Die Werte sind fiir ein Standardbulkpotential von
Vep = 1.8V bei der Standardversorgungsspannung von Vpp = 1.8V normiert.

1.8V[]

0.9+
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power-delay/power-delay @ VBB

1.8 1.9 2.0 21 22 2.3 2.4
Bulkpotential N-Wanne [V]

Abbildung 2.18: Messung des Power-Delay-Produkts einer Teststruktur ab-
héngig vom Bulkpotential

Aus Abbildung 2.18 ist abzulesen, dass eine Steuerung der Bulkpotential-
spannung der PMOS-Transistoren dazu genutzt werden kann, die Performance
der Schaltung an die Spezifikationen anzugleichen und somit Leistung einzuspa-
ren. Andererseits wird durch die Erhéhung des Bulkpotentials in Idle-Zeiten der
statische Leistungsverbrauch minimiert (Abbildung 2.17).

Der Messaufbau ermdglicht eine direkte Messung des statischen Stroms in
die Gatterkette nicht, da iiber die Versorgungspads und die Padkranzversorgung
ein nicht beeinflussbarer zusitzlicher statischer Strom fliesst. Die Anderung des
gemessenen Stroms riihrt allerdings alleine von der Erhohung des N-Wannen-
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Potentials. Die Performance (also die Verzogerungszeit der Gatterkette) wird
durch das Bulkpotential, wie in Abbildung 2.19 gezeigt, beeinflusst.
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Abbildung 2.19: Messung der Verzogerungszeit der Teststruktur abhingig
vom Bulkpotential

Die Messung der Thresholdspannung ist fiir die Teststruktur nicht vorgese-
hen. Anhaltspunkte fiir die Thresholdspannung bei 27°C liefert Abbildung 2.13.
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2.9 Bewertung der Technologien zur Beeinflus-
sung der Thresholdspannung

Wegen ihrer guten Eignung zur Reduktion der Gesamtverlustleistung ist die Ver-
wendung von Transistoren ausschlieflich niedriger Thresholdspannung
(HighSpeed-Technologie) bei reduzierter Versorgungsspannung anzuraten (vergl.
Kapitel 2.2). Durch die dynamische Erhthung der Thresholdspannung lassen sich
die Vorteile der LowLeakage-Technologie (niedriger Leakagestrom im StandBy-
Modus) und der HighSpeed-Technologie (niedrige dynamische Verlustleistung
bei reduzierter Versorgungsspannung) miteinander kombinieren. Die sogenann-
te (Active)-Body-Biasing bzw. Dynamic- Threshold-CMOS-Technologie sind fiir
Standard-CMOS-Technologien wenig geeignet, da sie eine stark vergroferte Lay-
outfliche beanspruchen. Durch eventuell zusitzliche Transistoren zur aktiven
Ansteuerung der Bulks bzw. durch das Laden und Entladen der Bulks, die
in Standard-CMOS-Technologie selbst einen hohen Kapazititsbelag aufweisen,
wird die Gesamtlastkapazitit erhoht, was wiederum zu ansteigender dynami-
scher Verlustleistung fiihrt.

Die Sleep-Transistor-Technologie zeigt fiir die Reduzierung des Leakagestroms
die besten Ergebnisse. Nachteilig hierbei ist, dass im SleepMode keine Verbin-
dung zu einer oder beiden Versorgungsrails besteht, so dass der momentane Zu-
stand der Schaltung nicht getrieben wird. Je nach Laststrom, und damit nach
Komplexitit und Spezifikationen, entsteht durch den Sleep-Transistor ein nicht
unerheblicher zuséitzlicher Platzbedarf.

Die Erhohung des Bulkpotentials der PMOS-Transistoren reduziert den Lea-
kagestrom systembedingt nur ca. halb so viel, wie bei der Sleep-Transistor-
Technologie, die Verbindung zur Versorgungsspannung bleibt aber wihrend des
SleepModes bestehen. Werden auch die NMOS-Transistoren in dieses Konzept
miteinbezogen, erreicht die Reduzierung des Leakagestroms bessere Werte als
die Sleep-Transistor-Technologie. Nachteilig erweist sich dabei das fiir NMOS-
Transistoren in N-Well Prozessen das Bulkpotential nur global, also fiir den
ganzen Chip beeinflusst werden kann, ohne zusétzliche isolierte P-Wannen zu
integrieren, deren Platzbedarf hoch ist. Die Verwendung von einer, oder zwei
zusitzlichen Versorgungsspannungen macht es notwendig, einen oder zwei zu-
sitzliche Pads bereitzustellen. Die Generierung der zusitzlichen Spannungen ist
grundsétzlich auch OnChip moglich, jedoch ist der Aufwand hierzu betrichtlich.
Im PCB-Verbund sind mehrere Spannungsebenen ohnehin meistens {iiblich, so
dass diese Spannungen auch extern angelegt werden kénnen. Der Vorteil der
Bulkpotentialerhohung liegt in der permanenten getriebenen Verbindung aller
Knoten zu den Versorgungsspannungen, so dass im idle Mode der Schaltungs-
zustand ohne Refreshment erhalten bleibt.



Kapitel 3

Reduzierung der dynamischen
Leistungsaufnahme

3.1 Systematische Methoden

Neben schaltungstechnischen und technologischen Methoden zur Reduzierung
der Verlustleistung bergen systematische Methoden ein wichtiges Einsparpoten-
tial. Es gilt fiir die dynamische Verlustleistung:

Paym ~a- f-Cp, - V2, (3.1)

Anhand der quadratischen Abhéngigkeit von Vpp wird die grofe Bedeu-
tung der Reduzierung der Versorgungsspannung im Hinblick auf Minimierung
der Verlustleistung deutlich. Die Faktoren o und f stellen Grofen dar, die der
Systementwerfer direkt beeinflussen kann. Die effektive Grofe Cp ist u.a. ei-
ne Folge der Systemkomplexitit und somit vom Systementwurf beeinflussbar.
Schlussendlich bestimmt Vpp die Schaltgeschwindigkeit der Gatter mit, also
auch die minimale Taktfrequenz, die u.a. von einem optimierten Systementwurf
reduziert werden kann. Der Systementwurf kann dementsprechend die Verlust-
leistung reduzieren. Systematische Methoden hierzu finden sich reichlich in der
Literatur. Im Folgenden sollen nur einige Beispiele dazu genannt werden.

3.1.1 Reduzierung der Schaltaktivitat

Die Reduzierung der Schaltaktivitit geht oft auch mit einer Reduzierung der
Komplexitit der Schaltung, also auch mit niedrigerer Lastkapazitiat C7, und klei-
nerem Platzbedarf einher. Bei boolschen Operationen wird dies z.B. durch Logik-
minimierung erreicht. Systematisch wird die Schaltaktivitit durch optimierte Al-
gorithmen erreicht. Ein Beispiel fiir ein optimiertes System stellt die Anwendung
eines optimierten Gray-Codes auf Adressierungsbusse von Mikroprozessoren dar
[41]. Busse mit ihren langen verzweigten Wegen sind hochkapazitive Strukturen,
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bei denen eine Reduzierung der Schalthdufigkeit den Leistungsumsatz besonders
vermindert. Der normale Programmablauf produziert hiufig aufeinanderfolgen-
de Adressen. Bei normalen bindren Programmzahlern werden hierbei mehrere
Busleitungen umgeschaltet, was eine hohe Verlustleistung durch Ladungsénde-
rung der Kapazititen der Busleitungen zur Folge hat. Wird z.B. dezimal von
Programmzeile 3 nach Programmzeile 4 umgeschaltet, bedeutet das bindr ein
Umschalten von 3 Busleitungen (...011 — ...100)-Ein Ansatz, diese Umschalt-
vorgiange zu Minimieren besteht darin, die Adressen aufeinanderfolgender Pro-
grammzeilen mit einem Gray-Code zu belegen. Ein Gray-Code ist ein binérer
Zahlablauf, bei dem sich von Zeile zu Zeile immer nur eine Ziffer dndert. Die
Tabelle 3.1.1 verdeutlicht dies fiir einen 4-Bit Binarzéhler.

‘ Binar-Code ‘ Gray-Code ‘
0000 0000
0001 0001
0010 0011
0011 0010
0100 0110
0101 0111
0110 0101
0111 0100
1000 1100
1001 1101
1010 1111
1011 1110
1100 1010
1101 1011
1110 1001
1111 1000
30 Umladungen | 16 Umladungen
68 Gatter 72 Gatter
Fliche 100% Fliche 114.5%

Tabelle 3.1: Vergleich der Umschaltvorgénge Binédrcode - Graycode

Der Reduzierung der Schaltvorginge um annahernd 50 % steht eine Vergros-
serung der benotigten Fliache von 14,5 % gegeniiber. Unter der Annahme eines
gleichen Kapazitiatsbelages fiir beide Zahler ergibt sich ein Verminderung von ~
57% der dynamischen Verlustleistung im Programmzihler bei Verwendung eines
Gray-Code Programmzéhlers. Die Komplexitit eines Gray-Code Programmzéh-
lers steigt exponentiell mit der Wortbreite der Adresse an. Wie in [41] gezeigt
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wird, ist es moglich durch Verwendung sog. segmentierter Gray-Code Ziahler die-
sen Nachteil gegeniiber Binédrzdhlern, deren Komplexitit linear mit der Wort-
breite skaliert, zu vermeiden.
Einsparungen in der Schalthéufigkeit durch intelligente Algorithmen lassen sich
auch in anderen Schaltungsteilen erreichen. Erwihnt werden sollen hier nur ver-
schiedene Addiererstrukturen.

3.1.2 Reduzierung der Lastkapazitat

Die Reduzierung der Lastkapazitéit durch systematische Mafnahmen geschieht in
erster Linie durch Verringerung der Komplexitét der Schaltungen (vergl. hierzu
auch Kapitel 3.1.1). Neben der Anwendung optimierter Algorithmen kann alter-
native Schaltungstechnik die Anzahl der Transistoren fiir eine bestimmte Funk-
tionalitidt verringern. Somit wird die wirksame Lastkapazitit verringert. Durch
Verkleinerung der Strukturgrofen bei einem Technologiesprung wird i.d.R. auch
eine Reduzierung der Lastkapazitidten erreicht.
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3.2 Dynamische Einstellung der Versorgungsspan-
nung

Unter dynamischer Einstellung der Versorgungsspannung sind alle Konzepte zu
verstehen, die Vpp parameterabhingig verdndern. Als Parameter kommen hier-
fiir in Frage:

e Anspriiche an die Verzogerungszeit — Performance
e Umgebungsvariabeln wie z.B. die Temperatur

e Technologieparameter

Im Rahmen dieser Dissertation wird ein System vorgestellt, dass eine para-
meterabhingige Referenzspannung zur Verfiigung stellt.

3.3 Statistische Verteilung von Technologiepara-
metern

Durch statistische Schwankungen der Prozessparameter (3p und Viq), hervorge-
rufen durch Variationen der Schichtdicken (z.B. der Oxidschichtdicke) und Un-
terschiede in der Stérke des Dotierungsgrades, gibt es Abweichungen der Techno-
logieparameter zwischen Chips einer Charge eines Herstellungsprozesses. Um ein
einwandfreies Funktionieren der Chips zu gewéhrleisten, ohne iiberméfigen Pro-
duktionsausschuss in Kauf nehmen zu miissen, werden die digitalen Schaltungen
entsprechend so designed, dass die Funktion auch bei ungiinstig variierenden
Technologieparametern innerhalb der Spezifikation gesichert ist. Dies birgt den
Nachteil in sich, dass die Schaltungen auf Chips mit giinstig variierenden Pro-
zessparametern die Spezifikationen iibertreffen. Diese Chips konnten mit einer
niedrigeren Versorgungsspannung betrieben werden und somit Leistung einspa-
ren. Um dieses Einsparpotential auszunutzen, miissen die Technologieparameter
fiir jeden Chip erfasst werden. Dies ist fiir einzelne Grofen, wie der Threshold-
spannung Vg, , oder die Steilheit der Transistoren [, , nur schwierig moglich
(vergl.: [26], [30] und [48]).
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Die meisten statistischen Modelle der monolithischen Integration enthalten
eine Abhingigkeit von den geometrischen Abmessungen der betrachteten Bau-
teile. Im einfachsten Fall sind dies die Kantenabmessungen W und L, sowie die
Distanz D zwischen zwei zu vergleichenden Bauelementen.

Abbildung 3.1: Elementare Bauelementegeometrie L, W und D

3.3.1 Flachen- und Abstandsgesetz erster Ordnung

Das von Lakshmikumar 1986 erstmalig verdffentlichte Statistikmodell fiir mo-
nolithisch integrierte MOS-Transistoren wird als Flachengesetz erster Ordnung
bezeichnet [26]. Es beschreibt die relative statistische Paarigkeit von Parametern
zweier direkt benachbarter MOS-Transistoren. Das Flachengesetz besagt, dass
sich die relative Standardabweichung eines Transistorparameters P (z.B. Tres-
holdspannung Vi) umgekehrt proportional zur effektiven Fliche des Transistors
verhalt.

P2 Wepp-Legy 32)

Der Proportionalitiatsfaktor Ap wird als Flachen—Matchingparameter be-

zeichnet und ist eine technologieabhéngige Grofe. Pelgrom erginzte 1989 dieses

Statistikmodell [30], indem er die rdumliche Distanz D zwischen zwei betrach-

teten Bauteilen beriicksichtigte. Die relative Standardabweichung der einzelnen

Transistorparameter setzt sich dabei aus zwei Anteilen zusammen. Der erste An-

teil besteht aus dem oben genannten Flichengesetz, wihrend der zweite Anteil

proportional mit der Distanz D anwéchst (Distanzgesetz). Aufgrund der statisti-

schen Unabhéngigkeit beider Fehleranteile addieren sich die Anteile geometrisch.

o)’ _ Ap® 2 12

P2 Weop-Lesy + Sy D (3.3)

Der Proportionalitdtsfaktor Spy wird als Distanz-Matchingparameter be-

zeichnet. Er ist, wie der Flachen-Matchingparameter A py, eine technologieab-
hédngige Grofe.
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3.4 Pelgrom Modell

Pelgrom beschreibt in [30] statistische Betrachtungen und Messungen, um ei-
ne Aussage iiber das Matching in verschiedenen CMOS-Technologien zu erhal-
ten. Wird eine Anzahl von nominal identischen Transistoren betrachtet, zeigen
die Transistorparameter ein Matchingverhalten nach dem oben schon erwihnten
Flachen—Abstands—Gesetz. Fiir die Transistor-beschreibenden Parameter Thres-
holdspannung V7 und Steilheit § erhédlt man folgende Abhéngigkeiten

2
Ay,

O'Z(VT) - WL + SVTZ'Z)2 (34)
2 A 2
Uﬁ(f) = A+ 5D (3.5)

, wobei Ag, Ay, Sz und Sy, technologieabhidngige Konstanten
(Prozessparameter) sind.

Der zweite Term dieser Gleichungen wird iiblicherweise vernachléssigt, ausge-
nommen fiir sehr grofe Distanzen zwischen den einzelnen Schaltungselementen.

A
3,5 [ P P P
() E— S— T S S E— == NMOS

25 1 1 | 1 f ~ A— PMOS

T T e
e e

T R

Standardabweichung o (V;) [mV]

e e

»

0,056 0,10 0,15 0,20 0,25 0,30
Aktivflache 1 /VW-L [1/pm]

Abbildung 3.2: Standardabweichungen der Schwellwertspannung o (V)

Die Abbildungen (3.2) und (3.3) zeigen die Standardabweichungen der Thres-
holdspannung o (Vr) und der Steilheit o(3)// in Abhéngigkeit von der Quadrat-
wurzel der Aktivilache 1/v/W-L fiir NMOS- und PMOS Transistoren der 0.18
pum CMOS-Technologie von S.T. Microelectronics.
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Abbildung 3.3: Standardabweichungen der Steilheit o(3)/3

Eine Ubersicht der technologieabhiingigen Prozessparameter der 0.18 pm
Standard CMOS-Technologie von S.T. Microelectronics liefert Tabelle (3.2).Die
Distanz-Matching Parameter Sy, und Sg werden fiir diese Technologie zu Null
angegeben. Dies entspricht natiirlich nicht der Realitdt. Untersuchungen frii-
herer Technologien von S.T. Microelectronics haben aber gezeigt, dass weder
fiir die Thresholdspannung V7, noch fiir die Steilheit 3 signifikante Matching-
effekte iiber einen Distanzbereich von 1 pym bis 1400 pm festzustellen waren.
Da fiir die 0.18 pm Technologie von S.T. Microelectronics von einem noch bes-
seren Matchingverhalten auszugehen ist, wurde hier auf die Untersuchung der
Distanz—Matching Parameter verzichtet. Fiir Technologien anderer Firmen, z.B.
X-FAB Wafermap, existieren Untersuchungen iiber Long Distance Matching
zwischen groferen Wafergebieten [28] (Abbildung 3.4). Die gemessenen Stan-
dardabweichungen weisen keinen linearen Zusammenhang mit der Distanz auf.
Die Parameterschwankungen iiber grofse Entfernungen scheinen komplexer und
nicht mehr durch das einfache Flachen-Distanz-Gesetz erster Ordnung approxi-
mierbar.
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Giiltigkeitsbereich N-MOS | P-MOS | Einheit
Ayt 0.325 pm? < W-L 10 6.8 mV - um
Ag | 1.3pm < W < 50.9 um 1.69 2.72 % - pm
025 pm < L < 125 um
Svr 0.325 pm? < W-L 0 0 wVo um
Sg | L.3pm < W < 50.9 um 0 0 107% + um
025 um < L < 125 um

Tabelle 3.2: Prozessparameter der 0.18 pum Technologie S.T. Microelectronics

Standardabweichung o (V;) [mV]
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Abbildung 3.4: Long Distance Mismatch o (V) verschiedener Technologien
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3.5 Verteilungsfunktion der Parameter

Die aus einer Vielzahl von statistischen unabhéngigen Einzelereignissen resultie-
rende Variation einer Grofe entspricht i.A. einer Normalverteilung. Diese wird
durch Angabe eines Mittelwertes p und einer Standardabweichung o charak-
terisiert. Die Abweichungen zwischen zwei identisch entworfenen Transistoren
konnen in guter Ndherung als normalverteilt angenommen werden. Der Mittel-
wert i der Normalverteilung wird vom sogenannten systematischen Mismatching
beeinflusst. Ursachen fiir systematisches Mismatching sind:

e Photomaskentoleranzen und Linsenabweichungen

e variierende Abscheidungen bei CVD-Prozessen! oder Metallisierung

(als Folge von Temperaturschwankungen und mechanischem Stress)

e variierende Atzraten
(als Folge von Temperaturschwankungen und mechanischem Stress)

Die Streuung o, die im Wesentlichen von der Transistorweite W, der Tran-
sistorlinge L sowie dem Abstand D zwischen den betrachteten Bauelementen
abhéingig ist, wird durch das sogenannte stochastische Mismatching beeinflusst.

Ursachen fiir stochastisches Mismatching sind:

lokale Schwankungen in der Dotierungskonzentration
(inhomogene Tonenimplantation und Dotierungs-Diffusion)

Ladungshdufung = Ladungsmobilitit wird lokal gestort
(Dotierungs Clusterbildung)

inhomogene Korngrenzenverteilung (Oxidkérnung)

zufillige geometrische Schwankungen des Bauteils
(Oxiddicke, Polysiliziumdicke, effektive Kanalbreite)

Atzrauhigkeit (bei nicht exakt sauberen Oberfléichen)

! Chemical-Vapour-Deposition = Chemische Gasphasenabscheidung
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3.6 Relevante Technologieparameter

Technologieparameter sind physikalische Eigenschaften des Chips, die wihrend
des Integrationsprozesses festgelegt werden. Dazu gehoren die Dicke des Feld-
und des Gateoxids. Ebenso sind Dotierungsdichten (N- wie P-Dotierung) re-
levante Parameter. Aus diesen physikalischen Parametern lassen sich Parame-
ter des CMOS-Transistormodells ableiten, wie die Thresholdspannung Vi und
die Steilheit des Transistors 3y bzw. die abgeleitete Transkonduktanz gm. Die-
se Transistorparameter sind Proportionalititsfaktoren zum Lade- und Entlade-
strom iiber die Drain-Source-Strecke und somit Performance-relevant. Die Erfas-
sung von Technologieparametern ist aufwindig. Auch die abgeleiteten Grofen
Vo und [y sind schwierig zu messen. Zusétzlich wird die Performance nicht
unwesentlich vom geometrischen Mismatch beeinflusst. Durch Ungenauigkeiten
in der Maskenherstellung und Unterdiffusion bei der Prozessierung entstehen
Abweichungen der Transistordimensionen von den eigentlich erwiinschten Ab-
messungen (siehe Kapitel 3.6.1).

16gp delay[s]
150p L

140p L

130p b, Lo Lot I |
90@m 950m 1.00 1.95 1.19

W/0.28um []

Abbildung 3.5: Delay eines digitalen Treibers abhéngig von der Weitenvarianz

Hierbei spielt eine Abweichung der Transistorweite eine weniger ausgepragte
Rolle, da Vergroferung der Gatekapazitit und ansteigender Drain-Source-Strom
zueinander umgekehrt proportional sind. Abbildung 3.5 zeigt das simulierte de-
lay einer minimal dimensionierten digitalen Treiberkette aus fiinf seriellen Inver-
tern, fiir Abweichungen der Transistorweiten innerhalb +10%. Die Abweichung
vom Standardwert des Delays (bei W = 0.28um) betrigt hier +5.88%.
Interessant bei Abbildung 3.5 ist die umgekehrte Proportionalitidt von Transi-
storweite und Verzogerungszeit. Es wéare eigentlich zu erwarten, dass mit steigen-
dem (3 und damit auch steigendem I das delay sinkt. Durch die Vergréfserung
der effektiven Transistorweite steigt aber auch Cgg. Die fall- bzw. risetime eines
Inverters ist aber nach Gleichung 2.3 proportional zu 2C}, /3, die Erhchung der
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Lastkapazitit iber dem groferen Ladestrom Ip dominiert.

Eine Abweichung der Transistorlénge beeinflusst die Schaltungsperformance
in stiarkerem Mafe, was Abbildung 3.6 veranschaulicht. Hierbei ist die Abwei-
chung vom Standardwert des Delays (bei W = 0.18um) nun £12.22%.
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Abbildung 3.6: Delay eines digitalen Treibers abhingig von der Langenvarianz

Fiir eine Evaluierung der Chip-spezifischen Performance ist die genaue De-
terminierung einzelner Performance-beeinflussender Grofsen nicht notwendig. Es
geniigt, die Performance direkt zu messen. Fiir digitale Schaltungen ist die maxi-
male Clock-Frequenz ein Indiz fiir die Performance. Diese wird durch die Laufzeit
des lingsten Pfads bestimmt (critical path delay).
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3.6.1 Geometrisches Mismatch

Mit geometrischem Mismatch ist die Abweichung der realen Transistordimensio-
nierung von der geplanten Dimensionierung gemeint. Die Ursachen fiir diese Ab-
weichungen liegen im Herstellungsprozess. Kanallinge und -weite werden durch
die Masken fiir das Gate (Polysilizium) und die Drain und Source-Gebiete (n+,
bzw. p+) determiniert. Diese Masken unterliegen Abweichungen in ihrer abso-
luten Grofe. Ebenso kommt es zur Reduktion der effektiven Kanallinge durch
laterale Unterdiffusion von source bzw. drain doping Ionen, ebenso wie zur Re-
duktion der Kanalweite durch laterale Diffusion der den Kanal begrenzenden
Doping Ionen. Abbildung 3.7 37| verdeutlicht den Unterschied zwischen geplan-
ten und realen Kanaldimensionen. Fiir die sich ergebende effektive Kanallinge
und Weite gilt:

Ly=L—-AL=L+ALps—2ALoyeriap (3.6)
Wp=W—AW =W + AWop — 2AW arrow (3.7)

| L+ ALPS I
P

gate
. Cross section
source | /| N drain
[ } o
ALO\'%I‘I(I]}) Lg IALoverlap

- »
-

AW,

R narrow
drain v Wg Top view

narrow

Abbildung 3.7: Varianzen der Kanaldimensionen eines MOS-Transistors

Hierbei sind:

o Ly, Wg: effektive Kanalldnge bzw. -weite

e ALpg, AWqp: Differenz zwischen gelayouteter und realer Gateldnge bzw.
-weite

® ALgyeriap: effektive Kanalldngenverkiirzung durch Unterdiffusion der Drain-
und Source Gebiete

o AW, urrow: effektive Kanalweitenreduktion durch Unterdiffusion der den
Kanal begrenzenden doping Ionen
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Die die effektive Kanaldimension beeinflussenden Faktoren sind unabhéingig
voneinander und iiber den Chip zufillig verteilt. Selbst zueinander benachbar-
te Transistoren konnen in unterschiedliche Richtungen variieren [47]. Diese zu-
fallige Streuung der effektiven Kanaldimension ist fiir minimal dimensionierte
Transistoren besonders folgenschwer, da die Thresholdspannung fiir kurze Ka-
nallingen von dieser stark abhéngig ist (short-channel-effects [32] [15] [40]) und
kleiner wird (Abbildung 3.8. Da Kanallinge und Thresholdspannung den Drain-
Source-Strom entscheidend beeinflussen, entsteht fiir minimale Transistoren eine
nicht vorhersagbare statistische Varianz in der Lade- bzw. Entladezeit. Digita-
le Schaltungen bestehen i.d.R. aus minimal dimensionierten Transistoren. Das
delay eines Pfads unterliegt somit einer Unsicherheit basierend auf dem geome-
trischen Mismatch der daran beteiligten Transistoren.

Vo

Leff

Abbildung 3.8: Thresholdspannungsbeeinflussung durch Kurzkanaleffekte



3.7 Critical-Path-Delay als Performanceindikator 93

3.7 Critical-Path-Delay als Performanceindikator

Ein verbreiteter Weg zur Messung der Performance einer digitalen Schaltung
ist die Betrachtung des Delays des ldngsten digitalen Pfads. Somit wird die
maximale Berechnungszeit eines digitalen Wertes bestimmt. Abbildung 3.9 zeigt
ein Konzept zur Einstellung der Versorgungsspannung aufgrund des Critical-

Path-Delay.
test critical delay
pattern path measurement
A \VDD v

supply 4 spec
adjustment y }«{ comparison

Abbildung 3.9: Konzept zur Versorgungsspannungseinstellung aufgrund des
Critical-Path-Delay

Der kritische Pfad wird zunéchst bei maximaler Versorgungsspannung mit
einem Teststimulus beaufschlagt. Hierzu kann der kritische Pfad iiber Multi-
plexer in die Teststruktur implementiert werden (was wéihrend der Dauer der
Versorgungsspannungseinstellung bedeutet, dass die Schaltung blockiert ist). Al-
ternativ kann der kritische Pfad kopiert und moglichst raumnah zum Original-
pfad platziert werden, oder aber kann eine Teststruktur (z.B. eine Inverterkette)
benutzt werden, die in ihrem Delay dem kritischen Pfad entspricht.

