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1. Einleitung

Fir eine auch zukiinftig stetig fortschreitende Skalierung von mikroelektronischen kompakten
Systemen gilt es, das Potential verfligbarer Quanteneffekt-Tunnelbauelemente auf schaltungs-
technischer Ebene zu erschlielen. Zu diesen Bauelementen gehdrt der Resonant-Tunneling-
Bipolar-Transistor (RTBT), der aufgrund seiner besonderen Bauelementcharakteristik einzelnen
Schaltungskomponenten eine hohere Funktionalitat ermdglicht. Diese hohere Funktionalitét ge-
stattet eine beachtliche Reduzierung der Schaltungskomplexitét. Ferner werden durch die mono-
lithische Verschmelzung von Logik- und Speichergattern Funktionsbldcke fir zukinftige nano-
elektronische Schaltungen bzw. Systeme bereitgestellt, um auf diese Weise eine schnelle verlu-
starme Schaltungstechnik anzustreben. Die Leistungsfahigkeit dieser neuartigen monolithischen
Schaltungstechnik wird an verschiedenen Demonstratorschaltungen wie z.B. einem getaktetem
pseudo-dynamischen NAND-Gatter eingehend studiert. Die Einordnung in die Landschaft der
Schaltungstechnik erfolgt anhand direkter Vergleiche, sowohl mit klassischen, als auch neueren
Schaltungskonzepten, so dass Trends abgeleitet werden kénnen.

In den letzten Jahrzehnten wurde der Fortschritt im Bereich der integrierten Schaltungen
durch die Skalierung der geometrischen Dimensionen (engl. minimum feature size) von elek-
tronischen Silizium-Bauelementen getragen. Die internationale Technologie Roadmap [1] sagt
voraus, dass diese Tendenz fur weitere Jahre erhalten bleibt und laterale Dimensionen von 10 nm
unterschritten werden. Andererseits ist dann die Grenze zu quantenmechanischen Effekten in
greifbarer N&he und die Schaltungstechnik kann durch die Funktionsprinzipien der Quantenme-
chanik, wie sie zum Beispiel beim Resonant Tunneling Bipolar Transistor (RTBT) [71, 67], beim
Single-Electron Transistor (SET) [40] und beim Quantum Cellular Automata (QCA) [39, 38],
zum Einsatz kommen, revolutioniert werden. Allerdings funktionieren die letzteren beiden bis-
her nicht bei normaler Umgebungstemperatur und es ist fraglich, ob jemals Gatter, die aus meh-
reren Bauelementen bestehen, gebaut werden kénnen. Einen Einstieg in die Welt der Quanten-
Schaltelemente bieten die Tunnelelemente, wobei der Resonanz-Tunneldiode (RTD) in Kombi-
nation mit einem Heterostruktur-Feldeffekt-Transistor (HFET) und dem Heterostruktur-Bipolar-
Transistor (HBT) zur Zeit eine groRe Bedeutung beigemessen wird [20, 1]. Die ausreichende
Reife der RTD-Technologie fiir schaltungstechnische Anwendungen und die Erkenntnis, dass
sowohl die Resonanz-Tunneldiode als auch die Esaki-Diode [18] auf absehbare Zeit die einzigen
Quanten-Schaltelemente sind, die auch bei Raumtemperatur zuverlassig funktionieren, l&sst die
ErschlieBung des Potentials dieser neuartig verfligbaren Technologie auf Schaltungsebene als
erstrebenswert erscheinen. Erste Arbeiten im Si- Si/Ge-Bereich [15, 52, 70] stellen einen Tech-
nologietransfer zur Si- Si/Ge-Technologie in Aussicht, bei dem die im Rahmen dieser Arbeit
erzielten Schaltungskonzepte als Grundlage dienen kdnnen.



2 Einleitung

Forschungsergebnisse aus den MEL-ARI Projekten LOCOM (LOgic circuitry of reduced
COMplexity) [62] und ANSWERS (Autonomous Nanoelectronic Systems With Extended Repli-
cations and Signaling) [20] zeigen erneut, dass ein direktes Ausnutzen des negativ-differentiellen
Verhaltens auf Bauelementebene den schaltungstechnischen Aufwand erheblich reduzieren kann.
So wurde bereits erfolgreich eine auf Schwellwertlogik basierende, dynamische Schaltungstech-
nik fur eine symmetrische Konfiguration aus zwei in Serie geschalteten Resonanz-Tunneldioden
untersucht [57]. Die beiden RTDs werden durch eine oszillierende Versorgungsspannung von
einem monostabilen in einen bistabilen Zustand gebracht (MOBILE: Monostable Bistable Tran-
sition Logic Element). Diese Zustdnde kdnnen als logische Ausgangszustande eines Gatters in-
terpretiert werden [47]. Erganzt man die bistabile RTD-Anordnung um mehrere, den einzelnen
RTDs elektrisch parallel liegende Transistoren, so kann durch geeignetes Schalten dieser Transi-
storen der jeweils gewiinschte stabile Zustand beim Ubergang vom monostabilen in den bistabi-
len Zustand erreicht werden.

Durch die monolithische Verschmelzung einer HBT-Struktur mit einer Resonanz-Tunneldiode
wird der RTBT gewonnenen, der sich aus technologischer Sicht duBerst platzsparend (vertika-
le Anordnung) implementieren lasst. Es ergibt sich eine vielversprechende Kombination, die
integrations- und schaltungstechnische Vorteile bietet. Gegeniiber den LOCOM und ANSWERS
Projekten wird die Schaltungsstruktur der dynamischen Gatter zu statischen Speichern auf RTD-
Basis weiterentwickelt. So kommt es zu einer neuartigen Verschmelzung von Logik und Spei-
cher in einer Funktionseinheit. Darliber hinaus fallen durch die Stromsteuerung der HBTs die
Probleme der Enhancement-Type HFETS aus den anderen Projekten beziiglich der notwendigen
Potentialversétze in den Schaltungen weg. Des Weiteren wird beim HBT bzw. RTBT die Turn
on Spannung durch den Basis- und Emitterbandabstand festgelegt und unterliegt damit nicht den
Parameterstreuungen, die sich besonders bei einer fortschreitenden Miniaturisierung negativ be-
merkbar machen. Die beim HFET notwendige Anpassung der Transistorweite an den jeweiligen
Peakstrom der RTD entféllt fir den HBT, da die komplette Emitterfliche zum Stromfluss beitrégt
und sich nicht auf einen Oberflachenstrom beschrankt.

Als potentielle Anwendungen dieser neuartigen Funktionseinheiten werden schnelle signal-
verarbeitende Schaltungen geringer Komplexitat angesehen. So sind bei look up-Anwendungen
wie cache tag tables, look-aside buffers und hardware data base accelerators durch die Ver-
schmelzung von Logik und Speicher unverkennbare Geschwindigkeitsvorteile zu erzielen. Ge-
taktete pseudo-dynamische Gatter reduzierter Komplexitét stellen schnelle MUX, und DEMUX-
Schaltungen fiir die ndchste Generation von digitalen Empfangern in Aussicht [21]. Des Weiteren
ist auf diese Weise auch eine Leistungssteigerung auf Schaltungsebene fiir ATM switches und
ATM buffers zu erzielen [49].

Dabei bietet der in dieser Arbeit verfolgte schaltungstechnische Ansatz nicht zuletzt klare
\orteile bezuglich der Robustheit. Der Trend in der Datenverarbeitung nach hoheren Bandbrei-
ten und schnelleren Zugriffszeiten bei kontinuierlich steigenden Speicherkapazitaten macht den
Einsatz von innovativen Schaltungskonzepten bzw. Schaltungsarchitekturen unabdingbar. Viel-
versprechend erscheint hierbei die Verschmelzung von Speicher- und Logikelementen und die
Verwendung eines asynchronen Schaltungskonzepts. Bei synchronen Systemen nimmt die An-
zahl der Logikstufen zwischen zwei synchronisierenden Pipeline-Registern aufgrund der stei-
genden Taktfrequenz und der bestehenden Laufzeiten ab, wodurch der Pipelineoverhead steigt



und die Effizienz pro Taktzyklus sinkt [8]. Das RTBT-MOBILE Konzept hingegen zeichnet sich
durch die Kombination von Logikfunktion und flankengesteuertem Latch in einer einzigen Stu-
fe aus und ist daher von besonderem Interesse fur die asynchrone Pipelineverarbeitung, da kein
erhohter Pipelineoverhead in Form einer erhdhten Latenzzeit und zusatzlichen Registern ent-
steht. Durch diese neuartige Kombination von asynchronem Schaltungskonzept und einer dyna-
mischen, bipolaren Schaltungstechnik mit Quantenbauelementen ergeben sich dynamische Di-
gitalschaltungen hoher Funktionsdichte. Ferner ermoglicht das MOBILE-Prinzip eine sehr ef-
fiziente Implementierung von Schwellwertgattern, die wiederum ein inhérenter Bestandteil der
Null-Convention-Logik sind.

Nach der Beschreibung der Funktionsprinzipien und der Herleitung der semi-physikalisch
basierten Modelle firr die stromgesteuerten Bauelemente folgt in Kapitel 3 eine Ubersicht tiber
die bereits bestehenden schaltungstechnischen Ansétze fiur RTBT basierte Schaltungskomponen-
ten an. Im folgenden Kapitel wird das Funktionsprinzip des RTBT-MOBILE-Gatter vorgestellt.
Unter anderem wird durch den Einsatz als lineares Schwellwertgatter eine deutliche Reduzie-
rung der logischen Tiefe und Schaltungskomplexitat ermdglicht. In Kapitel 5 werden verschie-
dene Ausgangsbuffervarianten diskutiert, die zur Regeneration der Logikpegel und zur Invertie-
rung der logischen Funktion notwendig sind. Es werden auf Grundlage von Simulationen, sowie
auch durch Messungen an verschiedenen Testschaltungen auf Gatterebene Taktfrequenzen im
GHz-Bereich nachgewiesen. Anschlielfend wird in Kapitel 6 die Pseudo-dynamische Logik vor-
gestellt, die das Potential des RTBT-MOBILEs exemplarisch an unterschiedlichen schaltungs-
technischen Beispielen demonstriert. Eine Erweiterung des RTBT-MOBILE Konzepts zur asyn-
chronen Schaltungstechnik erfolgt in Kapitel 7. In diesem Zusammenhang bildet die klassische
asynchrone Pipeline-Architektur den Ausgangspunkt. Durch die kombinierte Latch-Logik Funk-
tion des RTBT-MOBILEs wird der sonst (bliche Pipeline-Overhead vermieden. Ein Vergleich
mit anderen Schaltungstechniken wird anschlielend in Kapitel 8 angestellt. Unter anderem wird
der Einfluss von Parameterschwankungen auf das Schaltverhalten erortert. AbschlieRend wird
die schaltungstechnische Relevanz der RTBT-MOBILE Logik fir die Siliziumtechnologie abge-
schatzt.



2. Stromgesteuerte Bauel emente

Die Entdeckung des Bipolar Transistors (engl. bipolar junction transistor BJT) im Jahr 1948
von Bardeen, Brittain und Shockley stellte sich als das bahnbrechende Ergebnis langjahriger,
umfangreicher Grundlagenforschung heraus. Rickblickend betrachtet gab es hauptsachlich zwel
Griinde fiir ihre Uberlegenheit gegeniiber den Feldeffekttransistoren (engl. metal-oxide semicon-
ductor MOS transistor). Zum einen war der BJT Prozess aus technologischer Sicht zuverlassiger
und zum anderen zeichnete er sich durch eine hohere Geschwindigkeit aus. Erst als die Zuverlds-
sigkeit der MOS Transistoren stieg und sowohl die Verlustleistung als auch die SchaltungsgroRe
durch eine erhdhte Schaltungskomplexitdt mehr und mehr an Bedeutung gewannen, erlangte der
MOS Transistor in digitalen Logikschaltungen an einen héheren Stellenwert als der BJT. Nichts
desto trotz ist der BJT gegenwartig das bevorzugte Bauelement in schnellen Logikschaltungen
wie Wandlern und Super- und Mainframe Computern.