Die Verarbeitungsgeschwindkeit wird gemessen und mit der Spezifikation ver-
glichen. In der Regel ist das Delay des kritischen Pfads kiirzer, als es die Spezi-
fikation verlangt. Der Designer tragt schlieflich die Verantwortung dafiir, dass
die Spezifikation unter allen Umstédnden mindestens erfiillt wird. Deswegen wird
im ersten Durchlauf die Versorgungsspannung um einen diskreten Wert ernied-
rigt und die Messung erneut initiiert. Dieser Vorgang wird solange wiederholt,
bis der Vergleich critical-path-delay vs. Spezifikation den Befehl zur Erhohung
der Versorgungsspannung erteilt. Somit ist die niedrigste Versorgungsspannung
evaluiert, welche zur Einhaltung der Spezifikation fiihrt.

Bei verdnderten Umgebungsvariablen (insbesondere Temperatur) muss dieser
Vorgang wiederholt werden.

Die Evaluierung des kritischen Pfads geschieht mittels Simulationstools. Das De-
lay eines digitalen Gatters ist aber sensibel gegeniiber Mismatch. Hierbei hat das
geometrische Missmatch, also abweichende W zu L-Verhéltnisse, einen starken
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Einfluss, was Abbildung 3.6 zeigt (siehe auch Kapitel 3.6.1). Das Mismatch der
physikalischen Parameter beeinflusst das delay zwar auch, jedoch konnen diese
Parameter fiir kleine bis mittelgrofe Chips als global angenommen werden. Das
geometrische Mismatch ist hingegen zufillig. Die Empfindlichkeit gegeniiber dem
geometrischen Mismatch steigt mit sinkenden absoluten Transistordimensionen,
da die absoluten Dimensionsfehler, bedingt durch Unterdiffusion und Masken-
bzw. Linsenungenauigkeit und auch Positionierungsfehler, absolut gleich blei-
ben.

Auch ist das Delay eines digitalen Gatters stark abhingig von der Temperatur.
Die Gattertemperatur setzt sich zusammen aus der globalen Umgebungstempe-
ratur und der von der Schaltung selbst entwickelten Temperatur bedingt durch
Leistungsumsatz. Dieser ist direkt proportional zur Schaltaktivitit, so dass be-
sonders aktive Schaltungsteile iiberméfig warm werden.

All diese Faktoren fiihren dazu, dass ein einmalig festgestellter kritischer Pfad
nicht eindeutig ist. Schlimmer noch, er kann durch eine heterogene Temperatur-
verteilung OnChip wihrend des Betriebes wechseln. Ein System, das einen festen
kritischen Pfad zur Evaluierung der niedrigsten Versorgungsspannung benutzt,
kann so unter Umstédnden eine zu niedrige Versorgungsspannung generieren, was
zu einer Nichteinhaltung der Spezifikationen fithren kann. Als zusétzliche Schwie-
rigkeit erweist sich die Messung des Delays eines typischen Pfads. Zwar ist dies
die theoretisch langste Verzogerung, die im Design vorkommt, in modernen De-
signs ist das aber immer noch eine sehr kurze Zeitperiode. Um diese zuverlissig
zu erfassen, sind hohe Anstrengungen notwendig.
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3.8 Ringinverterkette als Performanceindikator

Die in Kapitel 3.7 angesprochenen Schwierigkeiten bei der Evaluierung des kriti-
schen Pfads lassen sich umgehen, indem Teststrukturen verwendet werden, deren
Sensibilitdt gegeniiber dem geometrischen Einfluss kleiner ist. Eine solche, frei
skalierbare Teststruktur ist die Ringinverterkette (Abbildung 3.10).

e
T 7P " T T

— e

n = ungerade und Primzahl Ausgangstreiber

M1

1

Abbildung 3.10: Ringinverter Prinzip

Die Anzahl der Inverter sollte eine Primzahl sein, um unerwiinschte Oberwel-
len innerhalb des selbstschwingenden Systems zu unterdriicken. Die Frequenz,
mit der die Ringinverterkette (im Folgenden RIC genannt) schwingt, wird durch
die Laufzeit vom ersten bis zum letzten Inverter bestimmt, ist also abhéngig von
der Dimensionierung und der Anzahl der Inverter. Das Ausgangssignal wird iiber
einen Ausgangstreiber (vergl. Abb.3.10) ausgekoppelt, der ein sauberes Recht-
ecksignal erzeugt.

Der grofe Vorteil, der sich durch die Verwendung der frei dimensionierbaren
RIC ergibt, ist die Moglichkeit, die Inverter im Hinblick auf minimale Sensibili-
tat gegeniiber geometrischem Mismatch zu dimensionieren. Eine Simulation der
Laufzeit einer minimal dimensionierten Inverterkette aus 5 Invertern mit, in den
Grenzen der WorstCase Parameter (AW = +40nm Al = +£25nm = 14% von
Winin, Lmin) variierenden Transistordimensionen, fithrt zu einer Laufzeit zwi-
schen 141ps und 224ps. Wegen des lokalen, quasi zufilligen Charakters des geo-
metrischen Mismatchs, ist die Laufzeit eines minimal dimensionierten Gatter-
pfads nicht charakteristisch fiir die Gesamtheit der Pfade OnChip. Dies fiihrt zu
der getroffenen Aussage, dass kritische Pfade in komplexen digitalen Schaltun-
gen nicht eindeutig bestimmbar sind.

Eine Ringinverterkette kann frei dimensioniert und somit der Einfluss des zufélli-
gen geometrischen Mismatchs durch Verwendung grofser Transistoren minimiert
werden. Die RIC-Frequenz ist somit nur abhéngig von Chip-globalen Parame-
tern, deren Einfluss in gleicher Weise auch fiir die eigentliche Digitalschaltung
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des zu betrachtenden Chips vorhanden ist. Somit kann zwischen zufélligem geo-
metrischen Mismatch und systematischem Chipparametern zuverléssig getrennt
werden und innerhalb der WorstCase Szenarien fiir das geometrische Mismatch
die gewonnene Information dazu genutzt werden, eine Chip-individuelle Versor-
gungsspannung zu generieren.
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3.8.1 Dimensionierung der Inverterkette

Um eine moglichst kleine Sensibilitit vom geometrischen Mismatch zu errei-
chen, werden statistische Untersuchungen (Monte Carlo Simulationen) mit un-
terschiedlichen Ringinverterkette-Dimensionierungen durchgefiihrt. Dabei wer-
den nur die geometrischen Abmessungen der Transistoren variiert, denn Ande-
rungen der Ringinverterketten-Frequenz aufgrund des Mismatch physikalischer
Parameter und der Temperatur sind ja erwiinscht.

Abbildung 3.11 zeigt die statistische Auswertung (Histogramm) fiir die kleinst
mogliche Realisierung einer Ringinverterkette, bestehend aus drei minimal di-
mensionierten Invertern.
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Abbildung 3.11: Histogramm einer RIC bestehend aus drei minimal dimen-
sionierten Invertern

Die Abweichung vom Mittelwert ist hier recht grof (=~ 2%), ein weiterer

Nachtteil ist die sehr hohe Schwingfrequenz (im Mittel fr;c = 7.62GH?z), wel-
che eine elektronische Auswertung im selben Chip unmdoglich macht.
In Abbildung 3.12 wird die Linge der Ringinverterkette auf die Anzahl von
n = 127 minimal dimensionierte Inverter erh6ht. Dadurch ist eine Verkleine-
rung der Ausgangsfrequenz um den Faktor %7 = 42.34 zu erwarten. In der Tat
liegt die mittlere Frequenz bei fr;c = 172M Hz, was einem Faktor von 44.3
entspricht. Eine kleinere Streuung der Ausgangsfrequenz der Ringinverterkette
wird erreicht, indem die Dimensionierung der einzelnen Transistoren vergrofert
wird. Abbildung 3.13 verdeutlicht dies fiir eine Ringinverterkette mit dreizehn
grofl dimensionierten Invertern. Die Frequenz mit frrc = 5.767M H Z liegt hier-
bei in einem vollig problemlosen Bereich, die Standardabweichung entspricht
hier ~ 0.2%0 vom Mittelwert und ist somit um das Hundertfache besser als in
Abbildung 3.11.
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Abbildung 3.12: Histogramm einer RIC bestehend aus 127 minimal dimensio-
nierten Invertern
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Abbildung 3.13: Histogramm einer RIC bestehend aus 13 grofs dimensionier-
ten Invertern
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3.9 Evaluierung der RIC-Schwingfrequenz

Die Aufgabe der Auswertung der RIC-Schwingfrequenz ist die Generierung einer
typischen Ausgangsspannung. Da sowohl die Frequenz der Ringinverterkette, als
auch die maximale Schaltfrequenz von den auftretenden Werten der physikali-
schen Parameter und auch von der Chiptemperatur abhéingt, sind RIC-Frequenz
und Chip-Performance (Clock,,q,) miteinander korreliert. Diese Korrelation soll
dazu genutzt werden, um fiir die gerade auftretenden Parameter eine typische
Ausgangsspannung zu generieren. Da der Designer die Schaltung auf WorstCase
Parameter dimensioniert, heifit das fiir die meisten Fille, dass die Schaltung die
geforderte Performance (Spezifikation) auch mit einer kleineren Spannung, als
der Standard-Versorgungsspannung, erreichen kann. Abbildung 3.14 zeigt eine
typische Verteilung der physikalischen Parameter einer Chipproduktion.

Chipanzahl

(0

worstcase typical bestcase
slow : fast

0 .
.
......
.
......
""""

Parameter (t,,, V., Bos ----)

Abbildung 3.14: Verteilung der physikalischen Parameter einer Chip-
produktion iiber einen lingeren Zeitraum
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Aufgrund des betriichtlichen Einflusses der Versorgungsspannung (siehe Uber-
sicht in Abbildung 3.15) auf jede Verlustleistung (vergl. Kapitel 1), ist die Redu-
zierung der Versorgungsspannung die am meisten erfolgversprechende Methode
zur Reduzierung der Gesamtverlustleistung.

Kurzschluss-Verlustleistung Leakage-Verlustleistung Dynamische-Verlustleistung
Vb
[DL — Is . eVlherm -1
B 30T 2
By E( on =2V) T P car™ Fatosr "% -Cy -V

W VGSiVlherm 7VDS
Lpg = Mo ¥,, &8 D " hm | ] P
DSL 0 therm
T L

06

Vgs (volts) % Vs (volts)

Abbildung 3.15: Uberblick iiber die Verlustleistungen in CMOS-Schaltungen
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3.9.1 Auswertung durch Frequenzangleichung eines VCO

Das Ziel der Auswertung der RIC-Frequenz ist immer, eine Spannung zu gene-
rieren, die zu der RIC-Frequenz umgekehrt proportional ist. Dieses Ziel kann
durch verschiedene Methoden erreicht werden. In diesem Fall soll die Eignung
eines spannungsgesteuerten Oszillators (VCO) hierzu untersucht werden. Ab-
bildung (3.16) zeigt den prinzipiellen Aufbau der Messschaltung mit digitaler
Auswertung: Die Frequenz eines VCO, dessen Schwingfrequenz mit steigender
Steuerspannung abnimmt, wird iterativ an die der Sensorinverterkette ange-
néhert. Hierzu wird mit der niedrigsten Steuerspannung (analog zur hochsten
zu erwartenden RIC-Frequenz) begonnen. Mit jedem Iterationsschritt wird die
Steuerspannung um einen festen Betrag erhoht, bis die Frequenz des VCO ge-
rade unter der der RIC liegt. Die dann anliegende Steuerspannung ist umge-
kehrt proportional zur RIC-Frequenz. Um die Auswirkung des Fehlers durch die
gequantelte Steuerspannungserh6hung zu minimieren, ist der Betrag der Span-
nungserhohung im Rahmen der Spezifikationen klein zu halten.

Die Messschaltung besteht aus zwei Schwingkreisen (RIC und VCO), zwei di-
gitalen Zahlern (counterl und counter2) mit Auswertung (AND-Gatter) und
einem Spannungsinkrementierer (U incrementer).

RIC cl
Vout cou1nter %
—reset
stop
U
cl
incrementer veo i &
counter
increase 2 2
—reset

Abbildung 3.16: Schematischer Aufbau der Auswerteschaltung mit VCO

Zu Beginn der Auswertung sind beide Counter leer (alle Bits 0), d.h. die AND
Gatter sind low am Ausgang. Der VCO ist, wie spater gezeigt wird, so bemessen,
dass er mit der niedrigsten angestrebten Ausgangsspannung (V;,;,) die hochste,
von der RIC generierte, Ausgangsfrequenz liefert. V,,;, ist somit der Startwert
des Spannungsinkrementierers. In nahezu allen Fillen ist die anliegende RIC-
Frequenz niedriger, so dass der Counter2 zuerst voll (alle Bits 1) ist und somit
das an ihn anliegende AND-Gatter nach high schaltet. Hierdurch werden beide
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Counter zuriickgesetzt. Das Ausgangssignal des AND-Gatters ist also ein kurzer
Puls, durch den auch der Spannungsinkrementierer das Steuersignal erhélt, seine
Ausgangsspannung um einen festen Betrag zu erhéhen. Die Auswertung findet
nun erneut statt; dieser Vorgang wiederholt sich solange, bis die Frequenz der
RIC hoher ist als die des VCO. In diesem Fall schaltet das AND-Gatter von
Counter 1 zuerst auf High und bewirkt ein Festhalten der Ausgangsspannung
Vour des Spannungsinkrementierers. Die dann anliegende Ausgangsspannung ist
umgekehrt proportional zur Schwingfrequenz der Ringinverterkette und ein Mafs
fiir die einzustellende Versorgungsspannung.

3.9.2 Sensorinverterkette des Messsystems

Zur Verifikation der Eignung des Messsystems wurde der Frequenzbereich will-
kiirlich auf ~ 100kH z festgelegt. Dementsprechend wurde die Sensorinverter-
kette dimensioniert. Die Kenndaten der Sensorinverterkette sind in Tabelle (3.3)
aufgelistet.

Kenndaten der Sensorinverterkette @27°C
Versorgungsspannung VDD = 18V
Inverteranzahl 7
Transistorweite Wpyos 0.84 ym
Transistorweite Wy aros 0.28 um
Transistorlange Lpyos 45 pm
Transistorlange Lyaros 45 pm
Frequenz f (FAST) 95.13 kHz
Frequenz f (TYPICAL) 93.66 kH =z
Frequenz f (SLOW) 91.93kHz
Mittelwert u (four) 93.64 kHz
Standardabweichung o (four) 0.12kHz

Tabelle 3.3: Kenndaten der Sensorinverterkette

Die Schwingfrequenz der Ringinverterkette hiingt in stirkerem Mafe als von
den physikalischen Parametern (slow, typ, fast) von der Temperatur ab. Dieser
Effekt ist typisch fiir die Performance von Digitalschaltungen in der betrachteten
Technologie.
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3.9.3 Aufbau und Wirkungsweise des VCO

Der VCO besteht aus einem CMOS-Schmitt-Trigger, zwei gesteuerten Strom-
quellen, die jeweils eine Kapazitéit laden, und aus verschiedenen CMOS—Invertern,
die das Signal buffern und in ein sauberes Rechtecksignal formen. Der Span-
nungsteiler am Eingang des VCO, realisiert aus zwei als Dioden geschalteten
NMOS-Transistoren, um eine gute Temperaturkonstanz zu erreichen, sorgt fiir
eine Verdopplung des Eingangsspannungsbereiches. Abbildung (3.17) zeigt die
einzelnen Schaltungsteile des Gesamtschaltbildes des VCO (Dimensionierung sie-
he Anhang A.1).

Spannungsteiler

V\N
[0,9V - 1,8V]

Stromquelle 1 Stromquelle 2 CMOS Schmitt-Trigger

VDD

-

Abbildung 3.17: Schaltbild des VCO

Mit steigender Eingangsspannung V;y verringert sich der Stromfluss durch
die PMOS—Transistoren T¢y, To, und der Aufladevorgang der Kapazitiaten Cf,
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Cs wird verlangsamt. Die Ausgangsfrequenz foyr des VCO nimmt ab. Dies tréigt
der Forderung nach der umgekehrten Proportionalitit von Steuerspannung und
VCO-Schwingfrequenz Rechnung. Tabelle 3.4 zeigt den Eingangsspannungsbe-
reich und den Bereich der Ausgangsfrequenz des VCO. Die Frequenz fopr weist
in Abhéngigkeit von der Eingangsspannung V;y eine hinreichend gute Linea-
ritit auf (siehe Abbildung 3.18). Die Dimensionierung erfolgt mit Hinblick auf
den Spannungs- und Frequenzbereich der zu versorgenden Schaltung bzw. der
verwendeten Ringinverterkette.

typische Eingangsspannung 09V < Viy < 18V
Ausgangsfrequenzbereich | 158.29 kHz > foyr > 36.22kHz
fir V;,

Tabelle 3.4: Arbeitsbereich des VCO

VCO-f

out

170K [Hz]

150K L

130K L

12K ¢

90.0K L

70.0K L

50.0K L

30.0K " N N N
90@m 1.10 1.30 1.50 1.70
VCO-V,, V]

Abbildung 3.18: Ausgangsfrequenz des VCO in Abhéngigkeit der Eingangs-
spannung @27°C
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3.9.4 Monte—Carlo Analyse des VCO

Die Ausgangsfrequenz des VCO wird mittels der Monte—Carlo-Methode auf
statistische Schwankungen, verursacht durch geometrisches Mismatch, unter-
sucht. Alle statistischen Untersuchungen werden bei einer Eingangsspannung
von Uyy = 1V durchgefiihrt. Untersuchungen fiir andere Eingangsspannungen
zeigen keine signifikanten Unterschiede.

60
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40

30

Haufigkeit n

20

20 1

Mittelwert = 140,8 KHz
Standardabweichung = 2,249 KHz
Wiederholungen = 1000

135.0K 139.0K 143.0K

147 .0K 151.0K

Frequenz [HZz]

Abbildung 3.19: Histogramm der VCO-Frequenz bei der Eingangsspannung

Uy =1V
Frequenz f (FAST) 154.79kH =
Frequenz f (TYPICAL) 140.62 kH =
Frequenz f (SLOW) 128.97 kH =
Mittelwert u (forr) 140.8 kH z
Standardabweichung o (four) | 2.25kHz

Tabelle 3.5: Prozessabhingigkeit der Ausgangsfrequenz des VCO aus Abbil-
dung 3.17
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Die Abhéngigkeit der Ausgangsfrequenz des VCO von Prozessparameter-
schwankungen ist in Tabelle (3.5) zusammengefasst. Ist die Standardabweichung,
hervorgerufen durch geometrisches Mismatch, noch akzeptabel, ist die Abhéngig-
keit der Ausgangsfrequenz von den Prozessparametern (Schwankung von £10%)
fiir eine Auswertung der RIC-Frequenz wesentlich zu hoch. Mit gedndertem De-
sign kann diese Abhéngigkeit aber minimiert werden. Die Entwicklung eines
solchen VCO ist aber sehr technologiespezifisch, bei einer Migration zu einer an-
deren Technologie muss diese Entwicklungsarbeit i.d.R. erneut vollfiihrt werden.
Das macht das Konzept mit VCO unattraktiv. Der Vollstindigkeit halber wird
im Folgenden die Gesamtschaltung dennoch kurz beschrieben.
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3.9.5 Der Spannungsinkrementierer

Abbildung (3.20) zeigt den Spannungsinkrementierer. Uber das Signal A = 1
wird an T ein Puls mit fester Pulsbreite erzeugt. Die Pulsbreite wird {iber das
Delay 7 bestimmt. Fiir die Dauer des Pulses wird die Kapazitiat C' iiber den
Stromspiegel (75, und T3) mit einem konstanten Strom aufgeladen. Wegen des
linearen Strom-Spannungszusammenhangs

2

1
Ue = U, —-/
c CO+Ct

0
'LC& (38)

, dem konstanten Strom ic = I und der Pulsbreite 7 = t5 — ¢, erhoht sich bei
jedem Puls die Spannung iiber den Kondensator um:

IC'T

AUy =
¢ C

(3.9)

Diese Spannung wird iiber den Ausgangsbuffer entkoppelt und steht als Re-
ferenzspannung zur Verfiigung.

W=12pm Tz T3
o
=1pm
L =36pm
T
AD I —~ C=20pF
L & I w=1pm
Oj L =6um
T

x

D

Abbildung 3.20: Spannungsinkrementierer

Fiir die Simulation der Schaltung wird die Kapazitidt mit einer Spannung
Vinin zum Zeitpunkt ¢ = ¢, beaufschlagt.
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3.9.6 Simulationsergebnisse der Auswerteschaltung
mit VCO

Das Gesamtsystem der Auswerteschaltung mit VCO ist im Anhang (A.2) noch-
mals ausfiihrlich dargestellt. Auf tiefergreifende Erklarungen wird wegen der
eingeschrinkten Eignung des VCO an dieser Stelle verzichtet. Abbildung 3.21
zeigt die Inkrementierung der VCO-Steuerspannung bis zum Endwert (Stopsi-
gnal=1).

Eingangsspannung VCO

1170 _

e r
1.850
L L )

990.0m

Ausgangsspannung OUT(ANDS5 = &2)
190 _

1.40

900m ¢

400m ¢
—100m 1 1

Ausgangsspannung OUT(ANDS8)

|

Stoppsignal OUT(AND 10=&1)
190

140
900m
40om
T T )

—180m
2.0 1.8m 2.0m 3.9m

Zeit [s]

2.0

Spannung [V]

10 ¢

0.0

Abbildung 3.21: Spannungsverlauf der Ausgangsgrofen

Das Signal Out(AND8) (analog der Schaltung aus Abbildung A.2) erzeugt
eine Zeitspanne von 40us, in der das System abwartet, bis sich der VCO auf
eine neue Frequenz eingeschwungen hat, bevor erneut mit der Auswertung der
RIC-Frequenz begonnen wird.
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3.10 Alternative Auswerteschaltung mit VCO

3.10.1 Funktionsprinzip der Schaltung

An dieser Stelle soll noch kurz eine alternative Methode zur Evaluierung der
RIC-Frequenz mit Hilfe eines VCO vorgestellt werden. Das Prinzip &hnelt dem
in Kapitel 3.9.1 dargestellten. Statt die Frequenzsignale in einer Zahlerschaltung
zu erfassen, arbeiten nun beide Signale, die des VCO und die des RIC, auf einen
Spannungsinkrementierer. Die Frequenz des VCO wird auch hier iterativ ernied-
rigt (durch U-incrementer 1). Die Dauer einer Iteration wird hierbei durch eine
Referenzspannung bestimmt, bis zu deren Wert der Spannungsinkrementierer,
der von der RIC angesteuert wird, ansteigt ( U-incrementer 2). Die Hohe der Re-
ferenzspannung ist hierbei willkiirlich, deswegen konnte sie auch durch einen Spa-
nungsteiler zur optimalen Ansteuerung des Komparators 1 zum Einsatz kommen.
Da die VCO-Frequenz am Anfang der Messung in jedem Fall hoher ist, als die
hochste vorkommende RIC-Frequenz, ist hierdurch sichergestellt, dass am Ende
der ersten Messung die Ausgangspannung des VCO-Spannungsinkrementierers
hoher ist als die des RIC-Spannungsinkrementierers.

| —
reset stop

u

incrementer
1
3 I
increase
U
RIC J/ ref

reset stop
incrementer
2
increase
Vout
stop
u
incrementer VCO
1
increase

Abbildung 3.22: Aufbau der Messschaltung mit analoger Auswertung
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Somit bleibt das stop-Signal von Komparator 2 aus, U-incrementer 3 erhoht
seine Spannung bis zum Referenzwert, wonach Komparator 1 sowohl das reset-
Signal fiir beide U-incrementer 2 und 3, als auch das increase-Signal fiir U-
incrementer 1 gibt. Der Ablauf der Messung wird somit erneut initiiert, allerdings
mit erhohter Ausgangsspannung V,,,;, was die Frequenz des VCO erniedrigt. Der
Vorgang wiederholt sich solange, bis die Frequenz des VCO gerade kleiner wird,
als die der RIC, wodurch der Komparator 2 das stop-Signal erzeugt. Die dann
anliegende Ausgangsspannung ist charakteristisch fiir die RIC-Frequenz und zu
ihr umgekehrt proportional. Abbildung 3.22 zeigt den schematischen Aufbau der
Messschaltung.

Die vollstandige Schaltung mit dem Simulationsergebnis wesentlicher Signa-
le ist im Anhang Abbildung A.3 dargestellt. In Abbildung 3.23 zeigt sich die
iterative Annéherung der zeitlichen Spannungsverldufe der beiden Spannungs-
inkrementierer der RIC und des VCO, bis die Frequenz des VCO gerade kleiner
ist, als die der RIC (hier fiir den Fall einer Referenzspannung von 500mV).

— VCO
—— Inverterkette
600m _
500m L
400m L
—
>
[
300m L
(o)}
c
=)
C
c
© 200m [
Q
0
100m L
0.00
—100m 1 1 1 1 | |
0.9 1.0m 2.0m 3.0m 4.0m 5.0m 6.0m

Zeit [s]

Abbildung 3.23: Simulationsergebniss der beiden Spannungsinkrementierer
der RIC und des VCO
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Ein Vorteil dieser Auswerteschaltung ist das Fehlen der digitalen Z&hler.
Somit wird Fliche gespart, was aber mit der Verwendung zweier zusitzlicher
Spannungsinkrementierer relativiert wird. An diese werden nun hoéhere Mat-
chinganforderungen gestellt, da deren Ausgangssignale miteinander verglichen
werden. Jedoch kommt es auch hier nicht auf absolutes Matching an, relati-
ves Matching der Transistoren und Kapazititen ist bekanntlich in integrierten
CMOS-Prozessen leichter zu erreichen. Das Matchingproblem des VCO bleibt
aber auch hier symptomatisch.
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3.11 Beurteilung der Schaltungskonzepte
mit VCO

Die Messprinzipien stellen grundsétzlich funktionierende Analyseverfahren dar,
mit dem Prozessparameterschwankungen auf einem Chip untersucht werden kon-
nen. Ein entscheidendes Manko macht die Verwendung der Messverfahren mit
VCO fraglich. Die Ausgangsfrequenz des VCO unterliegt Mismatch-bedingten
Schwankungen. Von der Struktur her dhnlich der Ringinverterkette reagiert die
Ausgangsfrequenz des VCO sowohl auf geometrisches Mismatch, physikalische
Prozessschwankungen als auch auf Schwankungen der Temperatur (vergl. Ab-
bildung 3.24).