Durch die schaltungstechnische Reife stromgesteuerter Quantenbauelemente wird im Fol-
genden eine Bereicherung herkémmlicher Schaltungstechniken durch neue Bauelemente ange-
strebt. Als populdrstes und aus technologischer Sicht am weitesten gereifte Quantenbauelement
ist die Resonanz-Tunneldiode (RTD) anzuftihren, die erst durch die Kombination mit einem drei-
poligen Bauelement die wesentliche Voraussetzung fur den Einsatz in digitalen Schaltungen er-
fullt. So beschreibt Keyes [36] ein ideales Bauelement als einen méglichst riickkopplungslosen
verstarkenden Schalter. Aus schaltungstechnischer Sicht treten aber gerade hier Probleme mit
dem Feldeffekttransistor auf. Zum Einen sollen die Transistoren moglichst minimale Abmes-
sungen haben, zum Anderen darf durch den voll aufgesteuerten Transistor keine Strombegren-
zung erfolgen, da sonst der charakteristische Kennlinienverlauf der RTD verloren gehen wirde.
Ein weiterer Nachteil ist mit der Bereitstellung von Anreicherungstyp (engl. enhancement type)
Feldeffekttransistoren verbunden. Im Gegensatz zum Bipolar Transistor, bei dem die Einsatz-
spannung (engl. turn-on voltage) durch das Materialsystem fest vorgegeben ist (build in voltage),
wird die zuverlassige Herstellung von Anreicherungstyp Feldeffekttransistoren durch die mit der
fortlaufenden Miniaturisierung steigenden Parameterstreuung immer schwieriger.

2.1 Heterostruktur-Bipolar-Transistor (HBT)

2.1.1 Aufbau und Funktionsweise

Der Heterostruktur-Bipolar Transistor besteht wie der herkdmmliche Bipolartransistor im we-
sentlichen aus drei den Schichten, Emitter, Basis und Kollektor. Der Emitter und der Kollektor
sind vom gleichen Halbleitertyp, so dass sich zwei direkt miteinander verbundene pn-Ubergange

4



2.1. Heterostruktur-Bipolar-Transistor (HBT) 5

ergeben. Entscheidend fir die Funktionsweise des HBTs ist die Minoritatsladungstragerkonzen-
tration in der Basiszone, so dass aufgrund der hoheren Beweglichkeit von Elektronen eine npn-
Schichtenfolge bevorzugt eingesetzt wird. Abbildung 2.1 zeigt hierzu schematisch den Schicht-
aufbau eines HBTSs.

Emitter—Cap nt-GaAs
i n~—InP
smitter
Basis p*—InGaAs
Kollektor InGaAs

Subkollektor n*-GaAs

Buffer InP

Abbildung 2.1:  Schematischer Technologiequerschnitt des InP/InGaAs-HBTs (Probe 1)

Die technische Realisierung erfolgt in einer 3-Mesa-Struktur, so dass sich eine vertikale Bau-
elementanordnung ergibt. Abbildung 2.2 zeigt in der Raster-Elektronen-Mikroskop-Aufnahme
den Emitter- und Basis-Kontakt des an der Gehard-Mercator-Universitét in Duisburg gefertigten
INP/InGaAs-HBTSs.

Der Abstand zwischen den Kontakten bestimmt den Basisbahnwiderstand, der bei typischen
Basisschichtdicken von 100nm und Dotierungen von p ~ 1-10'°cm 3 etwa 1kQ/mm? betrégt.
Fur Hochfrequenzanwendungen ist daher eine Minimierung des Basis-Emitter-Kontaktabstandes
von grofder Bedeutung. Zum Aufbringen von Metallkontakten an den Emitter- und Kollektorfla-
chen sind weitere Schichten notwendig, namlich die sog. Emitter-Cap- und die Subkollektor-
schicht. Der senkrecht in den Emitterzweig eingekoppelte Strom stellt hohe Anforderungen an
die Emitter-Cap-Schicht, die sowohl einen geringen Schichtwiderstand als auch einen niedrigen
Kontakt-Widerstand bereitstellen soll.

Der Uber den Basisstrom gesteuerte Kollektorstrom wird innerhalb der Subkollektorschicht
lateral nach auflen zum Subkollektor gefiihrt. Die Elektronen, die aus dem Kollektor kommend
senkrecht auf die Subkollektorschicht treffen, miissen in dieser Schicht ihre Bewegungsrichtung
andern, um aus dem Bauelement ausgekoppelt zu werden. Der wirksame Schichtwiderstand ist
daher so gering wie mdéglich zu halten. Die Mindestdicke der Subkollektorschicht sollte aus die-
sem Grund mehrere 100nm betragen. Weiterhin ist darauf zu achten, dass die Gesamtdicke des
Schichtpaketes nicht zu grof3 wird, um Probleme bei der Bauelementstrukturierung mit tieflie-
genden Schichten auszuschliel3en.

Mittels Elektronenstrahllithographie werden insgesamt acht Schichten geschrieben: vier Kon-
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.

Emitter— u. Cap—Schicht

Basis—Schicht/

Kollektor

Subkollektor—Schicht

1um

Abbildung 2.2: Rastertunnelmikroskopaufnahme des InP/InGaAs-HBTSs

takt-, drei Mesa- und eine Polymidschicht. In Abbildung 2.3 ist das Layout-Beispiel eines Tran-
sistors mit einer Emitterflache von Ag = 45pum? zu sehen. Die Metallkontakte werden auBerhalb
der Mesen zu Stitz-Pads gefiihrt, wobei die Zufihrung durch unteratzte Luftbricken erfolgt
(Abb. 2.4).

Wie in Abbildung 2.5 zu sehen ist, fiihren die unterschiedlichen Bandabstdnde von Emitter-
Ege und Basismaterial Eg, zu Diskontinuitaten im Leitungs- und Valenzbandverlauf. Im thermo-
dynamischen Gleichgewicht ergibt sich fur das Ferminiveau langst des Bauelements ein kon-
stanter Verlauf. An dem Halbleiteriibergang entsteht aufgrund der verschiedenen Bandabsténde
die Leitungsbanddiskontinuitat AE, und die Valenzbanddiskontinuitat AE,.. Durch sog. band gap
engineering lassen sich unter Beriicksichtigung der unterschiedlichen Elektronenaffinitaten der
beiden Halbleitermaterialien die Diskontinuitaten so einstellen, dass sich ein deutlicher Unter-
schied der energetischen Barrieren im Leitungs- und Valenzband ergeben. Die Energie AEp, die
Elektronen aufbringen missen, um vom Emitter in die Basis zu gelangen, fallt somit kleiner aus,
als die Energie AE, die von den Lochern in der Basis auf inrem umgekehrten Weg bendtigt wird.

Im Normalbetrieb wird die Basis-Emitter Diode im Gegensatz zur Basis-Kollektor Diode in
Durchlassrichtung betrieben (Ugg > 0 und Ugc < 0). Abbildung 2.6 zeigt fur diesen Fall den qua-
litativen Verlauf der Minoritatstragerkonzentration eines HBTs in Abhéngigkeit vom Ort x. Die
Minoritatstragerkonzentration an der Emitterseite der Basis ist hoher als im thermodynamischen
Gleichgewicht, weil der emitterseitige pn-Ubergang in Durchlassrichtung betrieben wird.

Bei dem in Sperrrichtung befindlichen pn-Ubergang an der Kollektorseite zeigt sich hinge-
gen, dass die Minoritatstragerkonzentration in der Basis fiir eine steigende Sperrspannung sich
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E Polymid
bzw. | C-Metallisierung
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Abbildung 2.3: Layout (a) und Chipfoto (b) des HBTs mit einer Emitterflache von Ag = 45um?

. Luftbriicke aus Metallisierung
Polymid

I =

C-Metallisierung

N — E-, B- und/7
C-Mesa

Buffer InP

Abbildung 2.4:  Querschnitt einer Luftbriicke mit Stitz-Pad

asymptotisch dem Wert Null n&hert. Ist nun die Basis deutlich schmaler als die Diffusionslange
der Minoritatstrager, so lasst sich naherungsweise der Verlauf der Minoritatstragerkonzentration
in der Basis linearisieren. Die Steigung dieser Geraden ist direkt proportional zum Diffusions-
trom in der Basis. Daher sind bei einem n&herungsweisen linearen Verlauf der Minoritétstra-
gerkonzentration in der Basis die Strdme an der Emitter- und Kollektorseite nahezu gleich und
der Strom am Basiskontakt kann in gewissen Malen vernachlassigt werden. Die Elektronen, die
auf diese Weise den Kollektor erreichen, werden durch das elektrische Feld, des sich in Sperr-
richtung befindlichen pn-Ubergangs, zum Kollektor gezogen und bilden den Kollektorstrom. Die
Anzahl der Elektronen, die vom Emitter in die Basis flieRen, lassen sich tber die Basis-Emitter-
Spannung steuern.

Neben dieser Stromkomponente existiert noch ein Locherstrom wie er in Abbildung 2.6 an-
gedeutet wird. Dieser Locherstrom flie8t von der Basis zum Emitter und muss zusétzlich auf-
gewendet werden, da er keinen Beitrag zum Ausgangsstrom am Kollektor liefert. Diese Strom-
komponente l&sst sich reduzieren durch Verwendung einer Heterostruktur. Wie schon oben be-
schrieben wurde, kann die Energie AE, die die Elektronen aufbringen missen, um vom Emitter
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E(x)

Emitter Basis Kollektor

X

Abbildung 2.5: Qualitativer Verlauf des Leitungs- und Valenzbandes eines HBTs im thermodynami-
schen Gleichgewicht

in die Basis zu gelangen, reduziert und die Energie AEp, die von den Lochern in der Basis auf
ihrem umgekehrten Weg bendtigt wird, erhéht werden.

Aktuelle Untersuchungen an InAlAs/InGaAs-HBTs mit Emitter- und Kollektorweiten im
Submikrometerbereich zeigen Rekordwerte fiir die maximale Transitfrequenz von fr = 300GHz
bei einer maximalen Oszillationsfrequenz von fax > 400GHz [6, 37]. Wie wir im weiteren se-
hen werden, stellt somit der Heterostruktur-Bipolar Transistor als dreipoliges Bauelement durch
seine gute Kombinationsmoglichkeit mit der Resonanz-Tunneldiode im InGaAs/InAlAs-Materi-
alsystem eine sinnvolle Ergdnzung dar.

2.1.2 Modellierung

Fur die schaltungstechnische Simulation wird in dieser Arbeit ausschlieBlich der kommerziel-
le Schaltungssimulator HSPICE eingesetzt. Zur Modellierung des HBTs wird das Gummel-
Poon-Modell [30] verwendet, das eine Erweiterung des Ladungskontrollmodells von Ebers-
Moll [17] darstellt. Das Gummel-Poon Modell beriicksichtigt im Gegensatz zum Ebers-Moll-
Modell die Abhé&ngigkeit der Stromverstarkung vom Kollektorstrom. Neben der verteilten Basis-
Kollektor-Kapazitét [44] werden auch die Transitzeit und die Basisweitenmodulation beruicksich-
tigt. Da diese Modelle anfangs fir den Silizium-Bipolartransistor entwickelt wurden, muss dies
bei der Anpassung der Modellparameter aufgrund der speziellen Bauelementeigenschaften des
InP/InGaAs-HBTSs berticksichtigt werden [33, 61].

Im folgenden werden die DC-Parameter des Gummel-Poon-Modells (Abb. 2.7) direkt aus
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Minoritatstragerkonzentration

Ny exp(qV g/ KT)

Lécherstrom Elektronenstrom

~E—
Po eXp(qV ge/ KT)

Po

Emitter Basis Kollektor

Abbildung 2.6:  Minoritétstrégerverteilung des HBTs im Normalbetrieb

den gemessenen Kennlinien des HBTs bestimmt. Zu den DC Parametern gehdren unter ande-
ren auch die Serienwiderstande von Basis, Kollektor und Emitter wie sie in Abbildung 2.7 zu
sehen sind. Durch diese Serienwiderstande ergeben sich fir das Gummel-Poon-Modell die in-
neren Spannungen Vye und Vy, die den Parameterraum bei der Anpassung des Modells an die
Messwerte erschwerend vergroliern. Das Modell basiert auf zwei anti-parallel geschalteten Di-
oden, die die beiden pn-Uberginge darstellen. Die Stromquelle Ict beschreibt den Stromfluss
durch die Basis und setzt sich aus Ict = Icc — lec zusammen. In diesem Zusammenhang gilt:

Mye
lec = Is [e“_fkT — 1} (2.1)
Myt
lec = ls [e MRKT 1] : (2.2)

Zur Bericksichtigung der ladungstragerrekombinationsbedingten Leckstrome wurde das Ebers-
Moll-Modell um zwei weitere Dioden mit dem Strom

S
leo ekt — 1 (2.3)

und _ -
Myt
lee | & ek — 1 (2.4)

erweitert. Sie geben den Rekombinationsstrom in der Ladungstrdgerzone wieder und sind
vornehmlich bei geringen Vorspannungen von Bedeutung.