200K _flH2
190K
180K |
170K |
160K

fast

150K .
typ

140K L

slow

130K

-20.9 0.00 20.0 40.0 60.9 80.0 100
temp [°C]

Abbildung 3.24: Schwingfrequenz des VCO @ V;,, = 0.9V in Abhéngigkeit der
Temperatur und der Prozessgrenzen

Die Entwicklung anderer VCO-Schaltungen, die diesen Schwankungen we-
niger unterliegen, ist prinzipiell moéglich, stellt aber einen nicht unerheblichen
Entwicklungsaufwand dar, der fiir jede Technologiemigration erneut erbracht
werden muss. Prinzipiell sind die vorgestellten Messverfahren durchaus geeig-
net. Die entscheidenden Baugruppen sollten hierbei auf optimale Matching-
und Temperatur-Unempfindlichkeit hin designed werden. Zu den kritischen Bau-
gruppen gehoren hierbei neben dem VCO auch Komparatoren (Offset) und die
Stromquellen (Paarigkeit) der Spannungsinkrementierer, sowie die verwendeten
Kondensatoren. Da die Optimierung dieser Baugruppen einen nicht unerhebli-
chen Designaufwand bedeutet und diese immer nur fiir eine bestimmte Techno-
logie durchgefiihrt werden kann, wird der Nutzen der Messverfahren auf VCO-
Basis kritisch beurteilt. Eine optimale Evaluierung der Schwingfrequenz kann
nur digital erfolgen.
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3.12 Digitale Erfassung der
Ringinverterschwingfrequenz

Die analoge Auswertung der Ringinverterschwingfrequenz leidet an einer zu gros-
sen Abhéngigkeit des Auswertergebnisses vom geometrischen- und Prozessmis-
match. Ein digitales System ist grundsétzlich auch von diesen Variationen be-
troffen, jedoch wirkt sich dieses Mismatch nur in der Verarbeitungsgeschwindig-
keit aus. Dies erklart z.B. die Klassifizierung von Speicherchips oder Prozessoren
hinsichtlich ihrer maximalen Taktrate. Fiir die Anwendung der Auswertung der
Schwingfrequenz einer Ringinverterkette ist nur Sorge zu tragen, dass die mini-
male Verarbeitungsgeschwindigkeit ausreichend ist. Die Schwingfrequenzen der
RIC sind hierbei in einem unproblematischen Bereich.

Die Aufgabe des Systems ist es, die Schwingfrequenz der RIC zu detektieren
und diese weiterzuverarbeiten. Da Frequenz und Zeit iiber die Periodendauer
verkniipft sind, bietet sich zur Frequenzerfassung ein digitaler Zahler an. Die
Tiefe dieses Zahlers hingt einerseits von der zu erwartenden maximalen Frequenz
ab, andererseits von der Zeit, in der der Ausgang des RIC auf den Zahler gegeben
wird. Um eine Variable festzulegen, wird ein Zahler mit 16 flankengesteuerten
JK-Flipflops verwendet. Folgende Rechnung bestimmt die Zeit, bis der Zihler
bei gegebener Frequenz iiberlauft:

fmaz =8MHz =T = = 125ns (3.10)

S8MHz
Der voll belegte 16 Bit Zdhler 1111 1111 1111 11115 entspricht 65535,y Schwin-
gungsdauern mit jeweils einer fallenden Flanke. Es ergibt sich so die Auswertzeit
mit:

tey = 65535 - 125ms = 8.191875m.s (3.11)



3.12 Digitale Erfassung der
Ringinverterschwingfrequenz 114

3.12.1 Erzeugen eines definierten Zeitintervalls

Die Auswertzeit t,, wird ihrerseits ebenfalls iiber das Zahlen einer Referenzclock
verwirklicht. Auch hier gibt es einen willkiirlichen Zusammenhang zwischen Zah-
lertiefe und Referenzclock. Es wird ein 14 Bit Zdhler mit 14 flankengesteuerten
JK-Flipflops verwendet. Die drei hochstwertigen Bits werden hierbei iiber eine
NAND-Verkniipfung zur Generierung eines S7°0 P-Signals herangezogen. Abbil-
dung 3.25 zeigt das symbolische Schaltbild der Referenzzeitbestimmung.

reset
J Ql I—GJ [ I—CJ
S | S _Lt_x
Ric-Clock
o A N (XX} B
& >-| st —[F— 21 p) reset L+ =2 reset = F—{ =1
Ref-Clock == & Ref-Clock & Ref-Clock == &

Abbildung 3.25: Schaltung zur Erzeugung eines Stopsignals nach einer Refe-
renzzeit

[

Das Stopsignal wechselt von High nach Low, wenn der Zahler wie folgt be-
legt ist: 1110 0000 0000 005. Dies entspricht 14336,y Schwingungsdauern. Nach
dem Umschalten des Stopsignals nach Low ist das NAN D2 Gatter am Eingang
des Zihlers aus Abbildung 3.25 fiir die Referenzclock nicht mehr transparent.
Der Zéahler verbleibt somit in seinem Istzustand.

Mit Gleichung 3.11 folgt fiir die erforderliche Schwingungsdauer:

16.383875
Thop = —o0 L0 o 571.4ns (3.12)
14336

Damit ergibt sich fiir die Referenzfrequenz:

fref = ! = 1750013H z (3.13)
Tref

Es wird eine Referenzfrequenz von 1.75MHz gewéhlt. Die Abweichung von
der berechneten Frequenz wirkt sich nur unwesentlich auf die Referenzzeit aus;
die resultierende Grenzfrequenz der RIC wird nicht unterschritten.
Fiir das korrekte erneute Generieren des Stopsignals ist es notwendig, alle Aus-
ginge der JK-FlipFlops des Zahlers auf Low zu setzen. Dies geschieht iiber ein
reset-Signal. Nach Abbildung 3.25 6ffnet ein reset = 0-Signal die Flipflop-Kette
des Zahlers, indem die Multiplexer umschalten.
Jedes einzelne Flipflop wird nun von der Referenzclock getaktet. Zuséatzlich wer-
den alle J-Eingénge digital 1. Somit werden nach der ersten steigenden Flan-
ke der Referenzclock (was am FlipFlop durch die Invertierung durch das AOI-

Gatter des Multiplexers eine fallende Flanke ist) alle FlipFlop Ausgénge auf
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digital 0 gesetzt. Das reset-Signal muss folglich mindestens fiir die Dauer ei-
ner Periode der Referenzclock 0 sein. Ist das reset-Signal wieder 1, werden die
Flipflops wieder zu einem digitalen Zahler verschaltet.

3.12.2 Auswerten des Zahlerstands

Innerhalb der Referenzzeit werden die Schwingungen der Ringinverterkette ge-
zéhlt. Je nach den gerade herrschenden Chipkonditionen (Temperatur, physika-
lische Prozessparameter) variiert der Zéhlerstand. Bei der Performance zutragli-
chen Chipkonditionen wird ein hoher Zahlerstand erreicht, da die Frequenz der
Ringinverterkette hoch ist. Abbildung 3.26 zeigt den Einfluss der Temperatur
und der physikalischen Parameter (typslow bedeutet hierbei: typische NMOS-
Transistoren, langsame PMOS-Transistoren) auf die Schwingfrequenz des Rin-
ginverters aus Abbildung 3.13.

8,0
7,5 1 —typtyp
typslow
typfast
7,0 1 — slowtyp
— slowslow
v — slowfast
T — fasttyp
H 6,5 A fastslow
Y= fastfast
6,0 1
5,5 1
5,0 T L} T T T
-20 0 27 40 60 80
temp [°C]

Abbildung 3.26: Einfluss der Temperatur und der physikalischen Parameter
auf die RIC-Frequenz

Bemerkenswert ist, dass die Temperatur einen dominanten Einfluss auf die
Ringinverterschwingfrequenz und somit auch auf das Delay einer digitalen Schal-
tung auf gleichem Substrat hat. Die Schwingfrequenz und ihre digitale Abbildung
als Zahlerstand sind also Messgrofen fiir die zu erwartende Performance.
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Ziel ist es, den Ziahlerstand in eine spezifische Versorgungsspannung zu iiber-
fithren. Abbildung 3.27 zeigt das Gesamtkonzept, welches dieses Ziel realisiert.
Die fallenden Flanken der Ringinverterkette werden von einem Zahler gezihlt,
bis das Systemstopsignal aktiv wird, ndmlich nach Ablauf der Zeit, die durch den
Referenztakt und den Zahlerstand eines zweiten Zahlers definiert wird. Somit ist
das Wesentliche schon geschehen, der Zahlerstand reprasentiert den momenta-
nen Chipzustand (physikalische Parameter und Temperatur). Die Weiterverar-
beitung des Zéhlerstands kann nun auf verschiedene Art und Weise erfolgen. In
Abbildung 3.27 sind die nicht im Testchip (siehe auch Anhang, Abbildung A.24)
implementierten Systemblocke gestrichelt verbunden bzw. in Klammern gesetzt.
Der Zahlerstand (die neun hochstwertigen Bits) wird als digitales Wort einem
Subtrahierer zugefiihrt und dort von einem spezifischen digitalen Wort subtra-
hiert (digital assignment in Abbildung 3.27). Diese spezifische Vorbelegung rea-
lisiert zum einen die erwiinschte umgekehrte Proportionalitit von Zéahlerstand
und zu generierender Referenzspannung, zum anderen legt sie die Grenzen die-
ser Referenzspannung fest (V,u: min und Viut maz). Diese Grenzen sind von den
Spezifikationen und der jeweiligen Anwenderschaltung abhingig. Der Designer
muss diese durch Simulationen mit maximal abweichenden Chipparametern (al-
so slow- und fast-Konditionen bei temp,;, und tempy,q,) bestimmen.

Das Ergebnis der Subtraktion wird einem Digital-Analog-Wandler zugefiihrt,
der aus dem digitalen Wort eine analoge Spannung generiert, die als Referenz-
spannung fiir einen DC/DC-Konverter (Kapitel 4) benutzt wird.

reference clock
;

clocked
systemstop column
decoder

row .- ROM
counter |=----4 U0 gt with
alaEealr assignment

=
subtracter

(clocked)
DC/DC
converter

(assignment)

digital assignment

Abbildung 3.27: Konzept zum Performance Driven Supply



3.12 Digitale Erfassung der
Ringinverterschwingfrequenz 117

Als problematisch bei dieser Vorgehensweise erweist sich das nichtlineare
Verhalten der Performance digitaler Schaltungen bei Verringerung der Versor-
gungsspannung. Abbildung 3.28 zeigt das simulierte Delay einer Gatterkette aus
fiinf seriellen Gattern abhéngig von der Versorgungsspannung, der Temperatur
und den physikalischen Parametern.

300p

200p

delay [ps]

100p . . . . . . . .
1.0 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.8

VDD[V]

Abbildung 3.28: Delay einer Gatterkette mit Best-Case Parametern

Deutlich ist das stérker ansteigende Delay der Gatterkette bei niedrigen
Versorgungsspannungen zu erkennen. Dies ist eine Folge der niedrigeren Drain-
Source-Spannung aller Transistoren bei niedrigerer Versorgungsspannung. Beim
Umschaltvorgang wird damit der lineare Bereich der Transistorausgangskennlinie
dominanter, wodurch der Lade- und Entladestrom immer kleiner wird. Diese
Nichtlinearitdt wird bei der Wandlung des Zéhlerstands nicht beriicksichtigt.
Infolge dessen muss bei der Berechnung der digitalen Vorbelegung ein Sicher-
heitsiiberschuss an Spannung mit einkalkuliert werden. Dieser kann bei Verwen-
dung des spéter erlduterten ROMs with assignment (Abb. 3.27) entfallen.

Im Folgenden soll diese Vorgehensweise verdeutlicht werden. Um die Spezi-
fikationen unter allen Umstédnden einhalten zu konnen, muss bei der Simulation
der Anwenderschaltung von absolut schlechtesten Chip-Konditionen ausgegan-
gen werden. Das bedeutet:

e maximale Temperatur
e physikalische Parameter slow
e geometrisches Mismatch maximal ungiinstig

e daraus resultierend: critical-path Evaluierung
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Das Delay des somit evaluierten critical-path wird nunmehr unter den o.a.
Konditionen mit Standardversorgungsspannung bestimmt. Abbildung 3.29 zeigt
diese Simulation in Abh#ngigkeit der Temperatur. Ausgehend von einer maxi-

delay [s]
500p

400p L

300p -/

200p L L I
-20 40 60 80 100
temp [°C]

Abbildung 3.29: Delay einer Gatterkette mit Worst-Case Parametern

malen Chiptemperatur kann der Designer ein Delay von 368ps garantieren. Die-
ser Wert sollte innerhalb der Spezifikation liegen, ist dies nicht der Fall, muss
die Schaltung iiberarbeitet werden bzw. die Versorgungsspannung innerhalb der
erlaubten Grofsen erhoht werden. Das Design erfolgt also unter dem Aspekt
maximaler Ausbeute, moglichst alle Chips einer Fertigung sollen den Spezifika-
tionen geniigen. Es bleibt also fiir die Mehrzahl der Chips ein Spielraum, die
Versorgungsspannung zu reduzieren, ndmlich fiir den Fall, dass nicht maximal
ungiinstige Chip-Parameter vorliegen, was fast immer der Fall ist. Fiir die Gat-
terkette aus Abbildung 3.29 konnten mit dem o.a. Konzept mit linearem Zusam-
menhang zwischen Ringinverterfrequenz und Ausgangsspannung exemplarisch
die in Abbildung 3.30 dargestellten Versorgungsspannungen generiert werden
(blaue Linie: Gatterverzogerung mit individueller Versorgungsspannung; rote
Linie: Gatterverzogerung mit fester Versorgungsspannung Vpp = 1.8V'). Dabei
ist der Zusammenhang zwischen Ringinverterfrequenz und Ausgangsspannung
durch die lineare Beziehung in Gleichung 3.14 gegeben.

Vop = —3V 10
DD = * fric - -

Zu beachten ist hierbei, dass die berechneten Versorgungsspannungen in Ab-
bildung 3.30 mit dem vorgestellten Konzept nicht in beliebiger Genauigkeit ge-
neriert werden konnen, da es durch die Quantisierung nur diskrete Ausgangs-
spannungen geben kann. Mit dem linearen Zusammenhang zwischen Ringinver-
terkette und Ausgangsspannung (Gleichung 3.14) ist eine Equalisation des Gat-
terdelays nicht moglich. Im angegebenen Beispiel steigt das Gatterdelay durch
die kleine Versorgungsspannung im Bereich kleiner Temperaturen iiber den Wert
des WorstCase aus Abbildung 3.29. Eigentlich miisste der Zusammenhang aus
Gleichung 3.14 veréndert werden (was einer divergierenden digitalen Vorbele-
gung des Subtrahierers aus Abbildung 3.27 entspréiche), um das Delay nicht

+35V (3.14)



3.12 Digitale Erfassung der

Ringinverterschwingfrequenz 119
delay [s]
0% 14 248V
1.364V
400p L 151V 1.8V
. 1.636V 1.747V 1.8V :

300p ___/

200p

-20 0 20 60 80 100

40
temp [°C]

Abbildung 3.30: Delay einer Gatterkette mit Worst-Case Parametern mit va-
riabler Versorgungsspannung

unter den Wert von 368ps fallen zu lassen.

Eine bessere Anpassung der Versorgungsspannung kann erreicht werden, in
dem der nichtlineare Zusammenhangs von Gatterdelay und Versorgungsspan-
nung beriicksichtigt wird. Ein hier nicht weiter betrachteter Weg wére es, den
Digital-Analog-Wandler mit einer solchen Nichtlinearitét zu beaufschlagen. Eine
Ansteuerlogik konnte die digitalen Eingangssignale eines linearen DACs entspre-
chend der Nichtlinearitit aus dem Zédhlerstand generieren. Ein flexiblerer Weg
ist in Abbildung 3.27 gestrichelt dargestellt. Der Zahlerstand, bzw. die relevan-
ten Bits des Zihlers, die nach Ablauf der Referenzzeit die Chip-Konditionen
reprasentieren, werden nun direkt als Reihen-Adresse eines ROMs verwendet. In
diesem ROM sind typische Versorgungsspannungen vom Designer als digitales
Wort gespeichert, die nach der Digital-Analog-Wandlung als analoge Referenz-
spannungen wiederum einem DC/DC-Konverter zugefiihrt werden. Da das ROM
frei beschreibbar ist, kann jegliche Nichtlinearitat beriicksichtigt werden. Die Ab-
bildung 3.31 zeigt dies exemplarisch fiir die Gatterkette, die auch schon in den
Abbildungen 3.29 und 3.30 betrachtet worden ist.

delay [s]

400 T4 45V 1.48V 1.5V 1.636V 1.7V 1.8V 1.8V

300p /

200p

X 1 L 1 )
20 0 20 60 80 100

a0
temp [°C]

Abbildung 3.31: Delay einer Gatterkette mit Worst-Case Parametern mit op-
timierter Versorgungsspannung

Durch die nun individuellen Versorgungsspannungen gelingt die Equalisation
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des Gatterdelays nahezu perfekt und ist in der Realitdt nur von der Auflésung
des DA-Wandlers (und damit auch von der Speichertiefe des ROMs) abhéngig.
Eine weitere Alternative, die in Abbildung 3.27 dargestellt wird, ist das vol-
lige Umgehen des DA-Wandlers. Der Zahlerstand wird nun als Zeilenadres-
se eines ROM-Speicherzellenfelds verwendet. Die einzelnen Speicherzellen der
entsprechend ausgewéhlten Zeile werden nun aber iiber den in Abbildung 3.27
clocked — column — decoder mit einer festen Frequenz periodisch ausgelesen. Der
Designer kann somit statt digital kodierter Referenzspannungen nun Duty-Cyle-
Waveforms im ROM ablegen und durch Verwendung von getakteten DC/DC-
Wandlern spezifische Versorgungsspannungen generieren (Kapitel 4).
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3.13 Einsparpotential des Systems

Die Frequenz der Ringinverterkette ist ein Mafstab fiir die individuelle Chipper-
formance, die durch die Temperatur und die chipspezifischen physikalischen Pa-
rameter (Vrg, By, etc.) bestimmt wird. Ein weiterer Faktor, der die Performance
einer digitalen Schaltung entscheidend mitbeeinflusst, ist das geometrische Mis-
match der Transistoren. Dieses wird u.A. durch Unterdiffusion der Drain- und
Source-Gebiete unter das Gate, sowie durch Maskenungenauigkeiten hervorge-
rufen.

Das geometrische Mismatch ist ein lokales Mismatch, d.h. die Abweichungen ei-
nes Transistors sind weder in Betrag noch in Vorzeichen mit denen seines Nach-
bars korreliert. Dariiber hinaus existiert eine Abhéngigkeit des geometrischen
Mismatchs von der Ausrichtung (also vertikale oder horizontale Ausrichtung).
Diese Umsténde fiihren zu einer Ungenauigkeit in der Bestimmung des Delays
einer digitalen Schaltung, welcher nur durch die Annahme des WorstCase, also
maximal ungiinstig abweichenden Weite zu Langen-Verhéltnisses, zu begegnen
ist. Die Ringinverterkette ist auf mdoglichst kleines geometrisches Mismatch hin
dimensioniert, damit ihre Ausgangsfrequenz nicht zuféllig abweicht. Es verbleibt
also, trotz indirekter Messung der Temperatur und der physikalischen Prozess
parameter durch Auswertung der Ringinverterfrequenz, eine Ungewissheit in
der Korrelation mit der Chipperformance, hervorgerufen durch das geometrische
Mismatch. Diese Ungewissheit konnte nur durch Beobachtung der Schaltung und
Auswertung der realen Performance eliminiert werden. Durch die Ungewissheit
in der Evaluierung des kritischen Pfads miisste diese Beobachtung aber mehr
als den per Simulation evaluierten kritischen Pfad erfassen, was ein erheblicher
Aufwand wére.

Das vorgestellte System muss unter der Annahme von WorstCase geometrischem
Mismatch vom Designer kalibriert werden (also das ROM-Speicherzellenfeld ent-
sprechend belegt, bzw. die digitale Vorbelegung entsprechend gestaltet werden).
Dadurch wird automatisch bei der Mehrzahl der Chips Energie verschwendet, da
WorstCase Parameter nur bei einem sehr kleinen Prozentsatz aller hergestellten
Chips vorzufinden sind. Abbildung 3.32 macht dies deutlich.
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Die Sperzifikationen (delay < 368ps) wéren auch mit deutlich reduzierter Ver-
sorgungsspannung zu erreichen, durch das unabhingige geometrische Mismatch
ist aber der Sicherheitsabstand notwendig. Dieser Sicherheitsoverhead legt Uber-
legungen zum Einsparpotential des Systems nahe.

delay [s]

500p

400
P / 12V VDD
SpeC // 14V
16V
— ——
300p - - Vy
1.45V 1.48V 1.5V 1.636V 1.7V 1.8V 1.8V
200p . . . \ . ,
20 0 20 40 60 80 100
temp [°C]

Abbildung 3.32: Delay der Gatterkette aus Abbildung 3.31 mit Best-Case Pa-
rametern mit den fiir Worst-Case Mismatch bestimmten Ver-
sorgungsspannungen

Die Grafiken 3.33 bis 3.35 geben einen Uberblick iiber das Einsparpotential
des Systems, basierend auf der Gatterkette, die in den bisherigen Simulationen
in diesem Kapitel zur Anwendung kam.
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77 0.577
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Abbildung 3.33: Verlustleistung einer Gatterkette mit fester und variabler
Versorgungsspannung im typischen Fall (Verhéltnis rechts)

Obwohl die Versorgungsspannungen aufgrund angenommener WorstCase Pa-
rameter bestimmt worden sind, wird auch bei anderen Parametersétzen viel Lei-
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Abbildung 3.34: Verlustleistung einer Gatterkette mit fester und variabler
Versorgungsspannung bei Best-Case-Mismatch (Verhéltnis

rechts)
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Abbildung 3.35: Verlustleistung einer Gatterkette mit fester und variabler
Versorgungsspannung bei WorstCase-Parametersatz (Ver-
héltnis rechts)

stung eingespart. Ein genauer Wert fiir diese Einsparung kann nicht angegeben
werden, bei einer Gausverteilung der Parametervariation kann von einer dur-
schnittlichen Einsparung von = 20% gegeniiber der gleichen Charge identischer
Schaltungen mit fester Versorgungsspannung ausgegangen werden.

Folgende Uberlegungen liegen dieser Abschitzung zugrunde. Das System lie-
fert eine Aussage iiber die globalen Prozessparameter und die Temperatur, also
neben der Dimensionierung der Transistoren die wesentlichen Faktoren fiir die
Schaltgeschwindigkeit.
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Abbildung 3.36: Mismatch eines minimalen NMOS-Transistors

Abbildung 3.36 zeigt das Mismatch der Parameter Vi und [ bei geometri-
scher Varianz (W, L und t,, ) fiir einen minimal dimensionierten NMOS-Transistor.
Es ist eine grofse Spreizung der Parameter ersichtlich, welche durch die minima-
len Transistordimensionen bedingt ist.

Wird die Uberschlagsformel (Gleichung 2.3) zur Berechnung des Delays eines
Inverters (stellvertretend fiir CMOS-Gatter) mit den statistischen Daten aus
Abb. 3.36 beaufschlagt, ergibt sich fiir das Delay folgende Verteilung mit fiir
das W /L-Verhiltnis typischen normalverteilten Varianzen (W:u = 0.3um, o =
20nm und L:p = 0.1675um, o = 12.5nm):

AT

600 | p = 4.1397n
= sd = 0.3307n
N = 10000

500
400 8
300
200

100

0 3e-09 3.5e-09 4e-09 4.5e-09 5e-09 5.5e-09 delay[s]

Abbildung 3.37: Varianz der falltime eines CMOS-Inverters
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Es stellt sich eine Normalverteilung (10000 Werte pro Variable) des delays
ein (rote Linie in Abb. 3.37) mit dem Mittelwert y = 4.1397ns und der Stan-
dardabweichung o = 0.3307ns. Der Inverter ist hierbei mit C';, = 1pF' belastet,
die Versorgungsspannung hat den Standardwert von Vpp = 1.8V.