Tragt man die Strome Ig und I¢ halblogarithmisch gegen die Spannung Vge auf, so lassen sich
fur den Silizium-Bipolartransistor die DC-Modellparameter fir den Normalbetrieb graphisch er-
mitteln. Das entsprechende gilt fur Ig, Ig und Vgc fur den Inversbetrieb. Die Stromverstarkung
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Abbildung 2.7: Das an den HBT angepasste Gummel-Poon-Modell

Tabele2.1: An die Messwerte des HBTs (Probe 1) angepasste HSPICE-Parameter (Normalbetrieb)

Para. | HSPICE | Bezeichnung Standard | angepasst | Einheit
Ns NF Emissionskoeffizient Normalbetrieb 1 1,54 -

Ne NE Emissionsk. des Basis-Emitter-Leckstroms | 1,5 2,58 -

Is IS Sattigungssperrstrom 10~16 2,1-1071 | A

lse ISE Leck-Sattigungsstrom der Emitter-Diode | 0 4,9.1070 | A

Bt BF ideale Stromverstarkung im Normalbetrieb | 100 13033,7 -

Rp RB Basishahnwiderstand 0 1 Q

Re RE Emitterbahnwiderstand 0 2,4 Q

des HBTSs ist im Gegensatz zum Silizium-BJT nicht konstant, so dass eine graphische Bestim-
mung der Modellparameter fiir den HBT zum einen aus diesem Grund [33] nicht mdglich ist,
zum anderen aber auch nicht wegen der parasitaren Serienwiderstdnde. Aus diesem Grund wur-
den die Modellparameter aus den Tabellen 2.1 und 2.2 durch Minimierung des quadratischen
Fehlers fiir den Gummel-Plot im Normalbetrieb (Abb. 2.8 links) bzw. im Inversbetrieb (Abb. 2.8
rechts) angepasst.

Mit Hilfe dieser Parameter lasst sich der Basis- und Kollektorstrom des HBT im Gummel-
Poon-Modell schreiben als:

ME e |g Ve Vac
Ic = _S(eWkT _en_rW)__Sen_rW — lgcenckt | (2.5)

b Br
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Tabelle2.2:  An die Messwerte des HBTs (Probe 1) angepasste HSPICE-Parameter (Inversbetrieb)

Para. | HSPICE | Bezeichnung Standard | angepasst | Einheit
Ny NR Emissionskoeffizient Inversbetrieb 1 1,53 -
Ng NC Emissionsk. des Basis-Kollektor-Leckstr. 2 1,39 -
lsc ISC Leck-Séttigungsstrom der Kollektor-Diode | 0 1,3-10719 | A
Br BR ideale Stromverstarkung im Inversbetrieb 1 8882,03 -
Rc RC Kollektorbahnwiderstand 0 2,14 Q
> Gummel Plot Normalbetrieb: HBT M1882 102 Gummelplot Inversbetrieb: HBT M1882
10 T T T T T ~ T T T T T T
~ //// I M t
e Messwerte
10| Ic Modell 10°
Ic Messwerte \
<10 310° L te Model
° °
= Ib Modell 5 \
%10_8 Ib Messwerte glo'8 > Ib Messwerte
Ib Modell
107 10'1°</A
1072 : : : : 10 : : : : : :
0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Vbe[V] Vbe[V]

Abbildung 2.8: Halblogarithmische Auftragung der Stréme Ig und Ic im Normalbetrieb (links) als
Funktion der Basis-Emitter-Diodenspannung, Halblogarithmische Auftragung der Strdme Ig und Ig im
Inversbetrieb (rechts) als Funktion der Basis-Kollektor-Diodenspannung

| M | M v
|B:B_C+|SE(e%—eETE_1)+B_S(ei,E$_1)+|Sc(em%%_1) . (2.6)
F R

Der Parameter gy beschreibt als dimensionslose GréRe den Einfluss des Early-Effekts fur
den Normal- und Inversbetrieb [4]. Fur die digitale Schaltungstechnik ist nur der Normalbetrieb
interessant, so dass die Early-Spannung flir den Normalbetrieb direkt aus dem Ausgangskennli-
nienfeld bestimmt werden kann (Tabelle 2.3).

Abbildung 2.9 zeigt das gemessene Ausgangskennlinienfeld des HBTs (Probe 1) im Ver-
gleich zu dem angepassten Gummel-Poon-Modell.

Die AC Parameter werden zum einen auf Grundlage der geometrischen Abmessungen des
HBTs und zum anderen durch Messung der Transitfrequenz bestimmt. Sie umfassen die Sperr-

Tabelle2.3:  Aus den Messwerten des HBTs (Probe 1) bestimmte Early-Spannung

Para. | HSPICE | Bezeichnung Standard | angepasst | Einheit
Van VAF Early-Spannung im Normalbetrieb | o 5,49 \Y
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x 107° Ausgangskennlinienfeld: M1882

Ic[A]

Vce[V]

Abbildung 2.9: Messwerte des Ausgangskennlinienfeldes (HBT Probe 1) im Vergleich mit dem ange-
passten Gummel-Poon-Modell

schichtkapazitaten der Emitter- und Kollektordiode und die in der Basiszone gespeicherte Diffu-
sionsladung, die in Abbildung 2.7 durch die Kapazitaten Cq4e und Cqc beschrieben wird. In mo-
dernen HBTSs ist gewohnlich die Kollektor-Transit-Zeit von grof3erer Bedeutung im Gegensatz
zu aktuellen Silizium-Bipolartransistoren, bei denen auch die Emitterladung zu berticksichtigen
ist.

Aufgrund des halbisolierenden Substrats findet die beim in Silizium gefertigten Bipolartran-
sistor beeinflussende Kollektor-Substratkapazitat beim HBT keine Beriicksichtigung. Die Sperr-
schichtkapazitaten Cg und Cg, die von den beiden pn-Ubergangen herriihren, hangen von der
Dotierung der aneinander grenzenden Gebiete, dem Dotierungsprofil, der Flache der Ubergéange
und den anliegenden Spannungen ab. Fir Spannungen, die klein gegenliber der Diffusionsspan-
nung sind, berechnet sich die Sperrschichtkapazitét als:

Co
V
Vi~ %

Die Null-Kapazitat Cg ist proportional zur Flache des pn-Ubergangs und ergibt sich aus der

Cs(V) = (2.7)
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Herleitung der differentiellen Kapazitat, die von der Ladung abhangt, die sich mit der anliegen-
den Spannung andert:

geND

Cs = Flache-
Vit t

(2.8)