Der Designer kann hier also fiir eine sehr grofe Wahrscheinlichkeit (Ppgijure =
0.1%o0) ein Gatterdelay von ¢ty = 5.65ns garantieren. Durch die Information, die
die Auswertung der RIC-Frequenz dem Designer gibt, ist der Einfluss der glo-
balen Parameter 3y und Vpy nicht mehr zufillig. Entsprechend dndert sich die
Verteilung des delays, wenn diesen Parametern feste Werte zugewiesen werden:

600 M M

500 ]

200

100

0 3.5e-09 4e-09 4.5e-09 56-09 5.56-09
delay[s]

Abbildung 3.38: Varianz der falltime eines CMOS-Inverters Vi, 3 = normal

In Abbildung 3.38 sind V,und 3 typische Werte zugewiesen. Durch das Feh-
len der "schlechten" Parametervarianz fiir diese Variablen verbessert sich der
worst-case fiir das delay auf ¢ty = 5.3ns (Mittelwert y = 4.124ns, Standard-
abweichung o = 0.2821ns). Signifikant ist die reduzierte Standardabweichung.
Der Designer kann also mit Kenntnis der Parameter durch die RIC-Frequenz
die Versorgungsspannung verringern, um die gleiche Verzogerung zu garantie-
ren, wie ohne Kenntnis der Parameter Vp,und (3 (¢,, variiert ebenso global und
wirkt sich auf die RIC-Frequenz aus). In diesem Fall kann die Versorgungsspan-
nung von Vpp = 1.8V auf Vpp = 1.65V reduziert werden, was Abbildung 3.39
zeigt.
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Abbildung 3.39: Varianz der falltime eines CMOS-Inverters Vi, 3 = normal,
Vpop = 1.65V

Durch die Zusatzinformation, die die RIC-Frequenz dem Designer liefert,
wird die Variation der Chip-Performance zwar nicht grundséitzlich kleiner, der
Einfluss des systematischen Mismatchs und der Temperatur ist aber nun kalku-
lierbar. Musste der Designer bislang den Worst-Case aller streuenden Parameter
annehmen, ist das nun nur noch fiir das geometrischem Mismatch erforderlich.
Die zu erwartende Einsparung durch Versorgungsspannungs-Reduktion errech-
net sich durch die Annahme normalverteilter Parameter fiir V, 8 und t,,. Aus-
gehend von Gleichung 2.3 wird fiir absolute WorstCase Parameter aller Variablen
die maximale Verzogerung bestimmt. Dies ist der Wert, den der Designer unter
allen Umstinden garantieren kann. Ausgehend von diesem Wert und der stati-
stischen Verteilung der globalen Chipparameter kann nun die jeweilige Versor-
gungsspannung errechnet werden, die fiir jede Parametervariation zur gleichen
Verzogerung fiihrt. Abbildung 3.40 zeigt die Verteilung dieser errechneten Ver-
sorgungsspannung fiir WorstCase Transistorgeometrie und der Verzdgerung von
ty = 5.65ns abgeleitet aus Abbildung 3.38. Bezogen auf den Mittelwert von
o = 1.585V und die dominante quadratische Abhingigkeit des Leistungsumsat-
zes von der Versorgungsspannung berechnet sich die durchschnittliche Einspa-
rung zur Versorgung mit der Standardversorgungsspannung Vpp norm = 1.8V
zu:

(1.585V)%

e = 07T =23% (3.15)
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Abbildung 3.40: Versorgungsspannung fiir konstantes Delay bei WorstCase
Transistorgeometrie

Dieser Wert beruht auf einer simplen Modellierung des Delays und einer
Chiptemperatur von 27°C. Fiir die Angabe der garantierten Performance der
Schaltung miissen aber auch fiir die Chiptemperatur WorstCase-Parameter an-
genommen werden, also maximale Betriebstemperatur. In diesem Falle sinkt die
garantierte Verzogerung. Das vorgestellte System erfasst aber auch die Tempe-
ratur, so dass die Versorgungsspannung im Mittel (mit variierender Temperatur)
ungefihr gleich bleibt. Ein hier nicht mit einkalkulierter zuséitzlich positiver Ef-
fekt ist die durch die verringerte Versorgungsspannung kleinere Erwdrmung des
Chips. Diese Effekt trigt nochmals zu einem geringeren Energieumsatz bei, da
der schlechteren Leitfdhigkeit der MOS-Transistoren zu hoheren Temperaturen
hin nicht unnétig hoch gegengesteuert werden muss.
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Eine weitere Einschriankung ist bei der Verwendung des Systems zu beach-
ten, dessen Auswirkungen allerdings im Vergleich mit dem durch unvermeid-
liches geometrisches Mismatch hervorgerufenen Sicherheitsoverhead gering ist.
Eine bestimmte Frequenz der Ringinverterkette kann aufgrund unterschiedli-
cher Kombinationen von Chiptemperatur und physikalischen Chipparametern
auftreten. Abbildung 3.41 zeigt dies exemplarisch fiir eine Schwingfrequenz von
fric = 6MHz. Die Schwingfrequenz von 6MHz kann je nach Parametersatz
zwischen ¥y = 45°C im Falle von WorstCase-Parametern und ¥, = 55°C' im
Falle von BestCase-Parametern auftreten.

f[MHz]

5,0

-20 0 27 40 : 60 80

temp [°C] 8 8

1 2

Abbildung 3.41: Schwingfrequenz einer Ringinverterkette abhingig von der
Temperatur und dem Parametersatz

Es ist von grofer Bedeutung, dass die Korrelation von Ringinverterschwing-
frequenz und Gatterdelay (also Performance) méglichst eindeutig ist. Um dieses
zu untersuchen, werden mit einer Gatterkette Simulationen durchgefiihrt, die ab-
héngig von der Temperatur, der Versorgungsspannung und dem Parametersatz
das Gatterdelay evaluieren. Somit werden jeweils die maximale und die minimale
Versorgungsspannung bestimmt, die zum Erreichen eines bestimmten Gatterde-
lays notwendig ist (Spezifikation). Die maximale und minimale Versorgungsspan-
nung sollten nur wenig divergieren, damit die Korrelation zwischen Ringinverter-
schwingfrequenz und daraus abgeleiteter Versorgungsspannung moglichst prézi-
se ist. Die Abbildung 3.42 zeigt das Delay der Gatterkette fiir WorstCase- und
BestCase-Parameter (ohne Abweichung der Transistordimensionen, die nicht sy-
stematisch sind) in Abhéngigkeit der Versorgungsspannung und mit der Tempe-
ratur als Scharvariable. Bei einer angenommenen Spezifikation von 200ps liegt
der Unterschied der beiden evaluierten Versorgungsspannungen bei ca. 20mV’.
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Je nach Spezifikation kann diese Divergenz variieren, liegt jedoch im Beispiel aus
Abbildung 3.42 nie hoher als 30mV . Der Designer muss diese Divergenz durch
Simulation evaluieren und bei der Kalibrierung des Systems beriicksichtigen.

300p
£
5
S 200p
200ps @55°C
100p|_BestCase ) ) ) ) ) ) ,
1.0 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.8
300p
g
)
3 200p
100p WorstCase ) ) . . . ) .
1.0 1.1 1.2 1.3 14 1.5 1.6 1.7 1.8
20mv —»| |e Voo [V]

Abbildung 3.42: Gatterdelay abhingig von der Versorgungsspannung, der
Temperatur und dem Parametersatz
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3.14 Erweiterung zum Performance-Driven-Supply-
System

3.14.1 Digital Analog Konverter mit optimiertem
Mismatchverhalten

Um den Zéhlerstand in eine Referenzspannung zu wandeln, wird ein Digital-
Analog-Wandler implementiert. Hierbei wird besonderen Wert auf einfache Im-
plementierung und gutes Mismatch- bzw. Temperaturverhalten gelegt.

Durch den besonderen Einsatzzweck haben die Geschwindigkeit des DACs, die
Treiberfahigkeit des Ausgangs, die absolute Genauigkeit und PSRR vermin-
derte Prioritit. Die besonderen Spezifikationen fithren zu einem Konzept mit
Widerstandsspannungsteilern, die iiber MOS-Schalter angewihlt werden. Die
Abbildung 3.43 zeigt das Schaltbild des implementierten 4bit-Digital-Analog-
Wandlers.

adress decoder 3bit DAC-A 3bit DAC-B

LSB switch

LSB

e— &

56—

Bit] =— —
T & B
5B —|

—

BT &

o C%

Abbildung 3.43: 4bit Digital-Analog Konverter



3.14 Erweiterung zum Performance-Driven-Supply-System 131

Der DAC besteht aus zwei seriellen Widerstandsreihen mit jeweils acht Ab-
griffen, die iber PMOS-Schalter bzw. Transmissiongates mit dem Ausgangs-
knoten verbunden werden. Somit stellt jede Widerstandsreihe einen 3bit DAC
dar (Abbildung 3.43 3bit DAC-A und 3bit DAC-B). Die Widersténde sind iiber-
wiegend identisch. Durch die beiden Spannungsteiler, bestehend aus den Wider-
stinden R und 0.9R in Abbildung 3.43, ergeben sich, abhéngig von dem digitalen
Eingangswert, folgende Ersatzschaltungen (Abbildung 3.44):

3bit DAC-A 3bit DAC-B

’ J

3 0.5 R
|:|Rl:71?’Rz R3=7R-R4

VOUT A v
OUT B
\% —_— v
~ | . e ]

R2=f (LSB,bitl,bit2,MSB) R4=f (LSB,bitl,bit2,MSB)

Abbildung 3.44: 3bit DAC Ersatzschaltbilder geméf Abbildung 3.43

Es handelt sich hierbei um zwei Spannungsteiler mit variablem Abgriffpunkt.
Durch die beiden Transmissiongates um den LSB switch in Abbildung 3.43 kann
dem Ausgangsknoten out entweder Voyra oder Voyrp zugewiesen werden.

Es gilt hier

R1+ R2=TR=R3+ R4 (3.16)

, wodurch fiir die Teilspannungen V4, und Vp, folgt:

0.9R Vbp
Vas =V =Vop —Vop ———57 = Vop — Vpp - 0.5031 =~ —— (3.17
A B DD DD 09R+ }258}}% DD DD 2 ( )
Fiir die Spannung Vpyra gilt:
R+ R2
Vouvra =Va - — 75—+ Wi (3.18)

S8R
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und fiir VOUTB .

0.5R+ R4
Vours = Vi - —<r Va (3.19)
mit: 0.9
Vi=Vo=Vpp ——————— = Vpp -0.5031 3.20
1 2 DD 09R—|— Igfg]]{% DD ( )

Ry und Ry sind die resultierenden Widersténde als Serienschaltung von nR,
wobei n abhéngig von der jeweiligen 3-bit Adresse ist (Auswahl des jeweiligen
Schalttransistors). Es gilt also:

Ry=(n-R,n=0.7) (3.21)

und

Ry=(n-R,n=1.8) (3.22)

Fiir die Grenzspannungen der jeweiligen Ausginge ergibt sich:

Vouram. = Vop (3.23)
7.5 0.5 31

VourBm.. = ' Ve« +Vop — Ve = Vpp — 3 VB = 33 Vop  (3.24)

und:
1 7 18

Voura,, = g “Vas +Vop — Vau = Vpp — g Ve = ﬁ -Vbp (3.25)
0.5 7.5 17

Vours,,:., = r Vi« +Vpp — Ve = Vpp — 3 Vs = 32 Vbp (3.26)

Es handelt sich hierbei also um zwei 3bit-digital-analog Wandler mit zuein-
ander um die halbe Auflosung (1/2 LSB) verschobenen Kennlinien mit einem
DC-Offset von ~ Vpp/2. Das LSB der Eingangsdigitalwerte entscheidet, ob
entweder DAC-A (LSB = 1) oder DAC-B(LSB = 0) ausgewihlt wird. Somit
wird eine Auflosung von 4bit erreicht. Die gleiche Auflésung konnte auch mit
einer einzigen Widerstandsreihe, bestehend aus 16 identischen Widerstinden,
erreicht werden. Der Vorteil des vorgestellten Konzepts ist, dass bei gleichem
Querstrom, also auch gleiche Treiberfahigkeit und gleichem SNR, die Widerstén-
de hier doppelt so grof gewihlt werden konnen. Somit reduziert sich der Fehler
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durch Widerstandsmismatch nochmals. Realistisch betrachtet ist dies jedoch ein
eher marginaler Vorteil. Ein weiterer Vorteil besteht in der Adressdekodierung,
die hier nur aus acht NAN D-Gattern mit drei Eingéngen, vier Invertern und
zwei Transmissiongates besteht. Bei einem alternativen Widerstands-DAC mit
einer Widerstandsreihe aus 16 Widerstinden wire der Aufwand fiir die Adressde-
kodierung wesentlich grofer (16 NAN D mit vier Eingéngen).

Die Adressdekodierung erfolgt in dem Sinne, dass fiir hohe Zahlerstinde nied-
rige Ausgangsspannungen generiert werden. Tabelle 3.6 verdeutlicht dies fiir alle
moglichen Zahlerstinde.

| MSB-Bit2-Bit1-LSB|A[B[C[D|E|[F |G |H| DAC | Vout |
0000 L[1]1]1]1]1]1]0]DACB]17/32-Vpp
0001 L1111 ]1]1]0]DAC-A|18/32-Vpp
0010 L1111 ]1]0]1]|DACB|19/32-Vpp
0011 I{r]J1j1]1]1]0]1]|DAC-A|20/32-Vpp
0100 L1111 ]0o|1]1]|DACB|21/32-Vpp
0101 L[1[1]1]1]0]1]1]DAC-A|22/32-Vpp
0110 L{1[1]1]0o|1]1]1]DACB]|23/32-Vpp
0111 L[1[1]1]0|1]1]1]DAC-A|24/32-Vpp
1000 1]1[1]o]1]1]1]1]DACB]|25/32-Vpp
1001 IlrJ1jof1[1]1]1]|DAC-A|26/32-Vpp
1010 t{1rjofl1]1|1]1]1]|DACB|27/32-Vpp
1011 tlrjofl1][1[1]1]1]|DAC-A|28/32-Vpp
1100 Ljo[1]1]1]1]1]1]DACB]|29/32-Vpp
1101 L{o[1]1]1]1]1]1]DAC-A|30/32-Vpp
1110 O]1|1|1]1][1]1]1]DACB]|31/32-Vpp
1111 Ol1]1[1]1]1]1]1]DAC-A Vob

Tabelle 3.6: Adressdekodierung des 4bit DAC aus 3.43

Durch die Verwendung von Spannungsteilern, deren Werte sich jeweils auf
den Quotienten von Widerstandswerten beziehen, sind Abweichungen in den re-
ellen Widerstandswerten weniger einflussreich. Dariiber hinaus sind die Wider-
stdnde in der Mehrzahl identisch bzw. lassen sich aus Parallelschaltung identi-
scher Widersténde realisieren. Die Abweichung der Widerstédnde von dem idealen
Wert sind bei der Prozessierung sehr dhnlich, so dass diese sich bei der Quotien-
tenbildung ausmitteln. Unter der realistischen Annahme, dass alle Widerstande
gleiche Temperatur besitzen, wirkt sich auch die Temperaturdrift der Wider-
standswerte bei der Quotientenbildung wenig aus. Der Einfluss der Schalttran-
sistoren ist minimal, da iiber sie nur im Umschaltzeitpunkt Strom fliesst (Laden
eines Transistorgates). Somit fillt keine Spannung iiber ihnen ab.



3.14 Erweiterung zum Performance-Driven-Supply-System 134

Die folgenden Abbildungen bestétigen das gute Mismatchverhalten der Schal-
tung. Abbildung 3.45 zeigt die Ausgangsspannung des DACs nach Abbildung
3.43 fiir alle Eingangskombinationen mit der Temperatur als Scharvariable
(—20°C < temp < 100°C'). Die Peaks beim Wechsel der Adressierung in Ab-
bildung 3.45 sind bedingt durch kurzzeitig iiberlappende Eingangspegel der ein-
zelnen Bits (durch nicht unendliche Flankensteilheit). Sie treten in der Realitét
auch auf, sind aber fiir den Verwendungszweck unerheblich, da als Referenz-
spannung die stationdre Ausgangsspannung des DAC verwendet wird, weswegen
keine schaltungstechnischen Maknahmen zu ihrer Unterdriickung unternommen
werden.

DAC-
1.98 C-Out[V]

.

170 -

150 -

Il
1]

900m - . . .
0000 111
DAC-digital in [4bit]

Abbildung 3.45: Ausgangsspannung des DACs nach Abbildung 3.43 bei ver-
schiedenen Spannungen in Abhéngigkeit der Temperatur

Abbildung 3.46 macht das sehr gute Temperaturverhalten deutlicher. Hier
wird zur besseren Kenntlichkeit ein Ausgangswert der Abbildung 3.45 vergrofert
dargestellt. Die Abweichung liegt hierbei unter einem Promille.

1.49875 _DAC-Out]V]
1.40874 L

1.40873 L

1.40872 L [-20°C .. 100°C]

140871 ¢
1.40870
1.40869 L

1.40868 L

1.40867

L
0010
DAC-digital in [4bit]

Abbildung 3.46: Vergroferung der Darstellung aus Abbildung 3.45
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Die Simulationsergebnisse, die in den Abbildungen 3.45 und 3.46 dargestellt
sind, gelten fiir typische Prozessparamter. Simulationen mit maximal abweichen-
den Prozessparametern zeigen nur marginale Unterschiede.

Die Abbildung 3.47 macht den sehr kleinen Einfluss des geometrischen Mis-
matchs deutlich. Hier wird das Histogramm einer MonteCarlo-Simulation mit
100 Durchléufen gezeigt, bei dem das geometrische Mismatch variiert wird.

1.07393
sd 2.76182 m

6.0 : n 100

temp = 27°C

B

5.0 |
40 |
3.0

2.0

i%nnmm “ Hﬂnn

1.068 1.072 1.076 1.080 1.084
DAC-Outputvoltage [V]

Abbildung 3.47: Statistische Verteilung der Ausgangsspannung des DACs aus
Abbildung 3.43
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3.15 Gesamtsystem und Testchip

Die Erfassung der RIC-Frequenz als Parameter einer Performance-spezifischen
Versorgungsspannungseinstellung ist vergleichsweise trivial. Durch das Zahlen
der fallenden Flanken der Schwingung des RIC ist das Ergebnis der Evaluierung
unabhéngig von Nichtsymmetrien der high- und low-time der RIC-Schwingung.
Die Periode, wihrend derer die RIC-Frequenz gezéhlt wird, wird durch die Re-
ferenzzeit (siehe Kapitel 3.12.1) bestimmt. Die Abbildung 3.48 zeigt einen Uber-
blick iiber das Konzept des Gesamtsystems , welches in einem Testchip (siehe
Anhang A.24 und [51] umgesetzt wurde.

scanout

cccccccc

counter-in

stop

Stop
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1 Small-HS
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10-42.
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a
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Abbildung 3.48: Systemiiberblick
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Bei der Fertigung nur weniger Chips (in diesem Fall 50 Dies) kann davon

ausgegangen werden, dass alle Chips von einem Wafer stammen. Somit sind
global verdanderliche Parameter (Vig, () fiir alle Chips gleich. Dem lokalen geo-
metrischen Mismatch unterliegen Chips eines Wafers jedoch trotzdem. Um Va-
riationen in der Thresholdspannung zu simulieren, wurden Ringinverterketten
mit LowLeakage-Transistoren und mit HighSpeed-Transistoren implementiert.
Ebenso wurden minimal dimensionierte Ringinverterketten nach Abbildung 3.12
mit LowLeakage-Transistoren und mit HighSpeed-Transistoren implementiert.
Zur Untersuchung der Abhéngigkeit des geometrischen Mismatchs von der Aus-
richting der Aktivgebiete auf dem Substrat sind minimal dimensionierten Rin-
ginverterketten (LowLeakage und HighSpeed) je zweimal senkrecht zueinander
auf dem Substrat platziert.
Uber Multiplexer kénnen vier verschiedene Ringinverterketten zur Auswertung
mit der Auswerteschaltung verbunden werden. Dabei handelt es sich jeweils um
LowLeakage- und HighSpeed-Typen mit 13 grof dimensionierten bzw. 127 mini-
mal dimensionierten Invertern (vergleiche dazu Abbildungen 3.12 und 3.13). Die
Ausgénge aller 10 Ringinverterketten sind iiber Treiber von aufsen abgreifbar.
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Abbildung 3.49: Layout des Testchips mit Funktionsgruppen
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Abbildung 3.50: Testboard

Zur Ausgabe des Zidhlerstands ist ein Scan-Pfad implementiert, der die acht

hochstwertigen Bits seriell zu einem Ausgang fithrt. Zur Vermeidung von trans-
parenten Zustinden des Scan-Pfad-Schieberegisters, ist dieses mit 16 D-FlipFlops
und nicht iiberlappendem Takt ausgestattet. Der Scan-Takt wird ebenfalls von
auken an ein Pad angelegt.
Zusétzlich zu den Schaltungen zum System, das in Abbildung 3.48 dargestellt
ist, ist eine Testschaltung implementiert, die Untersuchungen zum Leistungs-
verbrauch und der Performance digitaler Schaltungen in Abhéngigkeit von dem
Bulkpotential der PMOS-Transistoren (vergl. Kapitel 2.8) ermoglicht. Das Ge-
hause des Testchip ist CLCC44. Abbildung 3.49 zeigt das Layout des Testchips.
Ein Testboard (Abbildung 3.50) fiir den Anschluss des Chips wurde entwor-
fen, das Messungen in einer Klimakammer ermoglicht. Abbildung 3.51 zeigt das
Schaltbild des Testboards. Das zugehorige PCB-Layout findet sich in Abbildung
A.9 im Anhang.
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Abbildung 3.51: Testboard-Schaltplan
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3.15.1 Messergebnisse

Da nur sehr wenig Zeit fiir das Design zur Verfiigung stand, wurden einige
Layoutfehler iibersehen, so dass nicht alle Optionen des Konzepts aus Abbil-
dung 3.15 funktionsfihig sind. So konnen die Zahlerketten nicht resetet werden,
was eine digitale Auswertung des Zahlerstands unmoglich macht. Im Folgenden
sind die Messergebnisse der moglichen Messungen dargestellt. Die grundsatzli-
che Funktionalitit der digitalen Schaltung wird in Kapitel 3.15.2 nachgewiesen.
Abbildung 3.53 zeigt die Messung der Ringinverterausgangsfrequenz in Abhén-
gigkeit der Temperatur. Die Messungen sind an fiinf gehdusten Chips durchge-
fithrt, mit jeweils vier Ringinverterketten (hélftig mit LowLeakage-Transistoren
und hélftig mit High-Speed-Transistoren) bestehend aus 13 grof dimensionierten
Invertern.

f [MHz]

7,0
6,5
6,0

HighSpeed-RIC
5,5 -

5,0 -
LowLeakage-RIC

4,5+

4,0

-20 0 20 40 60 80
temp [°C]

Abbildung 3.52: Messung der Ringinverterfrequenz in Abhingigkeit von der
Temperatur

Das Messergebnis bestétigt die Simulation insofern, dass nur eine sehr kleine
Varianz der Schwingfrequenzen der einzelnen RIC zu verzeichnen sind (Af <
0.5%). Diesbeziiglich gibt es keinen qualitativen Unterschied zwischen den Low-
Leakage-Ringinverterketten und den HighSpeed-Ringinverterketten. Der Ver-
gleich mit der Simulation (Abbildung 3.41) zeigt zwar tendenziell dhnliche Er-
gebnisse, in der absoluten Grofse jedoch Unterschiede. Die Extraktion der pa-
rasitdren Kapazitidten der Layouts der RIC und deren Einbeziehung in die Si-
mulation zeigen keinen nennenswerten Effekt, so dass der absolute Unterschied
zwischen simulierter und gemessener Schwingfrequenz der RIC nur durch eine
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Evolution der Technologie zu erkldren ist. Die verwendeten Simulationsmodel-
le waren bei Herstellung des Testchips vier Jahre alt, so dass diese Moglich-
keit in Betracht gezogen werden muss. Eine diesbeziigliche Nachfrage bei ST-
Microelectronics blieb leider ohne Antwort.

f [MHz]

8. 1M L

7.2M L

6.3M
bc

5.4M L %F:J
bc
typ

4 .5M 1 1 1 we

—20 0 17.0 40.0 70.9

temp [°C]

Abbildung 3.53: Simulation der Ringinverterfrequenz in Abhéangigkeit von der
Temperatur analog zur Messung aus Abbildung 3.53

Zusétzlich zu den RICs mit grofsem Aktivgebiet wurden analog zu Kapitel
3.8.1 6 Inverterketten mit jeweils 127 minimal dimensionierten Transistoren (je-
weils 3 in HS und 3 in LL) auf dem Chip integriert. Um eine zusétzliche Aussage
iiber die Abhéngigkeit des geometrischen Mismatchs von der Ausrichtung des
Layouts auf dem Chip zu gewinnen, sind zwei Inverterketten um 90° versetzt an-
geordnet. Abbildung 3.54 zeigt das Messergebnis fiir 24 RICs verteilt auf 4 Chips.
Die relativ grofke Streuung der Schwingfrequenzen iiber die einzelnen Chips ist
offensichtlich, was einen grofter Unterschied zu der Messung aus Abbildung 3.53
darstellt. Neben Messkurven von RICs, die sehr gut iibereinstimmen, gibt es
auch Messkurven, sogar innerhalb desselben Chips, die weit auseinander liegen.
Signifikante Aussagen zur Abhéngigkeit der Schwingfrequenz von der Orientie-
rung der Aktivgebiete sind wegen dieser Streuung nicht moglich (die Kurven in
Abbildung 3.54 mit der Endung 2 sind zu jenen mit der Endung 1 oder 3 um
90° versetzt angeordnet). Die Messungen lassen also folgende Schliisse zu:
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e das geometrische Mismatch der Transistoren hat einen relevanten Einfluss
auf die Schwingfrequenz von Ringinverterketten, deren Transitoren mini-
mal dimensioniert sind

e Ringinverterketten mit Transistoren grofer Aktivgebiete sind gegeniiber
geometrischem Mismatch unempfindlich

e die geometrische Orientierung der Aktivgebiete bei Ringinverterketten mit
minimal dimensionierten Transistoren beeinflusst die Schwingfrequenz nicht
signifikant
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Abbildung 3.54: Messung der Frequenz minimal dimensionierter Ringinverter
(n=127) in Abhéngigkeit von der Temperatur
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3.15.2 Diskrete Umsetzung des Systems

Wegen der eingeschrinkten Funktionalitit des Testchips wurde ein diskretes Sy-
stem entwickelt, welches die Funktionalitdt des Testchips nachbildet. Zur Aus-
wertung kommen aber dennoch die integrierten RICs des Testchips, wobei nur
die langsam schwingenden RICs verwendet werden. Die diskrete Schaltung ar-
beitet analog zu der integrierten Schaltung des Testchips. Abbilung 3.55 zeigt
den Schaltplan der Schaltung, Abbildung 3.56 zeigt ein Foto des Platinenauf-
baus. Die Ausgénge der RICs (HS1,2, LL1,2) werden alternativ nach Pufferung
und Levelshifting auf den Eingang eines digitalen Zé&hlers geschaltet. Zur Erzeu-
gung einer Referenzzeitspanne wird der Referenzclock ebenfalls auf einen binédren
Zahler geschaltet. Die diskrete Losung ist in einigen Punkten leicht gegeniiber
der integrierten Losung verdndert. So wird zur Generierung der Referenzzeit-
spanne lediglich das MSB eines 8-Bit Zihlers benutzt (in Abbildung 3.55 zwei
4bit-Zahler in Serie). Uber ein NOR-Gatter (U3A) wird mit dem Ausgang des
Zéhlers die Referenzclock verkniipft und auf den Eingang des Zahlers geleitet.
Solange das MSB des Zéhlers 0 ist, ist dieses NOR-Gatter fiir die Referenzclock
transparent, und der Zahler zéhlt die Flanken der Referenzclock. Die Teilung der
Referenzclock um 2% am MSB sorgt dafiir, dass die prinzipielle Ungenaugkeit der
Referenzzeit (1 Periodenlidnge) sich nicht mehr stérend auswirkt.
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Abbildung 3.55: Schaltplan der diskreten Umsetzung der Testschaltung
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Abbildung 3.56: Platine der diskreten Umsetzung

Die Zeitspanne zwischen reset und MSB=1 des 8-Bit-Zahlers definiert die
Referenzzeit und ist iiber die Referenzclock variabel und genau einzustellen.
Das MSB des Zihlers sorgt, wenn das reset-Signal low ist (iiber die NOR-
Verkniipfung U3b), fiir die Transparenz des NAND-Gatters U2A. Dieses NAND-
Gatter buffert die per Jumper auszuwihlenden Signale der verschiedenen Ring-
inverterketten des Testchips. Fiir die Dauer der Messung, die definiert ist als
Periode zwischen Masterreset 1 — 0 und MSB=1 des 8-Bit Zahlers, ist dieses
NAND Gatter fiir die Ringinvertersignale transparent. Sobald MSB=1 oder re-
set=1 ist, ist der Ausgang des NAND-Gatters=0. Die gebufferten Signale der
Ringinverterkette werden iiber einen Level-Shifter auf TTL-Niveau angehoben
und auf einen 16-Bit-Zahler geleitet. Die Funktion der Schaltung ldsst sich also
folgendermalfsen zusammenfassen: es wird eine zur Referenzclock proportionale
Referenzzeit generiert, wiahrend der die Flanken des Signals einer auszuwéh-
lenden Ringinverterkette des Testchips gezahlt werden. Zur optischen Kontrolle
des Zidhlerstands sind alle Zdhlerausgénge iiber Schalttransistoren mit LEDs
verkniipft (in Abbildung 3.55 sind nur die 4 hochstwertigen Bits dargestellt).
Der Zéhlerstand wird iiber den Addierer U4 von einer frei wihlbaren digitalen
Zahl (preselect) subtrahiert. Hierzu wird die Inverterstruktur der LED Ansteue-
rung ausgenutzt, da invertierte Ausgangs-Signale bei den verwendeten Flip-Flops
nicht zur Verfiigung stehen. Die vier hochstwertigen Bits werden invertiert zum
Addierer gefiihrt, das C'arry;, mit 1 vorbelegt, um der Subtraktionsvorschrift

A-B=A+B+1 (3.27)

gerecht zu werden.
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Nachdem am Ausgang des Addierers ein zur Schwingfrequenz der Ringin-
verterkette umgekehrt proportionales digitales vier-Bit Signal anliegt, wird die-
ses zur Erzeugung einer analogen Referenzspannung weiterverarbeitet. Dies ge-
schieht iiber eine Kabelverbindung mit einer zweiten Platine, um den analogen
Schaltungsteil vom digitalen rdumlich trennen zu konnen, was praktische Vor-
teile mit Hinblick auf Platzierung der Platinen in einer Temperaturkammer hat.
Der Schaltbild der zweiten Platine findet sich in Abbildung 3.57.
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Abbildung 3.57: Schaltplan der DAC-Platine mit VDD-Erzeugung

Die Schaltung aus Abbildung 3.57 besteht aus fiinf Spannungsteilern (je-
weils Ry und Ry, ; mit ¢ € [1..5]). Die Spannungen iiber den Potentiometern
Ry r—; werden iiber die 4fach OPs U1A und U2A (AD8668ARUZ) gebuffert und
tiber ein Widerstandsnetzwerk (R) addiert. Die eingestellten Widersténde der
Potentiometer bestimmen die jeweiligen Spannungen, die zur Addition gefiihrt
werden. Die Spannungen iiber den Potentiometern Ry, ; 4 konnen durch die
Transistoren M2 bis M5 abhéngig von den anliegenden Bits (LSB,S2,53,MSB)
nach GND gezogen werden, die Spannung iiber Ry ,,_5 ist fest und bestimmt die
minimale Ausgangsspannung des diskreten DACs, die an die Spezifikation durch
Messung bzw. Simulation angepasst wird. Bei einer linearen Ausgangskennlinie
werden die Potentiometer so eingestellt, dass die jeweilige Spannung iiber dem
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Potentiometer Ry, ; zu

VDD — Ug,,,._.

5 (3.28)

URmei =
wird. Durch eine von Gleichung 3.28 abweichende Einstellung der Potentiome-
ter kann auch eine nichtlineare Kennlinie des DAC realisiert werden. Die Sum-
me der Teilspannungen iiber den Potentiometern Ry,. ; liegt mit negiertem
Vorzeichen am Ausgang von OPB von U2A. Deswegen erfolgt durch OPC von
U2A eine Invertierung dieser Spannung, die als Referenzspannung fiir den Li-
nearregler, bestehend aus OPD von U2A und M1, dient. Alle Spannungen sind
durch Kondensatornetzwerke entkoppelt. Am Ausgang V-Out steht die entkop-
pelte Referenzspannung zur lastunabhéngigen Versorgung des Chips bereit. Da
die Transistoren M2 bis M5 NMOS Typen sind, miissen die Eingangssignale
(LSB,S2,S3,MSB) zuvor invertiert werden. Diese Invertierung erfolgt durch einen
separaten Mehrfachinverter und ist hier nicht dargestellt.

3.16 Messergebnisse diskrete Losung

Die Evaluierung der Schwingfrequenz der RIC des Testchips mit der diskre-
ten Umsetzung der Digitalschaltung funktioniert einwandfrei. Genutzt wird eine
low-leakage Ringinverterkette mit dem Frequenzbereich 4. 1TMHz < fre <
5.52MHz fiir —20°C' < ¢ < 80°C. Die Schaltung benutzt die vier hochst-
wertigen Bits des Zahlers zur Evaluierung der Schwingfrequenz. Der gegebene
Frequenzbereich dokumentiert sich bei einmaligem Durchlauf des 16-Bit Zahlers
aber nicht in den héchstwertigen Bits, was folgende Berechnung zeigt:

Die Zahldauer berechnet sich mit der Zielbelegung 1111 0000 0000 0000 des
Zahlers bei der Maximalfrequenz frrc_maz = 9.52M H 2z 7u:

1111000000000000, 61440
- 5520 H = = eoMH. L Ldms (329)

Mit dieser Zahldauer hat der 16-Bit Zahler bei der minimalen RIC-Frequenz
folgende Belegung:

counter = (frrc—min * T )10 = (41TMHz - 11.13ms) ;o = 46413, =

1011 0101 0100 1101, (3.30)

Bei vollem Frequenzswing der RIC dndern sich somit nur drei der vier hochst-
wertigen Zahlerbits. Damit reduziert sich die Frequenzauflosung des Systems.
Der Frequenzunterschied ist also bei der gewihlten Zdhldauer (und damit der
Zahlergrofe) zu gering. Eine Erweiterung des Zéhlers ist zwar moglich, erscheint
aber nicht praktikabel. Durch mehrmaliges Durchlaufen des gesamten Z&hlers
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vergrofert sich aber der Unterschied der Zdhlerstinde zwischen frrc e und
fric—min- Das System wird so ausgelegt, dass frrc—_maz den Zéahler vier mal kom-
plett fiillt (1111 1111 1111 1111). Das entspricht 4 - 65535 = 262140 Flanken,
was zu einer Zahldauer von

262140

Sy § 31
o = ATA89ms (3.31)

fithrt. Zur Berechnung der Zahlerstédnde bei anderen RIC-Frequenzen wird diese
mit 7" multipliziert. Von der daraus resultierenden Anzahl an Flanken subtra-
hiert sich die Anzahl der komplett gefiillten Zahler, also dreimal 65535. Der Rest
als Binédrzahl entspricht dem angezeigten Zahlerstand. Tabelle 3.7 gibt den Z&h-
lerstand (mit den zur Referenzspannungserzeugung genutzten 4 hochstwertigen
Bits in rot) fiir den gemessenen Frequenzbereich an.

Bit16-Bit13 | Bitl2 ... Bitl | Flanken | Flanken | Frequenz [MHz]
gezahlt | angezeigt
0000 1111 1111 1111 | 200700 4095 4.215
0001 1111 1111 1111 | 204796 8191 4.302
0010 1111 1111 1111 | 208892 12287 4.389
0011 1111 1111 1111 | 212988 16383 4.476
0100 1111 1111 1111 | 217084 20479 4.563
0101 1111 1111 1111 | 221180 24575 4.650
0110 1111 1111 1111 | 225276 28671 4.737
0111 1111 1111 1111 | 229372 32767 4.824
1000 1111 1111 1111 | 233468 36863 4.911
1001 1111 1111 1111 | 237564 40959 4.988
1010 1111 1111 1111 | 241660 45055 5.085
1011 1111 1111 1111 | 245756 49151 5.172
1100 1111 1111 1111 | 249852 53247 5.259
1101 1111 1111 1111 | 253948 57343 5.346
1110 1111 1111 1111 | 258044 61439 5.433
1111 1111 1111 1111 | 262140 65535 5.520

Tabelle 3.7: Zidhlerstand bei verschiedenen RIC-Frequenzen

Die Frequenzauflésung betrigt 87kHz. Mit dieser Einstellung wird die un-
tere Grenzfrequenz von frrc_min = 4.17M Hz knapp nicht erfasst, eine 5-Bit
Auswertung wire hier notwendig, ebenso, wenn der Temperaturbereich in den
Spezifikationen ausgedehnt wiirde. Fiir die Demonstration der Validitéit des Sy-
stems reicht die 4-Bit Auswertung aber aus.
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Zur Weiterverarbeitung wird der Zahlerstand von der Vorbelegung subtra-
hiert. Hierbei wird im Beispiel die Vorbelegung 1111 gewéhlt, so dass Zahlerstand
und RIC-Frequenz umgekehrt zueinander proportional sind. Zur Evaluierung ei-
ner Zustands-spezifischen Versorgungsspannung kann nun wieder eine Simula-
tion herangezogen werden, im praktischen Beispiel wurde die Schwingfrequenz
einer minimal dimensionierten Inverterkette als Performanceindex fiir typische
Digitalschaltungen genutzt und deren individuelle Versorgungsspannung iiber
die Temperatur bei gleichbleibender Frequenz messtechnisch bestimmt. Abbil-
dung 3.58 zeigt die fiir gleichbleibende Performance erforderliche Spannung (rote
Linie) und die vom System erzeugte Versorgungsspannung (blaue Linie).

VDD erzeugt

VDD ideal

155 I I I I I I I I I )
-20 -10 0 10 20 30 40 50 60 70 80
temp [°C]

Abbildung 3.58: Kennlinie VDD-Erzeugung mit diskretem Aufbau

Der DAC (vergl. Abb 3.57) ist nun mit linearer Kennlinie so eingestellt, dass
16 Ausgangsspannungen zwischen 1.592V (minimale Versorgungsspannung bei
-20°C) und 1.8V (maximale Versorgungsspannung bei 80°C) erzeugt werden.
Durch den leicht nichtlinearen Zusammenhang zwischen RIC-Schwingfrequenz
und Temperatur sind die Treppenstufen der erzeugten Ausgangsspannung in
Abb. 3.58 nicht dquidistant. Um die Spezifikation der Digitalschaltung unter
allen Umstidnden einzuhalten, muss die erzeugte Versorgungsspannung (blaue
Linie in Abb.3.58) fiir jede Temperatur eigentlich immer mindestens gleich der
optimalen Versorgungsspannung (rote Linie in Abb. 3.58) sein. Dies ist im Bei-
spiel fiir tiefe Temperaturen knapp nicht der Fall. Es miisste ein etwas groferer
Startpunkt (hier 1.592V) gewéhlt werden. Abbildung 3.59 zeigt den absoluten
Fehler zwischen erzeugter und optimaler Versorgungsspannung. Hier wird der
durch die Quantisierung bedingte Ségezahnverlauf deutlich. Aussagekriftiger
wird der Vergleich der eingesparten Leistung (Abbildung 3.60). Die Kurve des



3.16 Messergebnisse diskrete Losung 149

relativen Leistungsumsatzes fiir die erzeugte Versorgungsspannung ist idealer-
weise identisch mit der optimalen, in der Realitdt kann sie aber nur punktweise
mit ihr {ibereinstimmen. Eine gesteigerte Auflésung der Versorgungsspannung
erhoht die Qualitit der Versorgungsspannungseinstellung.
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Abbildung 3.59: Differenz zwischen erzeugter und optimaler Versorgungs-
spannung
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Abbildung 3.60: relativer Leistungsumsatz bei optimaler und erzeugter Ver-
sorgungsspannung
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3.17 Regelung auf konstante RIC-Frequenz

Bislang arbeitet das System mit konstanter Versorgungsspannung der Ringinver-
terkette und leitet aus deren Schwingfrequenz eine neue Versorgungsspannung
fiir die eigentliche Applikation ab. Es handelt sich hierbei um eine Steuerung.
Ein andere Weg ist die Versorgung der RIC und der Applikation mit derselben
Versorgungsspannung, die die Frequenz der RIC konstant erhélt. Ein Konzept
fiir ein solches System zeigt Abbildung 3.61 in Analogie zu Abbildung 3.9.

RIC frequency
measurement

/\VDD v

supply 4 spec
adjustment y}<{ comparison

Abbildung 3.61: Konzept zur Versorgungsspannungseinstellung mit konstan-
ter RIC-Frequenz

Die Versorgungsspannung wird so geregelt, dass die RIC-Frequenz konstant
bleibt. Die Qualitit eines solchen Konzepts hingt von der Korrelation der Per-
formance minimal dimensionierter Digitalschaltungen mit der Schwingfrequenz
der grofs dimensionierten Ringinverterkette ab. Bei einer hypothetisch angenom-
menen perfekten Korrelation konnte dieses Konzept unabhingig von den gera-
de vorliegenden Chipparametern und der Temperatur die Performance konstant
halten, denn dann ist bei konstanter RIC-Frequenz auch das Delay einer Digital-
schaltung konstant. Zur Untersuchung dieser Korrelation werden Simulationen
durchgefiihrt, die das Delay einer Gatterkette zur Frequenz der RIC fiir verschie-
dene Temperaturen und maximal abweichenden systematischen Chipparametern
in Beziehung setzt (Abbildung 3.62).
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Abbildung 3.62: Korrelation zwischen RIC-Frequenz und Delay einer Gatter-
kette

Es ist deutlich zu erkennen, dass weder iiber die Temperatur, noch iiber die
Versorgungsspannung eine konstante Korrelation zwischen RIC-Frequenz und
Delay der Gatterkette herrscht. Positiv ist die relativ geringe Abweichung dieser
Korrelation in Abhéngigkeit der systematischen Chipparameter (slow, fast) zu
bewerten. Im Folgenden soll untersucht werden, zu welchen Verzogerungsschwan-
kungen die Anwendung des Konzepts nach Abbildung 3.61 in diesem konkreten
Beispiel im Vergleich zur festen Standardversorgung fiihrt. Abbildung 3.63 zeigt
exemplarisch die erzeugten Versorgungsspannungen und die Verzdgerungszeiten,
die aus diesen erzeugten Versorgungsspannungen folgen. Nicht beriicksichtigt ist
hier das geometrische Mismatch der Transistoren. Bei einer angenommen Regel-
frequenz der RIC von f,.,. = 5M Hz erzeugt dieses Konzept eine Performance-
spreizung von hier maximal 21ps, was einer Abweichung von ~ 7% entspricht.
Mit der Standardversorgung von Vpp = 1.8V werden 50ps (=~ 17%) erreicht.
Die Performancespreizung wird umso grofer, je kleiner die Regelfrequenz ge-
wahlt wird, d.h. je geringer die Geschwindigkeitsanspriiche an die Applikation
sind. Die Vorgehensweise des Designers muss die Festlegung einer RIC-Frequenz
beinhalten, die unter Beriicksichtigung des geometrischen Mismatchs die Spe-
zifikationen sicherstellen. Unter Beriicksichtigung des geometrischen Mismatchs
liegt die Performancespreizung drastisch iiber den o.a. Werten (vergl. Kapitel
3.13). Das in diesem Abschnitt vorgestellte Konzept bietet diesbeziiglich keinen
Vorteil. Auch hier ist die Verwendung einer minimal dimensionierten Ringin-
verterkette nicht empfehlenswert, da deren Schwingfrequenz stark abhéngig von
dem geometrischen Mismatch ist. Im schlechtesten Fall variieren Ringinverter-
kette und Applikation in entgegengesetzte Richtungen, was zu einer Verdopplung
der Performancespreizung fiithrt (mit entsprechendem stark erhéhten Sicherheits-
margin bei der Versorgungsspannungseinstellung). Durch den Einsatz einer vom
geometrischen Mismatch unabhingigen Ringinverterkette halbiert sich diese Un-
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sicherheit mit entsprechend verkleinertem Sicherheitsmargin. Die Komplexitit
dieses Systems ist vergleichbar mit dem bereits vorgestellten und realisierten
System.
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Abbildung 3.63: Vpp-Erzeugung mit konstanter RIC-Frequenz



3.18 Beurteilung des Performance-Driven-Supply Systems 154

3.18 Beurteilung des Performance-Driven-Supply
Systems

Das vorhergehende Kapitel beschreibt die Realisierung eines validen Systems
zur parameterabhidngigen dynamischen Einstellung der Versorgungsspannung in
digitalen integrierten Schaltungen. Die Erfassung der Schwingfrequenz der Rin-
ginverterkette als Sensorgrofe ist mit den vorgestellten Schaltungen moglich
und ein Standardverfahren, das in jeder Technologie (Strukturgrofe) einfach
umsetzbar ist. Die Wandlung der Sensorgréfte in eine spezifische Versorgungs-
spannung, die die Einhaltung der Spezifikation gewéhrleistet, ist eine mehr in-
dividuelle Problemstellung. Die vorgestellten und messtechnisch untersuchten
Digital-Analog-Konverter fiir diesen Zweck stellen Vorschlige dar, welche nur
eine geringe Komplexitit aufweisen. In modernen MOS-Technologien werden
i.d.R. Digital-Analog-Konverter als vorentwickelte IP-Blocke angeboten, auf die
zuriickgegriffen werden kann. Die Erzeugung einer individuellen Versorgungs-
spannung mit Hilfe einer direkt erzeugten Referenzspannung erscheint aber an-
gesichts der aufgezeigten nichtlinearen Proportionalitdt von Chipperformance
und Versorgungsspannung in Abhéngigkeit der Temperatur als nicht empfehlens-
wert. Das in Abbildung 3.27 gestrichelt dargestellte System ist hier die bessere
Losung. In einem ROM dauerhaft gespeicherte Information kann im Rahmen
des geometrischen Mismatchs und der Speichertiefe bzw. Auflosung der Zéhler
zur RIC-Frequenzauswertung wesentlich genauer auf den individuellen Chip ab-
gestimmt werden. Fiir hochstwertige Applikationen mit besonderem Fokus auf
optimale Versorgungsspannung kann diese Information nicht durch Simulation
sondern durch Messung evaluiert werden. Somit entsteht ein fiir jeden Chip in-
dividueller Informationssatz, der aber in einem beschreibfihigen, dauerhaften
Speicher (extern, oder intern) abgelegt werden muss. Diese Vorgehensweise ist
extrem aufwindig und lohnt sich nur fiir spezielle Applikationen.

Die Standardvorgehensweise ist die Evaluierung der parameterspezifischen Ver-
sorgungsspannung durch WorstCase-Simulationen. Dabei ist es von entschei-
dender Bedeutung, dass die Simulationsmodelle und die benutzte Technologie
auf dem selben Evolutionsstand sind. Von weiterer entscheidendet Bedeutung
ist die Qualitdt der DC-DC-Konvertierung. Dies ist aber allen Konzepten zur
Reduzierung der Verlustleistung, die an der Versorgungsspannung ankniipfen,
gemeinsam und wird in Kapitel 4 aufgegriffen. Interessant erscheint die vor-
gestellte Technologie, wenn vom Paradigma der unverénderlichen Performance
abgeriickt wird. In [17] wird ein System des Versorgungsspannung-Hoppings vor-
gestellt, welches software-gesteuert die Versorgungsspannung in Zeiten niedriger
Rechenintensitéit um einen festen Betrag herunter regelt (siehe Abbildung 3.64).
Auch andere Arbeiten befassen sich mit dem Einsatz mehrerer diskreter Ver-
sorgungsspannungen [10]. Es gibt also zwei Versorgungsspannungen V DD und
VDD, Wird dieses System mit dem vorgestellten System kombiniert, kénnen
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beide Versorgungsspannungen, abhéngig vom aktuellen Parametersatz, nach un-
ten korrigiert werden. Es ergeben sich somit VDD — AV und VDD,,;, — AV
und damit weitere Verlustleistungseinsparungen. Abbildung 3.64 zeigt das in
[17] veroffentlichte Oszillosgramm zweier software-gesteuerter Versorgungsspan-
nungen und der resultierenden Strombelastungen in Abhingigkeit der aktuellen
Performanceanforderung.
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Abbildung 3.64: Versorgungsspannung-Hopping [17]

Fiir die in Abbildung 3.64 gemessene Applikation wird eine Einsparung von
33% angegeben. Das ungewisse geometrische Mismatch minimal dimensionier-
ter Transistoren ist ein Handicap, das alle Systeme, also auch das vorgestell-
te, betrifft. Eine Erhohung der Herstellungsgenauigkeit wirkt sich dementspre-
chend positiv auf die zu erwartende Einsparung durch Anwendung des vorge-
stellten Systems aus. Mit jedem Migrationsschritt in Richtung kleiner werden-
der Strukturgrofe ist aber die Einhaltung absoluter geometrischer Dimensionen
schwieriger. Die Realisierung von low-power-low-performance Applikationen in
Standard-Technologien groferer Strukturgrofe erscheint also neben dem kleine-
ren Herstellungspreis auch hinsichtlich des i.d.R. besseren geometrischen Mat-
chings interessant. Die Einsetzbarkeit des vorgestellten Systems ist grundsétzlich
unabhéngig von Technologie und Gesamtleistungsumsatz. Da die Ringinverter-
kette alleine schon ein betréichtlicher Verbraucher ist, sollte dieses System nicht
dauerhaft arbeiten. Das Auftrennen der Riickkopplung durch ein entsprechendes
Transmissiongate sorgt fiir einen stationéren Zustand der Kette, die dann keine
dynamische- und short-circuit-Verlustleistung mehr umsetzt. Durch die grofse
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Kanalldnge und die beschrénkte Anzahl an Invertern ist der statische Strom-
verbrauch vernachléssigbar. Der Start des Systems kann grundsétzlich software-
gesteuert oder zeit-gesteuert erfolgen. Beides stellt kein Problem hinsichtlich der
Implementierung dar. Die durchschnittliche Einsparung durch Anwendung des
Systems iiber eine Chipmarge von ~ 20% (fiir die verwendete Technologie) er-
weist sich als zusdatzlicher Beitrag zur Energieeinsparung, und kann eine wertvolle
[P fiir alle Technologien darstellen.



Kapitel 4

DC-DC Spannungswandler

Allen Applikationen mit adaptiver Betriebsspannungsversorgung ist die Notwen-
digkeit einer variabel einstellbaren Versorgungsspannung gemeinsam. Im ein-
fachsten Fall ist dies durch die Bereitstellung serieller Spannungsquellen, etwa
durch in Serie geschaltete Batterien oder Akkuzellen, oder durch unterschiedli-
che Versorgungsspannungen iiber ein System, gewéhrleistet. Nachteilig ist hier-
bei die nur grobe Unterteilung der Versorgungsspannung. In den meisten Féllen
wird ein DC-DC Konverter benétigt. Durch ihn ist eine frei wiahlbare Versor-
gungsspannung moglich. Die Konzepte zur Spannungskonvertierung lassen sich
in zwei Hauptgruppen unterscheiden:

e Linearregler

e Schaltende Regler

— Induktive Buck-/Boost-Konverter
— Kapazitive Buck-/Boost-(Ladungspumpe)-Konverter

Kapazitive Konverter werden im Folgenden nicht betrachtet, da sie zumeist
mehrere externe Bauelemente benotigen. Durch den Wegfall der Spulen ist die-
se Bauart als diskreter Wandler besonders interessant (|6], [50], [43]). Spulen
sind i.A. teurer als Kondensatoren und bringen einen erhohten Montageauf-
wand und zusétzliches Gewicht mit sich. Fiir mobile Applikationen mit geringem
Leistungsumsatz (z.B. Mobilphone) ist diese Art der Wandlung eine interessan-
te Alternative. Problematisch bei kapazitiven DC-DC Konvertern erweisen sich
die umfangreichen Schaltvorgédnge. Diese ziehen Umladeverluste nach sich, was
dem Wirkungsgrad abtriglich ist und verursachen hochenergetische, steilflankige
Strompulse, die selbst auf kurzen Leitungswegen elektromagnetische Stérimpul-
se nach sich ziehen [4]. Ein penibles, auf EM-Vertréiglichkeit gepriiftes Layout
ist bei solchen DC-DC Konvertern Pflicht. In dhnlicher Form gilt das fiir alle
schaltenden Regler. Ein Zwischending aus schaltendem Regler und Linearregler
stellt der in Kapitel 4.2 vorgestellte Regler dar [35].
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Fiir das in Kapitel 3.14 vorgestellte System soll nun die Einsetzbarkeit der ver-
schiedenen Spannungswandler untersucht werden. Dabei wird ein besonderer
Focus auf niedrigste Energieverluste der Reglerschaltungen gelegt, um auch bei
Low-Power-Applikationen einen hohen Wirkungsgrad zu erreichen. Alle vorge-
stellten Wandler konnen zusammen mit der eigentlichen Schaltung auf einem
ASIC implementiert werden. Externe Bauelemente sollen so weit wie moglich
vermieden werden. Bei Realisierung dieser Ziele kann dem Designer eine vorge-
fertigte IP anhand gegeben werden.
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4.1 Der Linearregler

Vielfach wird zur Spannungsregelung der Linearkonverter eingesetzt, der auf-
grund seiner permanenten Nachfithrung der Ausgangsspannung eine gute Un-
terdriickung von Ausgangsspannungsschwankungen bietet. Nach Abbildung 4.1
hingt der Wirkungsgrad 7 von der Spannung iiber dem Stellglied Uy,,, und der
Belastung I;,,4 ab. Es gilt fiir den Wirkungsgrad:

Uout i Iload o VDD - Udrop ) Iload

— 4.1
7 Pges Pges ( )
Pyes = Vpp * Ligaa + Ppc—pe (4.2)
Vbp
R
S|+ l—Jdrop
lIoad
<=> Vret U
CS T ;Ioad —out

L

Abbildung 4.1: Schematischer Aufbau eines linearen DC-DC-Konverters

Fiir grofse Dropspannungen und kleine Lasten wird der Wirkungsgrad eines
Linearkonverters schlecht, da zum einen immer mehr Leistung im Stellglied um-
gesetzt wird, zum anderen das Verhiltnis der Leistungsaufnahme der Applika-
tion zur Leistungsaufnahme der DC-DC Regelschaltung ungiinstig wird. Anzu-
streben, im Sinne eines guten Wirkungsgrads, sind deshalb ein kleiner Leistungs-
umsatz der an der Regelung beteiligten Komponenten, wie Differenzverstirker
und Referenzspannungsquelle, und kleine Dropspannungen. In CMOS-Prozessen
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wird als Stellglied ein P- oder NMOS-Transistor verwendet. Bei kleinen Drop-
spannungen ist die Ansteuerung des Stelltransistors aber kritisch, da sich der
Transistors bei kleinem Upg im linearen Bereich befindet, wo die Reaktivitéit des
Laststroms in Abhéngigkeit von der Steuerspannung immer geringer wird. Dies
ist ein Problem bei der Realisierung sogenannter LDO-DC-DC Konverter (Low-
Drop-Output Konverter). Wird wegen der ca. 3fach besseren Leitfihigkeit von
NMOS-Transistoren gegeniiber PMOS-Transistoren gleichen W /L-Verhéltnisses
ein NMOS-Transistor als Stellglied eingesetzt, wird die Steuerspannung Ugg bei
kleinen Dropspannungen sehr klein. Um Ugg zu erhohen, muss das Gatepoten-
tial iiber Vpp angehoben werden. Dies geschieht durch Ladungspumpen. Der
Einsatz von Ladungspumpen bedeutet aber einen nicht unerheblichen Mehr-
aufwand, Platzbedarf und zusédtzlichen Leistungsumsatz, weswegen der Ein-
satz von NMOS-Transistoren als Stellglied nur fiir hohe Laststrome lohnend
erscheint, denn nur dann ist der dreifach niedrigere Platzverbrauch gegeniiber
eines, fiir denselben Laststrom dimensionierten, PMOS-Transistors von Vorteil.
Regelungstechnisch bietet der Einsatz eines NMOS-Stelltransistors den Vorteil
einer gewissen Selbstgegenkopplung, hingt doch seine Steuerspannung Ugg von
der Ausgangsspannung U,,; in der Weise zusammen, dass eine Erh6hung von
U, eine Verminderung von Ugg bewirkt. Der vorgestellte Linearkonverter fiir
Low-Power Applikationen soll folgendes Anforderungsprofil erfiillen:

e Versorgungsspannung Vpp = 1.8V

e Ausgangsstrom [,,5 < 2mA

Ausgangsspannung V,,; > 1,0V; LowDrop Fahigkeit

hohe Konstanz der Ausgangsspannung

— hohe PSRR, hohe LRR (Load Rejection Ratio)

hoher Wirkungsgrad — niedriger Leistungsverbrauch der Komponenten,
LDO-Fahigkeit

Die Gesamtleistung in Abhéingigkeit von der Ausgangsspannung des Line-
arkonverters (Pyes—pcpc) berechnet sich unter Vernachlissigung des Eigenver-
brauchs der Regelschaltung Ppepe wie folgt:

Pges — DCDC = Vpp * |Ljpa4 (4.3)
|Qout|
0= ol 4.4
| : d| |Zloadfges| ( )
NG|

PgestC’DC - VDD : (45)

|Zload7ges|
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Zioad—ges Tesultiert aus der eigentlichen Last Z,,,4, ndmlich der zu versor-
genden Schaltung, und der parallelgeschalteten Siebkapazitit Cg, die die Aus-
gangsspannung puffert und glittet. Z,,,, ist groftenteils kapazitiv, da die Last
in digitalen CMOS-Technologien iiberwiegend aus schaltenden Transistoren mit
entsprechenden Lastkapazitiaten besteht. Fiir die Leistungsersparnis gegeniiber
der gleichen Applikation mit voller Versorgungsspannung Vpp folgt:

Ul
V . ‘—out
P9857DCDC _ DD |Zloadfges‘ _ |QOUt| (4 6)
P, B Vi Y '
ges—V DD ——DD DD
|Zloadfges‘

Im Folgenden wird auf die komplexe Darstellung von Spannungen und Stro-
men aus Griinden der Ubersichtlichkeit verzichtet. Aus Gleichung 4.6 lisst sich
folgern, dass obwohl die in der Applikation umgesetzte Leistung proportional
zum Quadrat ihrer Versorgungsspannung U, skaliert, die Gesamtleistung durch
den Leistungsumsatz im Stelltransistor nur linear mit U,,; skaliert. Dies stellt
einen entscheidenden Nachteil von Linearkonvertern dar.
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4.1.1 Topologie des linearen DC-DC Konverters

Der in der vorliegenden Dissertation vorgestellte Linear-Konverter arbeitet mit
einem PMOS-Transistor als Stellglied. Durch den verhdltnisméfig kleinen Last-
strom [, < 2mA lohnt sich die Anwendung eines NMOS Transistors aus in
Kap 4.1 angegebenen Griinden nicht. Der schematische Aufbau des vorgestellten
Linearreglers ist in Abb. 4.2 zu sehen.