Né&hert sich diese Spannung der Diffusionsspannung, so geht der Wert der Sperrschichtka-
pazitit nach Gleichung 2.7 gegen unendlich. Um bei der Simulation numerische Probleme zu
umgehen, fihrt man wie in [44] beschrieben einen Faktor fs ein, so dass fir V < fs-Vgifs die
Gleichung 2.7 gilt. FurV > fs-Vyit ¢ steigt die Sperrschichtkapazitét linear mit der Steigung, die
die Gleichung 2.7 fur V = fs- Vgt aufweist. Formal lasst sich dies wie folgt formulieren:

ﬁ V < fs- Vit s
Vdif f
Cs(V) =Ceo- - (2.9)
1-1,5fo+ Y2
Ws)lﬁ\/l) V > fs-Vaitt

Die Diffusionskapazititen der beiden pn-Ubergénge leitet sich aus der Ladungstragerdichte
an den Ubergangen ab, die sich mit der Spannung andert; sie ist definiert als:

dq’
Chp=— 2.10
D=4V (2.10)
Durch Integration Gber die Ladungstragerdichte gelangt man zu:
le V_
cy= 9Q _ Us ot (2.12)

Tav n{Vr

In Gleichung 2.11 beschreibt T die Transit-Zeit des jeweiligen pn-Ubergangs. Wird der pn-
Ubergang in Sperrrichtung betrieben (V<0), so ist die parallel liegende Sperrschichtkapazitat
groler als die Diffusionskapazitét. In diesem Fall kann die Transitzeit T als konstant angenom-
men werden [44]. Dies gilt z.B. fiir den Basis-Kollektor-Ubergang, der im Normalbetrieb sperrt.
Wird hingegen der pn-Ubergang in Durchlassrichtung betrieben, so ist die Diffusionskapazi-
tat fur grollere Strome groler als die Sperrschichtkapazitat und zur korrekten Wiedergabe des
dynamischen Verhaltens ist eine genauere Modellierung der Transit-Zeit t erforderlich. Im Nor-
malbetrieb des Transistors ist dies von besonderer Bedeutung fiir den in Durchlassrichtung be-
findlichen Basis-Emitter-Ubergang. In diesem Fall ist keine ausreichende Beschreibung mit den
bereits eingefuhrten Parametern mdglich und man geht zu der empirischen Gleichung 2.12 (iber.
Sie beschreibt in diesem Fall die Diffusionskapazitat des Basis-Emitter-Ubergangs mit ausrei-
chender Genauigkeit (vergl. [4, 75]):

dQ  d

C = — =
de dVphe  dVpe

<TO,N -(1+argt) - Bifbfaq) (2.12)

mit
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Tabelle2.4:  AC Parameter des HBTs (Probe 1)

Para. | HSPICE | Bezeichnung Standard | angepasst | Einheit
Ceoe | CIE Null-Kapazitét der Emitter-Diode 0 202,5 fF
Coc CJC Null-Kapazitat der Kollektor-Diode 0 6,6 fF
Vpiffe | VIE Diffusionsspannung der Emitter-Diode 0,75 0,98 V
Vbitfc | VIC Diffusionsspannung der Kollektor-Diode 0,75 0,57 V
MsEg MJE Kapazitatskoeffizient der Emitter-Diode 0,33 0,5 -
Msc MJC Kapazitatskoeffizient der Kollektor-Diode 0,33 0,5 -
Xese XCSC Aufteilung der Kapazitéat der Kollektor-Diode | 1 1 -
Cas CJS Null-Kapazitat der Substrat-Diode 0 0 F

fs FC Koeffizient fir den Verlauf der Kapazitéaten 0,5 0,5 -

ToN TF ideale Transit-Zeit fir Normalbetrieb 0 8,3-10 1% | s

Xt N XTF Koeffizient fur die Transit-Zeit im Norm. 0 0 -

VT'_N VTF Transit-Zeit-Spannung im Norm. 00 00 \%

e N ITF Transit-Zeit-Strom im Norm. 0 0 A

Ibe 2 e
argt = X¢ N <7) e MVIN (2.13)
" \pe+ N
und
Vv
Ibe = ls- <e“fVT - 1) . (2.14)

Zusammenfassend gibt Tabelle 2.4 die Parameter an, die fir die Modellierung der AC Pa-
rameter des HBTs (Probe 1) wichtig sind. Die Parameter mge und msc beziehen sich auf das
Dotierungsprofil der Ubergange und sind fiir die abrupten Ubergéinge des HBTs (Probe 1) gleich
% zu wahlen. Dies wurde schon entsprechend in den Gleichungen 2.7 bzw. 2.9 bericksichtigt.
Um die Parameter, die sich auf die Diffusionskapazitaten beziehen, bestimmen zu kdnnen, sind
spezielle Teststrukturen notwendig, die beispielsweise aus einer Diode mit einer grof3en pn-
Ubergangsflache bestehen. Die zu messenden Kapazitaten sollten im Bereich von 10 pF liegen.
Bei Werten unter 1 pF wird der Messaufbau zu empfindlich gegeniiber parasitdren Kapazitaten.
Mit ausreichender Genauigkeit lassen sich diese Parameter auch aus der Transitfrequenz des
HBTSs (Probe 1) von 120 GHz abschétzen [44].

2.2 Resonanz-Tunneldiode (RTD)

2.2.1 Funktionsweise

Zur Beschreibung der Funktionsweise der Resonanz-Tunneldiode ist der quantenmechanisch zu
erklarende Tunnelprozess von grundlegender Bedeutung. Der Tunnelprozess beschreibt in die-
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sem Zusammenhang den Elektronentransport durch eine Barriere, der klassisch betrachtet auf-
grund des Potentialunterschiedes nicht mdglich ist. Die RTD stellt neben weiteren wie z.B. dem
Ein-Elektron-Transistor (SET) und dem Quantum Cellular Automata (QCA) das quantenmecha-
nische Bauelement dar, das bereits zuverlassig bei Raumtemperatur funktioniert und erméglicht
so einen schaltungstechnischen Einstieg in die Welt der Quantenschaltelemente [51, 22].

Als wichtige herstellungstechnische Voraussetzung fiir diese Anordnung gelten die seit den
70er Jahren enorm verbesserten epitaktischen Prozessierungsmaoglichkeiten wie die molecular
beam epitaxy MBE, die das kontrollierte Schichtwachstum von einzelnen Atomlagen erlauben. In
ihren Vorarbeiten sagten Tsu und Esaki [76, 11] den charakteristischen negativen differentiellen
Widerstand (NDR) einer Doppelbarrierenstruktur vorher.