Vbp

T, @Lb
<:> Vref Vout —_ Cs ZL T2 E
T, ?Ij 3Uout

Abbildung 4.2: Schematischer Aufbau des vorgestellten Linear DC-DC-
Konverters

Der Differenzverstirker wird von der ungeregelten Versorgungsspannung Vpp
gespeist. Als analoge Komponente arbeitet der Differenzverstirker mit fester
Versorgungsspannung sicher innerhalb des Anforderungsprofils. Die Serienschal-
tung der als Diode verschalteten Transistoren 7} bis T3 bilden einen Spannungs-
teiler, der durch entsprechend kleines W /L-Verhiltnis der Transistoren (W nicht
minimal) die Schaltung kaum zuséitzlich belastet. Durch die vollige Gleichheit
dieser Transistoren ist ein gutes thermisches Verhalten gegeben, d.h. die Tei-
lerspannungen dndern sich iiber einen weiten Temperaturbereich nicht. Auch
Mismatch (Prozess und W/L-Verhéltnis) hat nur einen geringen Einfluss auf die
Ausgangsspannung des Spannungsteilers. Das Teilerverhéltnis von 2 zu 1 vermin-
dert die maximale Eingangsspannung um %, genauso wie den Betrag der riick-
gekoppelte Spannungsénderungen am Ausgang. Um einen moglichst hohen Ein-
gangsspannungsbereich zu gewéahrleisten, wird als Eingangsstufe des Differenz-
verstirkers eine Doppeldifferenzschaltung, bestehend aus einer NMOS- (77, T5)
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und einer PMOS-Differenzstufe (73,7T}), gewdhlt. Die Differenzstufen arbeiten
auf Stromspiegel (77 und Ty, Ty und T}y bzw. Ts und T3;, Tg und T ). Der
Ausgangsbuffer (715 und Tig), dessen Ansteuerung durch den Spannungsabfall
iiber T3 und iiber T34 erfolgt, entkoppelt die Verstiarkerschaltung von der Last.
Somit wird der Ausgang des eigentlichen Operationsverstirkers wenig belastet,
was einen kleinen Biasstrom (iy;,5) ermoglicht (Dimensionierung und Simulati-
onsergebnisse siehe Kapitel A.4).

vD‘D
I - Igsﬂ;ai
ﬁ 5 s T1s -
_Ta»’_l—_g 5 Tll_‘__,_‘Tz —

Lyl
H‘|,
ol

furalle T: H—T 'J
-4_| |t|—l

Abbildung 4.3: Schematic des verwendeten Differenzverstirkers
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4.1.2 Simulationsergebnisse Linearregler

Die Qualitit des Linearreglers wird durch Simulation verifiziert. Hierbei wird
die Ausgangsspannung bei verschiedenen Randbedingungen betrachtet:

e unterschiedliche Lasten und Belastungsspriinge am Ausgang

Ripple auf der Eingangsspannung

Temperaturabhingigkeit,

Matchinganalyse

Abhingigkeit der Regelgiite von der Gréfse der Siebkapazitit

Diese Randbedingungen sind fiir alle vorgestellten DC-DC-Konverter gleich
und charakterisieren die absolute Reglerqualitit. Als Lasten fiir den Regler kom-
men in der Realitét selten reine ohmsche Lasten vor. Bei digitalen Schaltungen
iiberwiegen Ladevorginge der Lastkapazititen, also Auf- und Entladen der ak-
tiven Gates, sowie der Leitungskapazititen. Eine realitdtsnahe Belastung wire
prinzipiell eine gemischt komplexe Last mit kleinem seriellen induktivem Anteil,
sowie einem ohmschen Serienwiderstand und verhdltnisméfig grokem kapaziti-
vem Anteil. Eine solche Last stellt an sich aber nicht den WorstCase dar, da sie
reaktiv auf den Laststrom wirkt, hangt doch der Laststrom iiber die Bauteile-
gleichungen mit der Ausgangsspannung zusammen, die unvermeidbaren Schwan-
kungen unterworfen ist (Ripple). Die hérteste aller denkbaren Belastungen ist
eine ideale Stromquelle. Die Simulationen werden aus Griinden der Realitétsné-
he aber mit reellen Lasten durchgefiihrt.

In Tabelle 4.1 wird die Ausgangsspannung von einer externen Kapazitit Cs =
1 F geglattet. Der Wert der Kapazitéit ergibt sich aus der Forderung nach mog-
lichst kleinen geometrischen Abmessungen bei moglichst grofer Kapazitét.

Vi, [V] Vout [V] VOuthax[V] VOuthin[V] Wirkungsgrad n
1.8 1.7 1.7 1.7 0.94
1.8 1.6 1.6 1.6 0.88
1.8 1.5 1.5 1.5 0.83
1.8 1.4 14 14 0.77
1.8 1.3 1.3 1.3 0.71
1.8 1.2 1.2 1.2 0.66

Tabelle 4.1: Simulationsergebnisse des Linearreglers mit C's = 1uF und Ry, =
1kQ

Durch die verhdltnisméfig kleine Last von I, < 2mA spielt der Leistungs-
verbrauch der Reglerschaltung fiir den Wirkungsgrad eine grofsere Rolle, als bei
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Applikationen mit hohem Strombedarf. Der Leistungsverbrauch der Reglerschal-
tung setzt sich aus dem Leistungsverbrauch des Differenzverstirkers, sowie der
Lade- und Entladeleistung im Gate des Stelltransistors 7's zusammen. Weite-
re Verluste entstehen durch den statischen Strom des Spannungsteilers, der die
Ausgangsspannung riickkoppelt und der Referenzspannungsquelle, die bei der
Betrachtung an dieser Stelle nicht eingeht. Wird der Ausgangsstrom reduziert,
wirkt sich das relativ stark auf den Wirkungsgrad aus, wie Tabelle 4.2 zeigt.

Wirkungsgrad
Vout [V] | R = 1kQ | R, = 5kQ | Ry, = 10kQ
1.7 0.94 0.90 0.86
1.6 0.88 0.85 0.81
1.5 0.83 0.80 0.75
1.4 0.77 0.74 0.70
1.3 0.71 0.68 0.64
1.2 0.66 0.63 0.59

Tabelle 4.2: Wirkungsgrad bei verschiedenen Lasten und Ausgangsspannungen

Im Sinne hoch integrierter Baugruppen ist das Verhalten der Regler mit
kleinen integrierbaren Kapazitdten interessant. Als integrierte Kapazitdt mit
noch tolerierbarem Flichenbedarf wird 1, 5nF" angenommen. Die Tabellen 4.1.2
und 4.1.2 zeigen die Simulationsergebnisse fiir den Linearregler mit C's = 1.5nF
mit fester Eingangsspannung von V;,, = 1.8V mit zwei verschiedenen Lasten.

Vin [V] | Vout [V] | Vout—Max[V] | Vout—min[V] | Wirkungsgrad 7
1.8 1.7 1.720 1.673 0.94
1.8 1.6 1.641 1.570 0.89
1.8 1.5 1.560 1.472 0.84
1.8 1.4 1.465 1.373 0.79
1.8 1.3 1.369 1.274 0.73
1.8 1.2 1.271 1.175 0.68

Tabelle 4.3: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (R, = 1kQ2)
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Vi, [V] Vout [V] VOuthax[V] VOuthin[V] Wirkungsgrad n
1.8 1.7 1.712 1.693 0.92
1.8 1.6 1.614 1.593 0.87
1.8 1.5 1.514 1.493 0.82
1.8 14 1.413 1.394 0.76
1.8 1.3 1.313 1.294 0.70
1.8 1.2 1.213 1.194 0.65

Tabelle 4.4: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (R, =
10k%2)

Simulationen mit realistischen Belastungen und schwankenden Eingangs-
spannungen geben einen Uberblick iiber das reale Regelverhalten des linearen
DC-DC-Konverters. Die folgenden Simulationsergebnisse beziehen sich hierbei
auf die Lastelemente, wie sie in Abbildung 4.4 dargestellt sind, bzw. auf Ein-
gangsspannungen, die analog Tabelle 4.5 schwanken.

2 2

) L1 100 ¢,

Abbildung 4.4: Lastelemente

Die Takte ®; und ®, der Schalter in Bild 4.4 sind nicht {iberlappend. Die
Schaltung simuliert das Verhalten einer CMOS-Digitalschaltung, bei der grofse
Lastkapazitidten ge- und entladen werden. Bei den folgenden Simulationen wer-
den drei verschiedene Eingangsspannungen verwendet.
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Versorgungsspannung
1. Up, (t) = 1.8V
2.| Un(t)=18V+4+01V-sin(2-11-1MHz-t)
3N U (t) =18V 401V -sin(2-11-100 MHz - t)

Tabelle 4.5: Arten von Versorgungsspannungen

Die Last wird zunéchst konstant gehalten. Die Angabe der Eingangsspan-

nung bezieht sich auf Tabelle 4.5.

Vi [V] | Vow-Max [V] | Vou-Min [V] | Last [k€2] | Wirkungsgrad 7
2. 1.5 1.499 1 0.80
2. 1.5 1.5 0.78
2. 1.5 1.5 10 0.77
3. 1.5 1.5 1 0.82
3. 1.5 1.5 0.80
3. 1.5 1.5 10 0.78

Tabelle 4.6: Schwankende Eingangsspannungen bei konstanten Lasten

Anhand der Simulationsergebnisse lasst sich die gute Unterdriickung von Ver-
sorgungsspannungsschwankungen (< 100 mV’) des Linearreglers feststellen. Die
Ausgangsspannung ist von diesen Schwankungen weitgehend unabhéngig. Eine
unstabilisierte Versorgungsspannung wird bei der Regelung gleichzeitig stabi-
lisiert. Die PSRR liegt fiir Fall 2 bei 46 db und fiir Fall 3 bei 44db. Im Ver-
gleich mit den Werten bei konstanter Eingangsspannung ist der Wirkungsgrad
bei schwankenden Eingangsspannungen nur wenig kleiner, was mit vermehrter
Regelaktivitit zu erkléren ist. Tabelle 4.7 zeigt Simulationsergebnisse bei wech-
selnden Lasten (vgl. Abbildung 4.4) und verschiedenen Eingangsspannungen.

Vin Vout- Vou-Min Last Wirkungsgrad 7
Max [V]
[VI

1. 1,5 1.5 Ry = Ry =2k 0.83

1. 1.5 1.499 Ry =100k, Cy = 1nF 0.83

1. 1.5 1.499 R, =100k, Cy = 1nF, 0.83
L1 =1nH

2. 1.5 1.499 R, =100k, Cy = 1nF, 0.81
L1 =1nH

Tabelle 4.7: Wechselnde Last nach Abbildung 4.4
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Die Abbildung 4.5 verdeutlicht die typischen Strom- und Spannungsverhélt-
nisse beim Linearregler. Die Taktrate ®; und ®, der Schalter in Bild 4.4 betrégt
hierbei 1.5MHz. Die Siebkapazitit C's = 1puF, die Referenzspannung U,.r = 1V
(Abbildung 4.2), woraus sich eine Ausgangsspannung von U,,; = % Upey = 15V
ergibt. Die Kapazitit Cy wird sehr schnell (durch die nur kleinen Lade- und
Entlade-Widersténde von 10€2) ge- und entladen. Der zur Aufladung notwendi-
ge Strom fliefst fast ausschlieflich von der Siebkapazitit Cg zur Lastkapazitit
C5. Durch diesen Ladungstransport sinkt die Spannung iiber der Siebkapazitit
ab. Uber T wird die Siebkapazitit nachgeladen. Wihrend des Ladevorgangs
kommt es immer wieder zu grofen Stromfliissen zur Lastkapazitit, wodurch die
Spannung an der Siebkapazitdt wieder absinkt. Dieses Verhalten resultiert in
einer leichten Schwingung der Spannung Ugg.

Die Abbildung 4.6 zeigt das Gate-Potential Ugs des Stelltransistors T vergro-
fsert dargestellt. Hier ist die Reaktion auf den AC-Anteil in der Versorgungs-
spannung gut zu erkennen (Vpp_ ac = 100mV@Q100M H 2).
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Abbildung 4.5: Spannungs- und Stromkurven fiir eine Beschaltung entspre-
chend Zeile 4 aus Tabelle 4.7
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Abbildung 4.6: Gate-Potential Uge des Stelltransistors T vergroferte Dar-
stellung aus Abbildung 4.5

4.1.3 Einfluss von Strompeaks auf die Regelgiite des linea-
ren DC-DC Konverters

Bei starkem Leistungsverbrauch, mit fiir komplexe Digitalschaltungen typischen
steilflankigen Impulsen im Laststrom, kommt der Linearregler (wie auch andere
DC/DC-Konverter) mit einer einzigen zentralen Siebkapazitit an seine Grenzen.
Die Abbildung 4.8 zeigt die Strom- und Spannungsverldufe beim Linearregler fiir
eine simulierte komplexe Digitalschaltung. Durch die nun gednderten Spezifika-
tionen wird das Lastelement angepasst:

0, 20pH  0.010 | b,
o B
YWWW— >
100kQ Ue,| 1nF == 0.01Q

1
Abbildung 4.7: Lastelement zur Simulation einer komplexen Digitalschaltung

¢, und ¢, takten mit einer Frequenz von 150M Hz und sind nichtiiberlap-
pend. Das stellt eine Abweichung von der Realitdt dar, denn bei realen CMOS-
Schaltungen kommt es zu Kurzschlussstromen (vergl. 1.1). Die Siebkapazitét ist
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mit C's = 1pF minimal ausgelegt. Kleinere, integrierbare Werte sind in diesem
Fall nicht sinnvoll. Durch die nun viel grokere Last (durch Parallelschaltung ei-
ner Vielzahl von Drain-Source-Strecken mit einer grofleren Lastkapazitit wegen
der Vielzahl von zu be- und entladenden Knoten) ist der Strom, der von der
Siebkapazitit zur Lastkapazitit fliekt um Gréfenordnungen hoher. Der Schei-
telwert liegt bei Ios_nqe = 1.4A. Ein solch hoher Peakstrom mit hoher Steigung
ist nicht von auflen iiber Pads und Bonddrihte zu applizieren. Die unvermeid-
lichen parasitiren Induktivitdten stehen dem entgegen. Die Taktfrequenz von
fetoek = 150M H z selbst ist vergleichsweise klein. Bei komplexen, schnellen Di-
gitalschaltungen ist es deshalb von entscheidender Bedeutung, die Versorgungs-
spannung mehrfach lokal (also in unmittelbarer rdumlicher N&dhe zum Verbrau-
cher, um die seriellen Induktivitdten klein zu halten) durch Siebkapazitéiten ab-
zupuffern. Die Anforderungen an diese Stiitzkapazitdten sind besonders kritisch.
Niedrige ESR- und ESL-Werte bei kleinen Abmessungen und hoher Kapazitéit
sind hierbei die Spezifikationen.
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Abbildung 4.8: Spannungs- und Stromkurven fiir eine Beschaltung entspre-
chend Abbildung 4.7
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Abbildung 4.9: Vergroferung aus Abbildung 4.8

Abbildung 4.1.3 zeigt das Package des Intel Pentium 4 Prozessors mit meh-
reren Stiitzkapazititen auf der Unterseite. Die Versorgung solch hochkomplexer
Digitalschaltungen ist Thema umfangreicher Untersuchungen. [35]. Integrierte
Spannungswandler sind fiir solche Hochleistungsapplikationen nicht leistungsfa-
hig genug.

Abbildung 4.10: Package eines Intel-Pentium 4 Prozessors mit Stiitzkapazité-
ten
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4.2 PWM-PFM Regler

Der im Folgenden vorgestellte DC-DC Konverter arbeitet prinzipiell &hnlich wie
der Linearregler. Der Differenzverstérker aus Abb.4.1 wird hier durch einen Kom-
parator ersetzt. Dieser vergleicht die (geteilte) Ausgangsspannung mit einer Re-
ferenzspannung und schaltet abhéngig davon den Transistor Ts sperrend oder lei-
tend. Das Ausgangssignal des Komparators ist dementsprechend ein Pulsweiten-,
Pulsfrequenz-moduliertes digitales Signal (PWM-PFM), dessen Modulationsra-
te und Frequenz vom momentanen Laststrom ;,,4 und der Dropspannung iiber
Ts abhéngt. Abbildung 4.11 zeigt den schematischen Aufbau dieses Konverters.

DD
[ 2
+ Ta ’J—‘
1] =
B | comp \§l
<:> Vref Gnd Vout —_ Cs ZL

Abbildung 4.11: Schematischer Aufbau des schaltenden PWM-PFM-Reglers

Der Transistor T's arbeitet hier in zwei Zustinden, ndmlich entweder im sper-
renden Zustand (Vegmp > Vop — Vi.g), oder im bestmoglich leitenden Zustand
(Veomp = Gnd). Die Ladekapazitit C's fungiert hierbei einerseits als Energiespei-
cher fiir den Fall, dass T sperrt, andererseits dampft sie den Spannungsimpuls
als Folge des groften Stromflusses von Vpp iiber T, wenn Vi, = Gnd. Der
Komparator sollte im Sinne eines guten Wirkungsgrades einen kleinen Leistungs-
verbrauch aufweisen, im Sinne eines niedrigen Ausgangsspannungs-Ripples aber
auch ausreichend schnell schalten. Um den Leistungsverbrauch durch die Auf-
und Entladung der Gatekapazitdt von Ts zu minimieren, ist es vorteilhaft, die
maximale Ausgangsspannung des Komparators auf Vi, < Vpp— | Vrry | zu
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begrenzen. Dennoch wird hier mehr Leistung aufgewendet, als beim Linearkon-
verter, der das Gate des Stelltransistors angepasst an den Laststrom ansteuert
und kleinere Spannungshiibe ausfiihrt. Diese Mehrleistung kann unter Umstén-
den im Komparator eingespart werden. Von Vorteil ist hierbei, dass gidngige
Komparatorstrukturen i.d.R. weniger Fléche in Anspruch nehmen, als leistungs-
fahige Differenzverstiarker. Abbildung 4.12 zeigt die simulierte transiente Wave-
form fiir einen PWM-Konverter.
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Abbildung 4.12: Transientensimulation PWM-Konverter mit konstanter Last
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4.2.1 Topologie des PWM-PFM-DC-DC-Konverters

Als Komparator fiir den PWM-PFM-Konverter wird eine dreistufige Struktur
mit zweifacher positiver Riickkopplung gewéhlt. Diese Struktur vereint niedrigen
Leistungsbedarf mit hoher Geschwindigkeit und Auflésung. Abbildung 4.13 zeigt
das Schaltbild des Komparators. Die erste Stufe besteht aus einem NMOS Diffe-

[v1__|
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[¥1

out

[

Li

GndJ_

Abbildung 4.13: Schaltbild des Komparators

renzverstéirker (77, T5) mit Diodenlast (73, 7}). Der Arbeitspunkt des Differenz-
verstirkers wird iiber den Stromspiegel bestehend aus 773 und 7'4 eingestellt. Die
Transistoren T5 und 7Tg bilden die erste positive Riickkopplung. Die Ausgangs-
signale des Differenzverstirkers erfahren iiber die Transistoren 77 und 7Ty eine
weitere Verstiarkung. Die Last der zweiten Stufe besteht aus den als Diode ge-
schalteten Transistoren Ty und T, unterstiitzt von der zweiten positiven Riick-
kopplung (711, T12). Schlieklich wird ein Ausgangssignal der zweiten Stufe ausge-
koppelt und mit dem Ausgangsinverter (75, 716) erneut verstirkt und geformt.
Das Ausgangssignal kann durch den Spannungsabfall iiber 717 Ups_1,, ~ Vi,
den Vpp Pegel nicht erreichen. Dies ist beabsichtigt, da zum Sperren des Schalt-
transistors T's aus 4.11 ein Gatepotential von Ugg_ry > Vpp — Vr_ry ausreicht.
Eine weiteres Aufladen des Gate wiirde unnétig Leistung umsetzen. Die beiden
positiven Riickkopplungsstrukturen sind so dimensioniert, dass eine Riickset-
zung des Komparators nicht notwendig ist. Bei zu starker positiver Riickkopp-
lung konnte der Komparator ansonsten in einem Betriebszustand verbleiben.
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Diese Mafknahme ermdglicht ein zeitkontinuierliches Auswerten der Eingangssi-
gnale, welches fiir die weitere Verwendung von Vorteil ist.

Der Komparator vergleicht die Ausgangsspannung mit einer Referenzspannung.
Unter der Annahme eines Ausgangsspannungsbereichs von 1V < Vpp < 1.8V
und der Riickkopplung der Ausgangsspannung iiber einen Spannungsteiler wie
in Abbildung 4.2 ergibt sich ein Eingangsspannungsbereich von 666mV < U;, <
1200mV. Die Ausgangsspannungsschwankungen werden durch den Spannungs-
teiler ebenfalls mit dem Faktor % zuriickgekoppelt. Bei einer erwiinschten de-
tektierbaren Amplitude von AU,,; = 1mV ergibt die minimale Auflésung des
Komparators zu 6661V iiber den gesamten Eingansspannungsbereich. Diese Spe-
zifikation wird erfiillt (siehe auch Abbildung A.8). Die Simulationsergebnisse und

die Dimensionierung des Komparators finden sich in Kapitel A.5
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4.2.2 Simulationsergebnisse des
PWM-PFM-DC-DC-Konverters

Wie schon bei den bereits vorgestellten Schaltungen werden Ausgangsspannun-
gen und Lasten variiert.

Vin [V] | Vous [V] | Vouw-Max [V] | Vouw-Min [V] | Wirkungsgrad 7
1.8 1.7 1.701 1.699 0.93
1.8 1.6 1.601 1.599 0.87
1.8 1.5 1.502 1.499 0.82
1.8 1.4 1.402 1.399 0.76
1.8 1.3 1.302 1.299 0.71
1.8 1.2 1.203 1.199 0.65

Tabelle 4.8: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (1 kS)

Tabelle 4.8 zeigt die Messwerte bei einer Ausgangslast von 1k€). Es wird ein
sehr guter Wirkungsgrad bei nur geringen Schwankungen der Ausgangsspan-
nung erreicht. In Tabelle 4.9 sind die Messwerte bei einer Ausgangslast von
10 k2 angegeben. Aufgrund des kleinen Ausgangsstromes ist die maximale Ab-
weichung der Ausgangsspannung vom Sollwert immer < 1mV. Allerdings ist
der Wirkungsgrad wesentlich schlechter als bei einer Last von 1k (vgl. Tabelle
4.8). Die im Komparator umgesetzte Leistung wird hier dominanter. Auch der
PWM-PFM-Konverter wird abschlieffend bei verschiedenen Bedingungen und
einer Ausgangsspannung von 1,5V vermessen (Tabelle 4.10). Die Angaben zur
Eingangsspannung und zur Last beziehen sich auf Bild 4.4 und Tabelle 4.5.

Vin [V] | Vout [V] | Vouw-Max [V] | Vouw-Min [V] | Wirkungsgrad 7
1.8 1.7 1.7 1.7 0.80
1.8 1.6 1.6 1.6 0.75
1.8 1.5 1.501 1.5 0.70
1.8 1.4 1.4 1.4 0.64
1.8 1.3 1.301 1.3 0.59
1.8 1.2 1.2 1.2 0.54

Tabelle 4.9: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (10k2)
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Vin Vout Vout Last Wirkungsgrad 7
Max|[V] Min|V]
1. 1.502 1.5 Ry = Ry =2k} 0.81
1. 1.502 1.499 R; =100k, C; = 1nF 0.82
1. 1.502 1.498 Ry =100k, Cy = 1nF, 0.82
L1 =1nH
2. 1.502 1.498 Ry =100k, Cy = 1nF, 0.83
L1 =1nH

Tabelle 4.10: Messungen bei wechselnden Bedingungen
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Abbildung 4.14: Spannungs- und Stromkurven fiir eine Beschaltung entspre-

chend Zeile 4 aus Tabelle 4.10
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4.3 Der Buck-Konverter

Beim Abwirts- oder Buck-Konverter ist es nur moglich, die Eingangsspannung
zu reduzieren. Der wesentliche Vorteil von Buckkonvertern gegeniiber Linearreg-
lern ist die Verwendung eines zweiten Energiespeichers, namlich einer Indukti-
vitdt. Wird beim Linearregler iiberschiissige Energie in Forme von Wérme in
einem variablen Vorwiderstand 7s umgesetzt, wo sie dem System verloren geht,
ist diese iiberschiissige Energie bei induktiven Buckkonvertern im magnetischen
Feld einer Spule gespeichert und wird dem System in einer Taktphase gepulst
wieder zugefiihrt. Dies erhoht prinzipiell den Wirkungsgrad bei grofsen Drop-
spannungen und erreicht theoretisch 100%.

4.3.1 Funktionsweise des induktiven Buckkonverters

T1 . lout
°_ﬁ l i — VW~
U,
uGG-T1i .

Y

Abbildung 4.15: Prinzipschaltbild eines Abwérts-Wandlers

Der PMOS-Transistor 77 wird mit einem gepulsten Signal (PWM bzw. PWM-
PFM) angesteuert. Ist der Transistor 77 durchgeschaltet (uge 71 = 0), liegt am
LC-Glied ndherungsweise die Eingangsspannung Uy, an. Der Spulenstrom steigt,
wie in Bild 4.16 zu erkennen, linear an. Nach dem Sperren des Transistors T}
wird die im aufgebauten Magnetfeld der Spule gespeicherte Energie iiber die
Diode D; an die Last abgegeben. Das Magnetfeld bricht zusammen, was nach
dem Induktionsgesetz eine Spannung induziert, die entgegen der Ursache anliegt
(vergl. Abbildung 4.16). Der Spulenstrom vermindert sich wieder. Der Strom-
fluss geschieht in der Sperrphase von 7} von der Spule in Richtung Kondensator
Cs (Abbildung 4.15), wodurch die Ausgangsspannung so lange weiter steigt, bis
der Strom, den die Spule liefern kann, kleiner ist, als der von der momentanen
Belastung (77, und Cg) zum Aufrechterhalten der Ausgangsspannung notwendi-
ge Strom. Danach ist die Ladungsbilanz von zugefiihrten Ladungstrégern durch
die Spule und abgefiihrten Ladungstrigern durch die Last negativ, so dass die
Ausgangsspannung U,,; iiber Cg sinkt.
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Die fast verlustfreie Uberfithrung von magnetischer Energie der Spule in elek-
trische Feldenergie von Cp erkliart den moglichen hohen Wirkungsgrad, der in
der Literatur mit bis zu 90% und groker angegeben wird. Der Spulenstrom geht
in Abbildung 4.16 nicht auf Null zuriick, weshalb hier von kontinuierlichem Be-
trieb (CCM continuous current mode) gesprochen wird. Wird séamtliche Energie
der Spule in der Sperrphase von T} in der Last umgesetzt, spricht man vom
liickendem Betrieb (DCM discontinuous current mode). Der Spulenstrom er-
reicht dabei den Nullwert. In diesem Fall konnte Ladung des Kondensators Cg
nicht nur in die Last fliessen, sondern auch durch die Spule (iz; < 0). Die Diode
D, verhindert dies. Wird im Interesse eines besseren Wirkungsgrads die Diode
durch einen Transistorschalter ersetzt (R,, << Up), muss fiir diesen Fall Sorge
getragen werden, dass keine Ladung des Kondensators direkt {iber Spule und
Transistor fliessen kann. Die Funktion der Diode muss elektronisch nachgebildet
werden (siehe dazu Kapitel 4.4.2).

Die Ausgangsspannung des Abwirts-Wandlers ergibt sich idealisiert betrach-
tet zu

tein
Uoutfbuck - T : Uzn =D- Um (47)

mit D = ‘&= (Dutycycle).

Die Ausgangsspannung U, puer kann nach Gleichung 4.7 alleine iiber das
Tastverhiltnis des Steuersignals (PWM) eingestellt werden. Somit wére bei ei-
ner konstanten Eingangsspannung eine Steuerung theoretisch moglich, da die
Last nach Gleichung 4.7 keinen Einfluss hat. In der Realitét ergeben sich Verlu-
ste durch Schaltwiderstinde der Transistoren, die lastabhéngig sind, sowie der
Flussspannung der Diode. Deshalb ist eine Regelung der Ausgangsspannung der
einzig sinnvolle Weg.
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Abbildung 4.16: Strome und Spannungen des Buck-Konverters aus Abb. 4.15
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4.4 Buck-Konverter mit variablem Taktverhaltnis

Das Konzept dieses Buck-Konverters hat eine geringe Komplexitit. Das Steu-
ersignal uge wird hierbei durch einen Komparator erzeugt, welcher die Aus-
gangsspannung standig mit einer Referenzspannung vergleicht (Bild 4.17). Das
Ausgangssignal des Komparators ist dementsprechend ein PWM-PFM-Signal.
Die Riickkopplung des Ausgangssignals erfolgt wie bei den schon beschriebenen
linearen DC-DC-Wandlern iiber einen Spannungsteiler im Verhéltnis 2 zu 1. Fallt
die an den Komparator zuriickgekoppelte Ausgangsspannung unter die Referenz-
spannung, so erzeugt der Komparator Vpp am Ausgang. Uber den Inverter, wel-
cher zum Treiben des Schalttransistors benotigt wird, wird der PMOS-Transistor
(Ty) durchgeschaltet, und der Strom durch die Spule L; steigt an. Uberschreitet
die Ausgangsspannung den Sollwert, so wird der Transistor gesperrt und der
Spulenstrom nimmt wieder ab. Das Tastverhéltnis der Transistorsteuerung wird
also an die jeweilige Belastung angepasst und die Ausgangsspannung dement-
sprechend auf den Sollwert geregelt. Die Topologie dieses Konverters dhnelt der
des in Kapitel 4.2 vorgestellten geschalteten Linearkonverters. Der Vorteil hier
besteht in der Verwendung der Spule als Energiespeicher. Sie reduziert die Drop-
spannung iiber 7} fiir den Fall, dass 77 leitet und speist die Last, fiir den Fall,
dass 77 nicht leitet und tragt somit zum hoheren Wirkungsgrad bei.
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A D, —C, Z U, T4[|:
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Abbildung 4.17: Buck-Konverter mit Komparator zur PWM-Erzeugung
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4.4.1 Simulationsergebnisse

Eine Simulation bei konstanter Last (1 kS2) liefert die in Tabelle 4.11 aufgefiihr-
ten Messwerte.

Vi, [V] Vout [V] VOuthax[V] VOuthin[V] Wirkungsgrad n
1.8 1.7 1.701 1.698 0.94
1.8 1.6 1.601 1.599 0.89
1.8 1.5 1.501 1.499 0.87
1.8 14 1.402 1.399 0.84
1.8 1.3 1.302 1.299 0.79
1.8 1.2 1.203 1.199 0.75

Tabelle 4.11: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (1k2)

Uber den gesamten Ausgangsspannungsbereich sind die Schwankungen der
Ausgangsspannung sehr klein. Der Wirkungsgrad ist bei hohen Ausgangsspan-
nungen vergleichsweise gut, fillt jedoch bis auf 75% bei 1.2V Vp,; ab. Bei Va-
riation der Last ergeben sich die in Tabelle 4.12 gezeigten Wirkungsgrade.

Wirkungsgrad
Vou [V] | 6002 | 1kQ [ 5kQ [ 10kQ
1.7 094 [ 094 [ 0.82 [ 0.72
1.6 0.90 | 0.89 | 0.77 [ 0.65
15 0.87 | 087 [ 0.73 | 06
1.4 0.83 | 0.84 | 0.69 | 0.55
1.3 0.80 | 0.79 | 0.62 | 0.50
1.2 0.76 | 0.75 | 0.59 | 0.44

Tabelle 4.12: Wirkungsgrad bei verschiedenen Lasten und Ausgangs-
spannungen

Aufgrund der Dimensionierungen der Bauteile, welche den bestmoglichen
Wirkungsgrad liefern, ist dieser Konverter in der Lage, eine Last bis zu 600 €2
zu treiben. Bei 600 (2 ist der Wirkungsgrad nahezu identisch mit dem bei einer
Ausgangslast von 1k(2. Wird die Last von 1k auf 5k(2 verringert, so fallt der
Wirkungsgrad im Durchschnitt um 14.3%. Verkleinert man die Last auf 10 k2,
sinkt er um weitere 12.6%. Der Wirkungsgrad des Konverters verschlechtert sich
stark mit sinkender Last. Die doch recht deutliche Abnahme des Wirkungsgra-
des bei kleineren Laststromen beruht auf dem Leistungsverlust durch die Diode
D,. Ist T; gesperrt, so flieft der gesamte Ausgangsstrom iiber D;. An der Di-
ode fillt eine Spannung von ca. 0.7V ab, was einen Leistungsumsatz in ihr zur
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Folge hat. Um diese Verluste zu verringern, wird im folgenden Abschnitt eine
Schaltung mit einem Transistor als ,aktive Diode* vorgestellt. Das Verhalten
des Buck-Konverters mit variablem Taktverhéltnis bei wechselnden Lasten und
Schwankungen in der Versorgungsspannung wird im Anschluss bei einer Aus-
gangsspannung von 1.5V untersucht. Die Simulationsergebnisse finden sich in
Tabelle 4.13. Die in Tabelle 4.13 und allen folgenden Tabellen Lastkombinatio-
nen und Eingangsspannungen beziehen sich auf die Abbildung 4.4 und Tabelle
4.5.

Vin | Vout—Max | Vout—Min Last Wirkungsgrad
[V] [V] n

1. 1.501 1.499 Ry =Ry =2k 0.85

1. 1.501 1.5 Ry = Ry, =10kQ 0.65

1. 1.5 1.5 Ry = Ry =20k 0.50

1. 1.501 1.5 R; =100k, C; = 1nF 0.75

1. 1.501 1.5 Ry =100k, Cy = 1nF, 0.75
L1 =1nH

1. 1.501 1.5 Ry =20kQ, Cy =1nF, 0.77
L1 =1nH

2. 1.5 1.5 Ry =100k, Cy = 1nF, 0.73
L1 =1nH

Tabelle 4.13: Messungen bei wechselnden Bedingungen



4.4 Buck-Konverter mit variablem Taktverhiltnis 184

4.4.2 Buck-Konverter mit variablem Taktverhiltnis und
aktiver Diode
In Bild 4.18 ist die Diode durch einen Transistor mit eigener Steuerlogik ersetzt

worden. Diese muss durch eine entsprechende Ansteuerung des Transistors 15
die Funktionsweise der Diode nachbilden.
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Abbildung 4.18: Buck-Konverter mit aktiver Diode

Das bedeutet, dass der Transistor 75 nur dann leiten darf, wenn 7 gesperrt
ist und Upg von T3 negativ ist. Das Potential an K1 ergibt sich in der Sperrphase
von 17 zu:

[JK1 =0- iL . RDS,T.2 (48)

Die Abfrage eines negativen Potentials am Knoten K ist hierbei proble-
matisch, da bei der verwendeten Technologie keine symmetrische Versorgungs-
spannung zum Einsatz kommt. Deshalb muss sowohl das Ground-Potential, als
auch das Potenzial am Knoten K iiber analoge Level-Shifter (75, Ty und 7%,
Ty) an die Eingénge des Komparators gefiihrt werden. Simulationen zeigen je-
doch, dass durch den Einsatz von Level-Shiftern, trotz der Verwendung eines
Transistors statt der Diode, der Wirkungsgrad weiter sinkt, da in diesen ein
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kontinuierlicher Strom fliefst. Es liegt hierbei ein Trade-Off zwischen Leistungs-
umsatz und Schnelligkeit in den Level-Shiftern vor. Der zusitzliche Komparator
ist ein weiterer Leistungsumsetzer, der den Wirkungsgrad bei kleinen Laststro-
men deutlich begrenzt. Bei hoheren Laststromen ist mit diesem Konzept eine
Verbesserung des Wirkungsgrades zu erzielen. Die Beschriankung auf Low-Power
Applikationen macht aber eine weitere Verfolgung dieses Konzepts sinnlos.



4.5 Buck-Konverter mit Duty-Cycle Generator 186

4.5 Buck-Konverter mit Duty-Cycle Generator

Eine weitere Moglichkeit, die Duty-Cycle einzustellen, ist die Verwendung eines
Duty-Cycle-Generators. Zur Erzeugung eines variablen Taktverhéltnisses wird
ein Sdgezahngenerator (chopper) entwickelt. Eine Kapazitat wird iiber eine Kon-
stantstromquelle aufgeladen. Da fiir die Spannung, die iiber einem Kondensator
anliegt, fiir konstanten Ladestrom

Uo(t) = é I (4.9)

gilt, ergibt sich iiber dem Ladekondensator eine linear mit der Zeit ansteigen-
de Spannung, deren Steigung von der Grofe des Ladestroms und der Grofe
der Kapazitidt abhingt. Die Spannung iiber dem Ladekondensator wird detek-
tiert und einem Komparator zugefiihrt, der sie mit einer Referenzspannung ver-
gleicht. Beim Erreichen der Referenzspannung schaltet der Komparator um -
(Veomp1—out = high), worauthin T} leitend wird und die Ladekapazitét vollstéan-
dig entladt. Da der Komparator die Ladespannung des Kondensators perma-
nent vergleicht, ist es notwendig, dass beim Umschalten des Komparators dieser
nicht sofort wieder zuriickschaltet, sobald die Spannung des Ladekondensators
nur wenig unterhalb der Schaltschwelle liegt. Dies wird durch eine Verzdgerung
bestehend aus einer Inverterkette und einem NAND-Gatter erreicht (analog zu
Abbildungen 3.20). Somit ergibt sich ein periodische Sdgezahnspannung, deren
Frequenz von der Referenzspannung, dem Ladestrom und der Ladekapazitit
abhéngt. Abbildung 4.19 zeigt diese Schaltung schematisch.

VDD

U ref1°_

Comp1 Comp2

Abbildung 4.19: PWM-Generator

Zur Erzeugung des PWM-Signals (D) wird diese Sdgezahnspannung mit ei-
nem zweiten Komparator mit einer zweiten Referenzspannung (U, s2) verglichen.
Dieser Vergleich resultiert in einem PWM-Signal, deren Taktverhéltnis von der
Referenzspannung (die nicht grofer sein darf, als die maximale Sigezahnspan-
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nung) abhingt. Abbildung 4.20 zeigt das Ausgangssignal der Schaltung nach
Abbildung 4.19 fiir verschiedene Referenzspannungen U, s.
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Abbildung 4.20: Ausgangssignal des PWM-Generators fiir verschiedene Steu-

erspannungen
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Abbildung 4.21: Schema des Buckkonverters mit Duty-Cycle-Generator

Der Duty-Cycle-Generator wird im Folgenden dazu genutzt, einen geschlos-
senen Regelkreis aufzubauen. Abbildung 4.21 verdeutlicht den Aufbau. Eine Si-
mulation mit ohmscher Belastung von R; = 1k} einer Induktivitdt der Spule
von L; = 100pH und einer Siebkapazitit von Cy = 1uF zeigt Abbildung 4.22.
Nach einem Einschwingvorgang ist hier gut das periodische Ansteuersignal fiir
die PWM-Erzeugung (Ugiff—ouwr) und die Reaktion des Duty-Cycle-Generators
zu beobachten. Die Periodizitat der Vorgénge resultiert aus den statischen Rand-
bedingungen wie konstante Eingangs- und Ausgangsspannung (U, = 1.8V und
Upuy = 1.4V), sowie aus der konstanten ohmschen Last. Der Ripple ergibt sich
hierbei zu Uyjppie = 9MV,,, was die Vergroferung der Abbildung 4.22 verdeut-
licht (Abbildung 4.23). Anders, als in den beiden vorangehenden Konzepten,
handelt es sich um ein reines PWM-Signal, da die Frequenz des Signals vom
Chopper vorgegeben ist.
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Abbildung 4.22: Simulation des Buckkonverters nach Abbildung 4.21
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Abbildung 4.23: Vergroferung der Abbildung 4.22

Ein entscheidender Nachteil des Konzepts ist auch hier die Verwendung der
Diode D;. Wie jedoch schon in Kapitel 4.4.2 beschrieben, ist die Ansteuerung
eines Transistors, der die Diode D; ersetzt, problematisch. Ein anderer Nachteil
fiir Systeme mit kleiner Leistungsaufnahme ist die hohe Komplexitit des Sy-
stems. Die Ansteuerung iiber Chopper und mehreren Komparatoren setzt selbst
eine nicht unerhebliche Leistung um. Der Wirkungsgrad des Systems ist im Ver-
gleich mit den anderen gezeigten schaltenden und {iber einen grofsen Ausgangs-
spannungsbereich sogar im Vergleich zum Linearregler schlechter. Aus diesem
Grund wird auf eine weitere Untersuchung des Systems verzichtet.
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4.5.1 Buck-Konverter mit alternierenden Takten

Der in Bild 4.24 dargestellte Abwérts-Wandler arbeitet mit einem festen Takt-
verhiltnis. Dieses wird einmal in seiner urspriinglichen Form mit einem Tastver-
héltnis von 1 zu 7 (1 Takt High-Phase und 7 Takte Low-Phase) und einmal in
invertierter Form (Taktverhéltnis 7 zu 1) auf ein AOI-Gatter (AND-OR-INV)
geschaltet. Uber einen Komparator wird je nach Bedarf eines der beiden Signale
ausgewahlt. Es wird derselbe Komparator wie bei der in Kapitel 4.4 beschriebe-
nen Realisierungsform verwendet. Da die Ausgangsstufe des Komparators nun
ein AOI-Gatter treibt, wird dem Transistor 7} in Abbildung 4.24 ein Treiber-
inverter vorgeschaltet. Die gewdhlten Taktverhdltnisse orientieren sich an dem
vorgesehenen Ausgangsspannungsbereich und werden mit Hilfe von Simulatio-
nen mit festem Taktverhaltnis evaluiert.

VDD

= 1
N
g | o3
OJ LY LQ
| .| i
PWMH PWM2
D=17 D=7:1

ref
Abbildung 4.24: Buck-Konverter mit alternierenden Takten

Die PWM-Signale werden mit einem 3-bit-Zahler und einem NAND-Gatter
realisiert (Bild 4.25).
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Abbildung 4.25: Erzeugung eines PWM-Signals mit D=1:7 bzw. D=T7:1

4.5.2 Simulationsergebnisse

Zum Vergleich wird eine Simulation mit einer konstanten Last von 1k{2 durch-
gefithrt (Tabelle 4.14).

Vi, [V] Vout [V] VOuthax[V] VOuthin[V] Wirkungsgrad n
1.8 1.7 1.701 1.698 0.82
1.8 1.6 1.601 1.598 0.77
1.8 1.5 1.501 1.499 0.73
1.8 14 1.402 1.399 0.68
1.8 1.3 1.302 1.299 0.64
1.8 1.2 1.203 1.199 0.59

Tabelle 4.14: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (1k2)

Im Vergleich mit dem in Kapitel 4.4 vorgestellten Buck-Konverter mit va-
riablem Taktverhéltnis liefert dieser Abwéarts-Wandler einen wesentlich schlech-
teren Wirkungsgrad. Abgesehen von dem schlechteren Wirkungsgrad steigt auch
der Platzbedarf durch den grofseren Schaltungsaufwand. Die nur grobe schalten-
de Regelung (D=1:7 oder D=T7:1) erweist sich als nicht vorteilhaft im Hinblick
auf den Wirkungsgrad. Daher werden keine weiteren Simulationen mit diesem
Konverterkonzept vorgenommen.
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4.6 Der Boost-Konverter

4.6.1 Die Funktionsweise des Boost-Konverters

Fiir den Boost-Konverter werden die gleichen Bauelemente wie fiir den Buck-
Konverter benotigt. Jedoch erhilt man durch eine andere Anordnung eine Aus-
gangsspannung, die grofer als die angelegte Eingangsspannung ist.

9
iL L1 K1 !.Yl K2 Iout
— . ANAR . > >
D.
L1 1
U, U o J—, —C. Z| ||V

Abbildung 4.26: Prinzipschaltbild eines Aufwirts-Wandlers

Leitet 17, so fliel’t ein Strom durch die Spule L, welcher geméfs % = g—f mit
Uy =~ U;, unter Vernachlissigung der Transistorspannung Upg; linear ansteigt.
In der Sperrphase von 77 kehrt sich die Spannung iiber der Spule L; geméaf dem
Induktionsgesetz U;(t) = —L-1(t) um, und addiert sich zu der Eingangsspannung
Uin. Die Diode D; schaltet nun durch, da der Knoten K (Abb. 4.26) nicht mehr
durch den Transistor 77 mit dem Massepotential verbunden ist. Der Spulenstrom
fliefst durch die Parallelschaltung von Lastimpedanz Z; und Glattungskapazitit
Cs. Der Strom i; nimmt linear ab, und die in der Spule gespeicherte Ener-
gie wird dem Ausgang zugefiihrt. Der Wirkungsgrad solcher Wandler wird in
der Literatur, vergleichbar mit dem Buck-Konverter, zu 90% und grofer ange-
geben. Die Ansteuerung des Transistors erfolgt, analog zum Abwirts-Wandler,
iblicherweise mit einem PWM-Signal. Die Ausgangsspannung ergibt sich zu:

T 1
out = — in = T " i 4]_
Usut tausU 1—DU (4.10)
Prinzipiell kann auch hier die Diode D; durch einen Transistor ersetzt wer-
den, welcher komplementér zu 7; ausgefithrt wird (PMOS) und iiber dasselbe
Signal gesteuert wird. Allerdings muss zusétzlich darauf geachtet werden, dass
kein Strom vom Ausgang zuriickfliesst (vgl. Sperrverhalten der Diode). Der be-

schriebene Aufbau eines Boost-Konverters wiirde in dieser Form (Abbildung
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Abbildung 4.27: Steuersignal und idealisierte Stromkurve eines Aufwarts-
Wandlers

4.26) nur schlechte Ergebnisse aufweisen. Analog zum Buck-Konverter sind auf-
grund der geringen Spannungen die Verluste an den verschiedenen Bauteilen
nicht vernachlissigbar und die Ausgangsspannung nicht unabhéngig von der
Last. Daher ist auch bei diesem Konverter eine Regelung der Ausgangsspan-
nung notwendig. Da der gesamte Ausgangsstrom iiber die Diode flieft, und eine
typische Diodenspannung im Bereich von Up = 0.7V liegt, stellt dies einen enor-
men Leistungsverbrauch im Bezug auf eine Eingangsspannung von Uy, = 1.2V
dar. Die gewédhlte Eingangsspannung ist gleich der Zellenspannung géngiger Ak-
kumulatoren.

Es ist unter dem Aspekt guten Wirkungsgrads zwingend notwendig, die Diode
durch einen PMOS-Transistor mit geringem Upg zu ersetzen. Bei der Ansteue-
rung des Transistors geniigt es jedoch nicht, diesen mit demselben Steuersignal
wie den NMOS-Transistor zu beschalten. Es muss sichergestellt werden, dass
bei liickendem Spulenstrom kein Strom vom Ausgang zum Eingang zuriickfliefst.
Dazu muss eine entsprechende Steuerlogik entwickelt werden.
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4.6.2 PMOS-Ansteuerlogik

Um eine solche Logik entwerfen zu konnen, miissen zunichst die Anforderun-
gen an diese festgestellt werden. Wie in Kapitel 4.6.1 beschrieben, konnen zwei
Arbeitsphasen unterschieden werden. In der ersten Phase ist der Transistor 7}
durchgeschaltet und der Spulenstrom i, steigt linear an. Die Spule wird gela-
den. In der zweiten Phase ist 77 gesperrt. Die an der Spule anliegende Spannung
kehrt sich geméf Induktionsgesetz um (vgl. Kapitel 4.6.1). Die Energie, die als
magnetisches Feld in der Spule gespeichert ist, hélt den Strom 77 aufrecht, der
nun iiber die Diode D; zum Ausgang fliellt. Der Strom nimmt linear ab. Fallt
die Spannung am Knoten K1 (Abbildung 4.26) unter den Wert U,,; + Up, sperrt
die Diode D, , und es wird verhindert, dass Ladung vom Ausgang zum Eingang
zuriickfliefst. Die Steuerlogik muss also folgende Bedingungen erfiillen:

1. T, darf nur durchschalten, wenn 77 gesperrt ist
2. T, darf nur durchschalten, wenn Upg 7, negativ ist

Eine Steuerlogik, die diesen Anforderungen Rechnung trégt, ist in Bild 4.28 dar-
gestellt. Uber einen Komparator werden die Spannungen an den Knoten K; und
K, miteinander verglichen. Damit diese Spannungen in einem fiir den Kompara-
tor giinstigen Spannungsbereich liegen, werden diese iiber einen Spannungsteiler
(Ts,Ts, T7 und Tg) mit den Eingéingen des Komparators verbunden. Eine gute
Paarigkeit von 75 und Ty bzw. Tg und 7% ist hierbei anzustreben. Ist die Span-
nung am Knoten K grofer als die am Knoten K5, schaltet der Komparator den
Ausgang nach high (Stromfluss vom Ausgang zum Eingang wird verhindert).
Um die zweite Bedingung zu erfiillen, wird dieses Signal zusammen mit dem
invertierten Steuersignal des NMOS-Transistors auf ein AND-Gatter gefiihrt.
Der Ausgang des AND-Gatters ist also low, wenn sowohl Forderung 1, als auch
Forderung 2 erfiillt sind. Da der Transistor 75 ein PMOS-Transistor ist, welcher
beim Anlegen von [ow leitet, wird das Signal des AND-Gatters an einen Inverter
gegeben, welcher gleichzeitig als Treiber fiir T, fungiert. Damit der Transistor
vollstindig gesperrt werden kann, muss der Inverter mit U,,; versorgt werden.
Wiirde man diesen mit der Eingangsspannung versorgen, so wiirde sich bei einer
angenommenen Ausgangsspannung von 1.8V und einer Eingangsspannung von
1.2V ein Ugg von 0.6V ergeben und der Transistor 75 wiirde durchschalten.
Wegen der Treiberfihigkeit des Inverters ist dieser hier explizit notwendig, wes-
wegen die digitale Funktion AND und Inverter nicht zu einem NAND-Gatter
zusammengefasst wird. Auf eine Reduzierung des maximalen Eingangspegels
von T wurde hier verzichtet, da die Ansteuerung des Treiberinverters durch die
variable Versorgungsspannung kritisch ist.
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Abbildung 4.28: Steuerlogik der ,aktiven Diode“ (blau)
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4.6.3 Boost-Konverter mit alternierenden Takten

Beim Boost-Konverter mit alternierenden Takten wird, je nachdem ob die Aus-
gangsspannung unter oder iiber dem Sollwert liegt, eines von zwei Rechtecksi-
gnalen zur Ansteuerung der Transistoren 7} und 75 verwendet. Die Auswahl des
Steuersignals erfolgt durch einen Komparator. Das Ausgangssignal wird in seiner
urspriinglichen Form auf den Eingang B und in invertierter Form auf den Ein-
gang C des AOI-Gatters gefiihrt. Abbildung 4.29 zeigt den schemetischen Auf-
bau dieses Boost-Konverters. Die Referenzspannung muss 2/3 der gewiinschten
Ausgangsspannung der Schaltung betragen, da diese iiber einen Spannungstei-
ler im Verhéltnis 1 zu 2 an den Signaleingang des Komparators geschaltet wird.
Liegt die Ausgangsspannung iiber der Sollspannung, schaltet der Komparator
seinen Ausgang auf low. Uber das AOI-Gatter wird demnach das Steuersignal
mit einem Tastverhéltnis von 1 zu 7 (vgl. Kapitel 4.5.1) ausgewéhlt. Dieses wird
anschliefend zweimal invertiert (1. AOI-Gatter, 2. Inverter) und dann als Ga-
tesignal des Transistors 7T} verwendet. Mit U,,; = % - U, ergibt sich bei einer
Eingangsspannung von 1.2V (Zellenspannung), unter Vernachlissigung jeglicher
Verluste, eine minimale Ausgangsspannung von Up,; = % 1.2V =1.37V. Ana-
log ergibt sich, bei einem Taktverhiltnis von 1 zu 1 (Systemtakt), idealisiert
betrachtet, die maximale Ausgangsspannung zu U,,; = % -1.2V =24V, Die
Ansteuerung des PMOS-Transistors T, erfolgt geméaf Kapitel 4.6.2. Die verwen-
dete Siebkapazitit hat eine Groke von 1 k.
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Abbildung 4.29: Boost-Konverter mit alternierenden Takten



4.6 Der Boost-Konverter 199

4.6.4 Simulationsergebnisse

Bei einer Eingangsspannung von 1.2V und einer Last von 1k() erhélt man die
in Tabelle 4.15 aufgefiihrten Ergebnisse.