I - <ontakt I

RTD-Kathode n*-In z;Ga ,; As *10%m-=2 | sonm |
RTD-Cap n*-In ;,Ga 4; As 1*1018cm=3 50nm
Gléattung In 53 Ga 47 AS nominell undotiert | ] 1,2nm
Barriere AlAs nominell undotiert 2,4nm
Glattung In 53Ga 47 As nominell undotiert | 1,2nm
Quantentopf  InAs nominell undotiert 2,4nm
Gléttung In’53Gav47As nominell undotiert ) ] 1,2nm
Barriere AlAs nominell undotiert 2,4nm
Gléttung In 53Ga 47 As nominell undotiert | 1,2nm
Kontakt n*=In 5,Ga 4, As 1*1018¢m-3 50nm
RTD Anode  n*-Ing,Ga ,;As 1*1019%m-3 100nm | 1,092pm
Atzstop n*=In 5,Ga 45 As 1*1019%m-3 5nm
Anwachsen n*-In;,Ga 4, As 1*101%m-3 50nm
Emitter-Cap  n*=In 5;Ga 4, As 2*1019¢m-3 20nm
Emitter n-InP 5%1017cm-3 B-Kontakt 65nm
Basis p*=In 5;Ga 4, As 1-2*1019m -3 100nm
Kollektor In g3 Ga 4, As nominell undotiert C-Kontakt |G
Sub-Kollektor n*-In 5,Ga ,;As 2*1019¢cm-3 270nm
Puffer InP nominell undotiert 50nm

InP—Substrat, s.i.

Abbildung 2.10:  Technologiequerschnitt des InP/InGaAs-RTBTSs (Probe 2)

Abbildung 2.10 zeigt den Technologiequerschnitt einer Resonanz-Tunneldiode, die auf dem
Emitterkontakt eines HBT aufgebracht wurde. Die eigentliche RTD besteht aus einer Doppel-
barriere, die einen Quantentopf umschlie3t. Die Barrieren bestehen aus zwei, wenigen Nano-
meter dicken Elektronenbarrieren aus einem Material (AlAs) mit groRem Bandabstand. Sie sind
durch eine vergleichbar diinne Mittelschicht (InAs) mit geringem Bandabstand getrennt. Diese
Mittelschicht formt den Quantentopf, indem sich diskrete Energieniveaus aufgrund der gerin-
gen Abmessungen ausbilden. Gelangen Elektronen in diesen Potentialtopf, konnen sie nur diese
Energieniveaus einnehmen.

Das Layout einer einzelnen RTD ist in Abbildung 2.11 zu sehen. Auch hier werden wie beim
HBT in Abbildung 2.3 die Metallkontakte iber Polymid-Rampen nach au3en zu den Stiitz-Pads
gefihrt. Die RTD-Briicken auf Emitter-Ebene werden doppelt ausgefiihrt um Zuleitungswider-
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[ = E-,B-und C-Mesa
E1 <<— C-Metallisierung
Polymid
7/
77—
4 E-Metallisierung

Stiitz-Pads

=S R-Metallisierung

E- und B-Mesa
C-Mesa

E-, B- und C-Mesa
R-Metallisierung
E2 = Polymid

(a (b)

Abbildung 2.11:  Layout (a) und Chipfoto (b) einer RTD mit einer Anodenflache von Ag = 75um?

stdnde zu reduzieren.

Wie aus Abbildung 2.12 hervorgeht, kommt es zu dem maximalen Stromfluss I, wenn die
Fermienergie das gleiche Niveau aufweist wie einer der diskreten Energiewerte im Quantentopf.
Wird das Ferminiveau durch eine Erhéhung der Spannung weiter verschoben, so ist das Tunneln
der Elektronen nicht mehr mdglich und man beobachtet einen negativ differenziellen Widerstand
in Form einer fallenden Stromkurve. Bedingt durch einen exponentiell wachsenden thermioni-
schen Stromanteil féallt der Strom nicht vollstdndig ab und Uberlagert weitere Tunnelstrome.

Liegen die Strukturabmessungen der Doppelbarriere unter der freien Weglénge der sich in
ihr befindlichen Elektronen, kann man im aktiven Bauelementebereich annehmen, dass ein bal-
listischer Ladungstransport vorliegt, d.h. es finden keine Streuprozesse statt. Unter diesen Um-
stdnden lasst sich der Ladungstragertransport durch den Wellencharakter der Elektronen durch
die stationdre Schrodingergleichung 2.15 als hin- und ruicklaufende Wellen beschreiben, die an
den Barrieren teilweise reflektiert werden.

1 B
2me  OX2

Abbildung 2.13 zeigt hierzu den schematischen Aufbau der Doppelbarriere und bezeichnet
die hinlaufende Welle in den verschiedenen Schichten als “A” im Gegensatz zur riicklaufenden

+V(X)¥(x) = EW(x) (2.15)
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0 0.1 0.2 0,3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
! Spannung [V]
Vo v,

Abbildung 2.12:  Typischer Strom-Spannungskennlinienverlauf einer RTD. Weist die Fermienergie das
gleiche Niveau auf wie der erste diskrete Energiewert im Quantentopf, kommt es durch konstruktive In-
terferenz der Elektronen zu einem Strommaximum (11). Werden die Energieniveaus durch eine Erhéhung
der Spannung weiter gegeneinander verschoben, so ist kein weiterer Tunnelstromfluss moglich und es
gibt nur einen thermionischen Stromanteil (111). Dieser steigt exponentiell an und Uberlagert das zweite
Resonanzmaximum.

Welle “B”.
Die Gleichungen 2.16 bis 2.20 beschreiben hierzu die Teilldsungen der Schrédingergleichung
in den einzelnen Bereichen.