Vin [V] | Vout [V] | Vout—Max[V] | Vout—min[V] | Wirkungsgrad 7
1.2 1.8 1.8 1.788 0.82
1.2 1.7 1.703 1.696 0.83
1.2 1.6 1.606 1.597 0.83
1.2 1.5 1.510 1.497 0.84
1.2 1.4 1.416 1.397 0.83
1.2 1.3 1.323 1.299 0.84

Tabelle 4.15: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (1k2)

Im Gegensatz zur idealen Rechnung ldsst sich bei einer Last von 1k{) wegen
der Verlustspannungen iiber den Schalttransistoren auch eine Ausgangsspan-
nung kleiner als 1.37V realisieren. Der Wirkungsgrad bleibt {iber den gesamten
Ausgangsspannungsbereich nahezu konstant, was einen groften Vorteil darstellt.

Verringert man die Last auf 5k(2, ergeben sich die Daten in Tabelle 4.16.

Vi, [V] Vout [V] VOuthax[V] VOuthin[V] Wirkungsgrad n
1.2 1.8 1.801 1.799 0.76
1.2 1.7 1.701 1.699 0.75
1.2 1.6 1.601 1.599 0.77
1.2 1.5 1.502 1.5 0.78
1.2 1.4 1.402 1.4 0.79
1.2 1.3 1.365 1.365 0.80

Tabelle 4.16: Variation der Ausgangsspannung bei konstanter Last (5k2)

Bei dieser Belastung erreicht man 1.3V Ausgangsspannung nicht mehr. Die
minimale Ausgangsspannung liegt bei 1.365 V. Dies ist eine Folge der lastabhén-
gigen Schalterverluste.

Bei wechselnden Bedingungen ergeben sich folgende Ergebnisse (Tabelle 4.17).
Hierbei ist V(¢) = 1.2V +0.1V -sin(2-I1- 1 MHz - t).

Schwankungen der Eingangsspannung bis 100 mV haben keine Auswirkung
auf den Wirkungsgrad. Die Beschreibung der verschiedenen Lasten bezieht sich
auf Bild 4.4.
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Vin | Vout_Max | Vout—Min Last Wirkungsgrad
[V] [V] Ui
1.2 1.509 1.498 Ry = Ry =2k 0.85
1.2 1.511 1.494 Ry =100k, Cy = 1nF 0.79
1.2 1511 1.494 | R, = 100kS2, Cy = 1 nF, 0.79
L1 =1nH
V(t) 1.509 1.494 R, =100k, Cy = 1nF, 0.80
L1 =1nH
Tabelle 4.17: Messungen bei wechselnden Bedingungen
3.0m > /V26/MINUS Eingangsstrom
: -1.0m L H L '
1.3 o: /vdd! Eingangsspannung
2 DMANNANNANNANNANNNNNNNNN\,
_. 20m o: /M0 Ausgangsstrom
R s et e e e ot i eodos Loestmm o ot b EdBiuie s e ot b
1.586 v: /Vout
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Abbildung 4.30: Spannungs- und Stromkurven fiir eine Beschaltung entspre-

chend Zeile 4 aus Tabelle 4.17
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4.6.5 Boost-Konverter mit variablem Taktverhaltnis

Ein Duty-Cyle-Generator, wie in Kapitel 4.5, wird im folgenden Schritt dazu
benutzt, um das Taktverhdltnis eines Boost-Konverters zu regeln. Hierzu wird
eine Regelschleife aufgebaut, bei der die Ausgangsspannung des Boostkonverters
mit einer Referenzspannung mit einem Differenzverstirker verglichen wird. Der
Ausgang des Differenzverstirkers wirkt nun als Steuerspannung fiir den PWM-
Generator. Somit wird durch den Regelkreis das Taktverhéltnis permanent nach-
geregelt, so dass sich eine stabilisierte Ausgangsspannung einstellt. Abbildung
4.31 zeigt den schematischen Aufbau des geregelten Boostkonverters.

VDD

U ref1°_

I L1 K1 K, lout
D.
U, T [T —c. z| ||u.

Abbildung 4.31: Schema des geregelten Boost-Konverters mit variablem
PWDM-Steuersignal
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R; und R, bilden hierbei einen Spannungsteiler, der in der Realitit aus
NMOS-Dioden bestehen sollte, um den Differenzverstérker besser ansteuern zu
konnen. Folglich muss U,.r3 den halben Wert der angestrebten Ausgangsspan-
nung annehmen. In einer ersten Simulation ist zur Evaluierung des Leistungsver-
lusts in der Diode diese noch nicht durch eine aktive Diode (vergl. Kapitel 4.6.2)
ersetzt. Abbildung 4.32 zeigt die Transientensimulation der Schaltung nach Ab-
bildung 4.31 mit L = 1mH, R = 1k,U;, = 1.2V, U,¢p3 = 0.9V und Cs = 1pF.
Nach einem Uberschwinger beim start-up der Schaltung regelt die Schaltung auf
eine Ausgangsspannung von U,,; = 1.8V mit bemerkenswert kleinem Ripple, der
in Abbildung 4.31 rechts zu Uyippre—pp = 2mV abzulesen ist.

21 _ YulV 1.805 U V]
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1.803
1.70 |
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1.30 | 1.800
110 1.799 L_
1.798 L
900m L
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Abbildung 4.32: Transientensimulation der Schaltung nach Abbildung 4.31

Bei dem angestrebten Ausgangsspannungsbereich von U,,, < 1.8V ist die
Diodenspannung der Diode D; (Abb. 4.31) in einer Grofenordnung, die gute
Wirkungrade verhindert. Die Evaluierung des Wirkungsgrads fiir die angege-
benen Betriebsparameter bestitigt das. Ein Ersetzen der Diode durch einen
PMOS-Transistor mit entsprechender Ansteuerlogik konnte hierbei fiir Abhilfe
sorgen. Da fiir die Komplexitit des Systems und den Leistungsverbrauch der An-
steuerung dasselbe gilt, wie fiir den Buck-Konverter, wird aber auf eine tiefere
Betrachtung dieser Standardschaltung verzichtet.
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4.7 Abschlieltender Vergleich der DC-DC-
Spannungswandlerkonzepte

Die Besonderheit bei den hier vorgestellten DC-DC-Konvertern ist die verhalt-
nisméafig kleine Ausgangsleistung, wie sie bei Low-Power-Konzepten typisch ist.
Das dréngt den Leistungsverbrauch der Komponenten der Regelung in den Vor-
dergrund. Abbildung 4.33 verdeutlicht fiir eine ohmsche Last von 1k den Wir-
kungsgrad der Konzepte. Dabei gilt fiir alle Abwéartswandler U;, = 1.8V und fiir
die Aufwéartswandler U;, = 1.2V

1qn L]
0.95 4
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0.8 T
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0.7 T
—— | inearregler ideal
065 7 = |_inearregler
—P W M DCDC
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=B uck alternierend
0.55 A Boost alternierend
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Vout [V]

Abbildung 4.33: Wirkungsgradvergleich der verschiedenen Wandlerkonzepte
bei einer Last von R; = 1k

Es ist offensichtlich, dass der Buck-Konverter mit alternierenden Takten un-
tauglich ist. Als vorteilhaft erweist sich der Buck-Konverter aus Kapitel 4.4, der
einen signifikanten Vorsprung beim Wirkungsgrad erreicht bei geringer Komple-
xitdt des Systems. Der vorgestellte Linearregler erweist sich bei der an ange-
gebenen Belastung nahe am fiir Linearregler theoretischen Optimum , was sich
natiirlich bei kleinerer Belastung (siehe Abbildung 4.34) relativiert. Fiir geringe
Dropspannungen ist der Linearregler sogar zu bevorzugen, da er dann hohen
Wirkungsgrad, unerreichte Regelgiite mit unkritischem EMV-Verhalten kom-
biniert. Der PWM-PFM-DC-DC Konverter (Kapitel 4.2) zeigt hinsichtlich des
Wirkungsgrades keine Vorteile. Einzig der geringfiigig kleinere Flidchenbedarf bei
der Integration sprechen fiir die Verwendung dieses Konzepts. Der konstant ho-
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he Wirkungsgrad des Boost-Konverters mit alternierenden Takten macht dieses
Konzept interessant, vor allem fiir batteriebetriebene Systeme, ist doch dieses
System in der Lage, die in der Batterie oder dem Akkumulator gespeicherte
Energie besonders gut auszunutzen, weil es die im Laufe der Entladung absin-
kende Zellenspannung auf eine konstante Ausgangsspannung wandeln kann.

1.l

—— Linearregler ideal

0.65 -+ —— Linearregler
— PWM DCDC
0.6 1 —— Buck
0.55 + — Boost alternierend
0.5 T T T T T 1
1.8 1,7 1.6 1.5 1.4 1.3 1.2

Vout [V]

Abbildung 4.34: Wirkungsgradvergleich der verschiedenen Wandlerkonzepte
bei einer Last von R; = 5k}

Bei noch kleinerer Last wird der Einfluss des Leistungsumsatzes in der Re-
gelschaltung selbst sehr deutlich. Der Buck-Konverter fillt nun stark im Wir-
kungsgrad ab, der Ruhestrom des Komparators und die Umladeleistung des
Schaltransistors wirken sich nun aus. Alle Regler verzeichnen, wie zu erwarten,
Einbufen beim Wirkungsgrad. Die DC-DC-Reglung bei solch kleinen Laststro-
men ist nicht mehr sinnvoll. Die Regelgiite, also Ripplespannung, Reaktion auf
Lastspriinge und PSRR, sind fiir alle getesteten Konverter véllig ausreichend.
Bei geniigen hoher Siebkapazitét ist die Versorgungsspannungsqualitit sogar fiir
analoge Schaltungen ausreichend. Eine Entscheidung fiir oder gegen ein Wand-
lerkonzept hingt von der jeweiligen Applikation ab. Eine Pauschalaussage fiir
ein System kann es nicht geben.

Die vorgestellten Spannungswandler sind fiir kleine Leistungen konzipiert. Fiir
die eingesetzten Baugruppen, wie Komparator und Differenzverstéirker, kénnen
bei vielen Prozessen vom Hersteller vorentwickelte IPs benutzt werden. Im be-
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nutzten Prozess stehen keine analogen IPs zur Verfiigung, weshalb diese selbst
entwickelt wurden. Spannungsregler fiir Leistungsapplikationen, wie Prozesso-
ren, sind i.d.R. extern aufgebaut. Eine parameterspezifische Versorgungsspan-
nungseinstellung muss in diesem Fall den Referenzwert iiber Pins dem Regler
iibergeben.



Systemintegration der vorgestellten
Konzepte

Die vornehmlichste Aufgabe des Designers ist die Einhaltung der Spezifikatio-
nen. Fiir den Designer stellt sich zuerst die Frage nach der Technologie. Die-
se Entscheidung ist aber zuséitzlich von Kostenfragen bestimmt, dennoch muss
die Technologie fiir die Einhaltung der Spezifikationen geeignet sein. Steht die
Technologie fest, konnen zuerst systematische Methoden zur Verringerung der
Verlustleistung eingesetzt werden (vergl. Kapitel 3.1). Das beinhaltet moglichst
effizientes Coding der Hardwarebeschreibung (VHDL, Verilog), Benutzen von
effizienten Algorithmen und optimales Mappen des Hardwarecodes auf die be-
nutzte Technologie, um so wenig Hardware wie moglich mit so wenig kapazitiven
Schaltverlusten wie moglich zu erreichen. Schaltungstechnische Methoden, wie
z.B. die Reduktion des Signalhubs (LVDS) auf Busleitungen zwischen hochakti-
ven Funktionsteilen reduzieren weiter die dynamische Verlustleistung. Zur Her-
absetzung der statischen Verlustleistung, gerade bei Batterie-betriebenen Schal-
tungen, bietet sich die Methode der Bulkpotentialerh6hung an, die mit einer
Reduzierung der Versorgungsspannung auf ein Minimum (zur Aufrechterhaltung
des Status) nochmals kombiniert werden kann (vergl. Kapitel 2.8). Ein eminent
wichtiger Punkt zur Reduktion der Verlustleistung ist die Festlegung der maxi-
malen Versorgungsspannung. Es ist sehr wahrscheinlich, dass die Standardver-
sorgungsspannung selbst fiir den absoluten WorstCase aller Parameter ausreicht,
damit die Performance der Applikation die Spezifikation iibertrifft. Die Reduk-
tion der maximalen Versorgungsspannung auf die minimal notwendige ist schon
ohne weitere Mafknahme i.d.R. ein grofer Faktor. Das Konzept der Performance-
Driven-Supply ermdéglicht es, zuséitzlich Leistung einzusparen, in dem es fiir je-
den Chip eine individuelle Versorgungsspannung einstellt. Wichtig ist hierbei,
dass bei ungiinstig variierenden Chips die DC-DC Wandlung auch deaktiviert
werden kann, damit es nicht zu unnétigem Verlust in der Spannungskonvertie-
rung kommt. Die Schwelle, ab welcher evaluierten Versorgungsspannung sich
ein DC-DC-Wandlung lohnt, hingt vom Wirkungsgrad des DC-DC-Wandlers
ab, der wiederum lastabhéngig ist. Auch diese ist eine Applikations-individuelle
Grenze, die vom Designer durch Simulation evaluiert werden muss. Abbildung
4.35 illustriert die beschriebenen Mafnahmen.
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Abbildung 4.35: Ubersicht der Verlustleistungs-minimierenden Maknahmen
im Systementwurf

Es kann dabei in die drei Gebiete T'echnologie, Versorgungsspannung und
System unterteilt werden, die miteinander in vielfiltiger Weise, wie beschrieben,
verkniipft sind. Allen Mafnahmen, die innerhalb der Teilgebiete zu finden sind,
ist gemeinsam, dass die Verlustleistung reduziert wird, ohne die Spezifikationen
zu verletzten. Dies ist das Ziel eines verlustarmen Entwurfs. Dem Designer sind
somit vielfaltige Moglichkeiten gegeben. Es entsteht eine umfangreiche Kombi-
nationsvielfalt der beschriebenen Mafnahmen. Letztendlich entscheidet der De-
signer, unter Beriicksichtigung der konkreten Applikation, welche Maknahmen
getroffen werden miissen.



Zusammenfassung und Ausblick

Die vorliegende Arbeit beschreibt Methoden und Schaltungen zur Reduzierung
der Verlustleistung in integrierten CMOS-Schaltungen. Dabei werden die sta-
tische und dynamische Verlustleistung betrachtet. Zur Verminderung der stati-
schen Verlustleistung werden Konzepte und Schaltungen vorgestellt, die Einflufs
auf die Thresholdspannung einzelner Transistoren nehmen bzw. durch Power-
Gating den statischen Strom reduzieren. Dadurch wird eine Reduzierung des
Leakagestromes, und damit der statischen Verlustleistung erzielt. Die vorgestell-
ten Mafinahmen sind problemlos innerhalb einer Applikation realisierbar. Ins-
besondere die Potentialerh6hung der N-Wanne im N-Well CMOS Prozess wih-
rend Idle-Phasen erweist sich als sehr geeignet, den StandBy-Leistungsumsatz
zu verringern. Der zusétzliche Aufwand fiir diese Maknahme ist vergleichwei-
se gering. Konzepte, die dynamisch Einflufl auf die Bulk-Spannungen nehmen,
werden als layouttechnisch zu aufwendig erachtet, oder sind aufgrund der dabei
angewendeten Technologie (SOI) nur in Ausnahmeféllen lohnend. Die Bulkpo-
tentialerhohung in Idle-Phasen erweist sich als probates Mittel, den statischen
Stromfluss im zeitlichen Mittel zu reduzieren. Kombiniert mit der Anwendung
von HighSpeed-Transistoren mit reduzierter Versorgungsspannung, so dass die
Performance der Applikation an jene angeglichen wird, die mit LowLeakage-
Transistoren und Standardversorgungsspannung betrieben wird, vereint diese
Vorgehensweise die stark reduzierte dynamische Leistungsaufnahme mit redu-
zierter statischer Leistungsaufnahme.

Auf die Problematik des Gateleakages wird in der vorliegenden Arbeit nicht
tiefergreifend eingegangen. Fakt ist jedoch, dass bei modernen deep-submicron
Technologien diese Verlustquelle immer dominanter wird. Eine Betrachtung der
Moglichkeiten zur Reduzierung des Gateleakages ist Thema vieler Veroffentli-
chungen auf dem Gebiet des LowPower-Designs und als Forschungsthema so
umfangreich, dass es alleine schon Thema einer Dissertation sein kann.

Zur Reduzierung der dynamischen Verlustleistung wird als dominanter Fak-
tor die Versorgungsspannung verringert. Hierbei werden Faktoren, wie die Spezi-
fikationen der Schaltung, Herstellungsvariationen der physikalischen Parameter
des Chips und die Temperatur als Parameter fiir eine dynamische Versorgungs-
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spannungseinstellung benutzt. Dieses System evaluiert die Schwingfrequenz einer
Ringinverterkette, welche von den Chip-spezifischen Parametern abhingt. Um
Mismatch in Folge von geometrischen Abweichungen der Transistoren zu mini-
mieren, werden die Transistoren der Ringinverterkette grofziigig dimensioniert.
Dadurch wird die Ausgangsfrequenz der Ringinverterkette zuverldssig vorher-
sagbar in Abhéngigkeit der physikalischen Parameter des Chips und der Tem-
peratur. Es werden mehrere Systeme vorgestellt, von welchen eines im Rahmen
eines Testchips realisiert wurde, die die Ringinverterschwingfrequenz in eine ge-
eignete Referenzspannung wandeln. Es stellt sich dabei heraus, dass die Version
mit individuell vom Designer in ein ROM gespeicherten Referenzspannungen
bzw. PWM-Mustern, das grofite Einsparpotential hat. Eine entscheidende Ein-
schriankung erfihrt das System durch das unvermeidliche und nicht erfassbare
geometrische Mismatch, welches heterogen iiber die Chipfliche ist. Dieses geome-
trische Mismatch muss in die Bestimmung der individuellen Referenzspannun-
gen mit einbezogen werden. Die geometrische Genauigkeit eines Prozesses wird
somit zu einem Maf fiir das mittlere Einsparpotential des vorgestellten Systems.

Im letzten Teil der vorliegenden Arbeit werden verschieden DC-DC-Konverter
vorgestellt. Hauptaugenmerk liegt hierbei auf der Eignung der Konzepte fiir re-
lativ kleine Ausgangsleistungen, wie sie in ASICs der mobilen Kommunikation,
der Medizintechnik und anderen batteriegetriebenen Systemen vorkommen. Als
kritisch erweist sich hierbei der Leistungsumsatz in den Komponenten des DC-
DC-Wandlers, der bei den kleinen Lastleistungen nun viel stirker ins Gewicht
fallt, als bei hohen Lastleistungen. Die Systeme sind deswegen moglichst wenig
komplex. Auf eine Betrachtung rein kapazitiver Konverter wurde u.a. auch des-
wegen verzichtet.

Die vorliegende Arbeit gibt einen weitgefacherten Einblick in Moglichkeiten
zur Reduzierung der Verlustleistung. Anhand eines Testchips wurde versucht,
die theoretischen Aussagen zu verifizieren. Aufgrund der Fehlfunktion des Test-
chips konnte dies in den Grundziigen zwar gelingen, eine vollige Funktionalitit
aber nicht nachgewiesen werden. Deswegen wurde eine diskrete Umsetzung des
Systems entwickelt, mit der die Funktionalitit des vorgestellten Systems ge-
zeigt wurde. Ein Redesign wiirde das Problem losen. Als vorteilhaft, gerade
in Verbindung mit schaltenden DC-DC-Reglern (Buck- oder Boost) wire die
Realisierung des Systems nach Abbildung 3.27 mit getaktetem ROM. Die Rea-
lisierung eines solchen Systems mit einer typischen Standardapplikation iiber
mehrere Runs einer Technologie kénnte wertvolle Aussagen iiber das mittler-
er Einsparpotential machen. Dies wire aber mit einem enormen zeitlichen und
vor allem finanziellen Aufwand verbunden, der im Rahmen dieser Dissertation
nicht aufgebracht werden kann. Eine weitere Moglichkeit, die Genauigkeit des
Systems zu erhdhen, kdnnte die Implementierung eines zusétzlichen Tempera-
tursensors sein. Dariiberhinaus wiren Untersuchungen anderer Technologien im
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Hinblick auf geometrisches Mismatch und systematisches Mismatch interessant,
um einen Uberblick iiber das Einsparpotential des Systems iiber eine Vielzahl
von Prozessen zu erlangen. Das erwidhnte durchschnittliche Einsparpotential von
~ 20% als zusitzlicher Energiegewinn ist namlich nur fiir die betrachtete Tech-
nologie giiltig. Mit einer Technologie mit verbessertem geometrischen Mismatch
konnte dieser Gewinn eventuell sogar noch gesteigert werden.
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Abbildung A.1: Dimensionierung der VCO-Schaltung




A.2 Gesamtsystem Auswerteschaltung mit VCO 212

A.2 Gesamtsystem Auswerteschaltung mit VCO
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Abbildung A.2: Schematischer Aufbau der digitalen Auswertungsschaltung
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Abbildung A.3: Schematischer Aufbau der analogen Auswertungsschaltung
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Abbildung A.4: Spannungsverldufe fiir eine Referenzspannung von 900 mV
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A.4 Differenzverstiarker Simulationsergebnisse

Abb. A.5 zeigt das Bodediagramm des Differenzverstirkers aus Abb. 4.3 mit
Transistorlast (offener Regelkreis, Ipg von Ts = 1mA)
Uinpc = 1V Vpyr = 78dB; GBW = 34M H z; Phasenreserve = 72°

100 —
80
60
40
20 ]
LS P ) ) ) B L) ML L ) B
201 10 100 1k 10k 100k 1M 10M | ¥QOM  1G
40 ;
601 Frequenz [Hz]

.80

Verstéarkung [dB]

.50 -
| § b :
s T I —— ‘

@ 150

o 4
T
T 200 10 100 1k 10k 100k 1M 10M 1007>>\1G
-250

Frequenz [Hz]

-300 -

Abbildung A.5: Bodeplot des Differenzverstiarkers aus Abbildung 4.3
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Abbildung A.6: Dimensionierung des Differenzverstirkers aus Abb. 4.3
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A.5 Komparator Simulationsergebnisse

Abbildung A.7 zeigt das Bodediagramm des Komparators aus Abbildung 4.13
mit Transistorlast (offener Regelkreis, Ips von Ts = 1mA). Es ergibt sich eine
Verstéarkungsbandbreite von GBW = 209M H z bei einer Verstirkung von 82dB
und einer Phasenreserve von 58°.
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Abbildung A.7: Bodeplot des Komparators aus Abbildung 4.13
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A.6 Layouts der Testschaltungen
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4Bit DAC-VDD-Regulator

RS

55 g H[

Ug2 5
. - ':' o
s W i
,?'1 & :}
T IBARZ s
013/
=
ciz
[
2
I~
(]
=
E
£y
PG NJP5  JP7 JP3/
®
V+ GND V- 1.8V Vout

Abbildung A.11: Layout des diskreten 4Bit-DAC mit variabler Kennlinie
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A.7 Schaltplane und Layouts des Testchips

Im Folgenden werden Schaltpldne und Layouts des entwickelten Testchips ge-
zeigt. Fiir die ausgewidhlte Technologie stand kein digitaler Flow zur Verfiigung.
Deshalb sind die gezeigten Layouts und Standardzellen selbst entwickelt.

~ NAND3 | NOR2
\'\ X \x AR

SRR

=

Abbildung A.12: Layout CMOS-Standardzellen
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Abbildung A.14: Schaltplan und Layout 2Bit Volladdierer
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Abbildung A.15: Schaltplan und Layout D-FlipFlop
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Abbildung A.16: Schaltplan und Layout JK-FlipFlop mit asynchronem Reset
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Abbildung A.17: Schaltplan und Layout 2-Input-Multiplexer
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Abbildung A.18: Schaltplan 4-Bit Widerstands-DAC
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A.7 Schaltpline und Layouts des Testchips

Layout Teststruktur fiir Bulksteuerung

Die in Kapitel 2.8 beschrieben Testschaltung besteht aus 100 seriellen Strukturen
Abbildung A.22

(Inverter, Nand2 und Nor2) der obigen Abbildung.
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