W, (x) = Aje~ kX B elkix (2.16)
Wi (x) = Age TkeX 4 BoelkeX (2.17)
Wi (x) = Age KX Bgelkix (2.18)
Wy (x) = Age~ kX 4 Belkex (2.19)
Wy (x) = Ase kX4 BgelkiX (2.20)

Die zugehorigen Wellenzahlen ergeben sich aus den Bedingungen 2.21:
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E()
I 1 11! IV Vv
VO
B, B, B, B, B.
-

Abbildung 2.13:  Berechnung des Transmissionskoeffizienten an einer Doppelbarriere

V2m*E
ki =
h
2m*(Vo— E
o= V2 Vo=E) (221)
h
Die einzelnen Teillosungen mussen dabei an den Potentialspriingen den Randbedingungen
der Stetigkeit und der stetigen Differenzierbarkeit geniigen. Durch diese Randbedingungen ist
eine Verknupfung der Koeffizienten direkt benachbarter Teilldsungen aus den Gleichungen 2.16
bis 2.20 gegeben, die sich flr die Doppelbarriere durch vier Gleichungssysteme ausdriicken las-

sen:
( gi ) = Mps ( gi ) (2.22)

( g\z ) = Mg ( gg > (2.23)
( gz ) = Mps ( gj ) (2.24)
( g\j ) = Mg ( g: ) (2.25)



2.2. Resonanz-Tunneldiode (RTD) 19

Mit Hilfe der Matrixmultiplikation l&sst sich die Transmissionsmatrix Mt fur die gesamte
Doppelbarriere bestimmen. Sie fasst die Koeffizienten der einzelnen Gleichungssysteme zusam-
men und stellt sie einheitlich dar:

Mt = (M51Mpb2)Mp3(MsMps) (2.26)

Bedingt durch die Vorspannung entsteht auf der linken Seite der RTD ein Elektronenuber-
schuss und auf der rechten Seite eine Elektronensenke, so dass die von rechts einlaufende Welle
Bs = 0 verschwindet. Der Transmissionskoeffizient der Doppelbarriere ergibt sich als Verhéltnis
der Betragsquadrate der auslaufenden Welle As und der einlaufenden Welle A; und ist umgekehrt

proportional zum Betragsquadrat des Transmissionsmatrixelementes M%ll):

ClAs2 1 T2
A2 M2 T2 4 4Ricos?(kiby — ©)

T (2.27)

In Gleichung 2.27 beschreiben T1 und R1 die Transmissions- und Reflektionskoeffizienten
einer einzelnen Barriere [19]. Es gilt fiir eine symmetrische Doppelbarriere mit T1 = To:

1
Ti(E) = T (2.28)
1+ (532) " sinn2(kadh)
KRk2\ 2 .
(552) sinn(kodh)
R1(E) = (2.29)

2. 12\ 2
1+ (552) " sinn2(kodh)

Im Resonanzfall verschwindet im Nenner von Gleichung 2.27 der Cosinus-Term (fur kqby —
© = (2n+1)7,n=0,1,...), so dass der Transmissionskoeffizient sein absolutes Maximum von
eins annimmt.

2.2.2 Modellierung

Die Simulation realer RTD-Bauelemente unter Beruicksichtigung physikalischer GroRen, wie
z.B. deren Bandstruktur ist Gegenstand aktueller Forschung [41, 31, 7]. Anstatt einer Anpas-
sung empirischer Modellparameter ist ein physikalisch basiertes Modell vorteilhaft, um bei einer
geplanten Verénderung der Strom-/Spannungscharakteristik gezielt Einfluss auf Technologiepa-
rameter nehmen zu koénnen. Aufbauend auf die Gleichung 2.27 leiteten Chang, Tsu und Esa-
ki [11] den analytischen Ausdruck 2.30 zur Berechnung der resultierenden RTD-Stromdichte
her.

co 2 o
jL(V):qu(EX)T(EX,V):2q/O %/0 dz—‘;rxf[E(R),EF]hm—EXT(kX,V) (2.30)

-
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< p Modell .
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Spannung [V]

Abbildung2.14:  Gemessene Strom-Spannungskennlinie und HSPICE Simulation nach dem modifizier-
ten Tsu-Esaki Modell

Er beschreibt dabei die Stromkomponente in positive ky-Richtung und setzt sich aus dem
Produkt der Elektronenladungsdichte, der Elektronengeschwindigkeit und dem Transmissions-
koeffizienten T zusammen. Das Energiespektrum der Elektronen in der Anode wird durch Sum-
mation bzw. Integration im k-Raum beriicksichtigt. Aus diesem Ausdruck geht die Tsu-Esaki-
Tunnelformel

] ) ) m* kgT
V)= jL—jr= dm 8" / dEx T(Ex,V) In

212 K3 (2.31)

1 + e(EF—EX)/kBT
1 + e(Er —Ex—aV)/keT

hervor, mit deren Hilfe sich der Resonanzstrom in Abhédngigkeit der an die Doppelbarrieren-
struktur angelegten Spannung V darstellen lasst als [9]

Ajp

2 VN —V I’]kBT V -Vt
(V)= o [l+ arctan( r )}-VN_VTIn[l—i-exp(anT >] (2.32)

mit

f=1-+/2r/mVn—Vr) . (2.33)

Die Flache Artp beschreibt hierin die aktive Querschnittsflache der RTD. jp gibt die Peak-
stromdichte wieder, Vi die Spannung, an der der grol3te negativ differentielle Widerstand auftritt,
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| ¢ — CRTD

Abbildung 2.15:  Ersatzschaltbild der RTD nach dem modifizierten Tsu-Esaki-Modell

Vr die Schwellenspannung des Resonanzstroms, I" die Weite der Resonanzkurve bei halben Ma-
ximalstrom, n den Emissionskoeffizienten und kgT die Temperaturspannung. Der Faktor f sorgt
dafiir, dass jp ndherungsweise der Peakstromdichte entspricht.

Unter der Annahme eines symmetrischen Kennlinienverlaufs der RTD wird im Modell die
Strom-Spannungscharakteristik beschrieben durch

IrTD = IRES(V)+|TH = |(V)—|(—V)+|TH . (2.34)

Dabei beschreibt Ity den exponentiell ansteigenden thermionischen Diodenstrom, der bei
hoheren Spannungen den Stromfluss dominiert [9].

sinh (nvq—,:’tﬁ)

W (2.35)

It = jv ArTD

v Ky T

Das DC-Modell I&sst sich als eine spannungsgesteuerte Stromquelle mit einem ohmschen
Serienwiderstand von 1Q darstellen, der den ohmschen Kontaktwiderstand repréasentiert (vgl.
Abb. 2.15). Als Technologiegrofien werden bei der Modellanpassung die Querschnittsflache
Artp der RTD und die Stromdichte jp vorgegeben. Durch Minimierung des quadratischen Feh-
lers lassen sich die HSPICE Modellparameter aus Tabelle 2.5 ausreichend genau fiir die Schal-
tungssimulation anpassen.

In diesem Modell haben alle Parameter eine physikalische Bedeutung und die Funktionalitat
der RTD lasst sich detailliert diskutieren. Die Anzahl der Modellparameter ist flr ein physika-
lisch basiertes Modell gering und der Verlauf der mathematischen Funktion ist stetig, wie in
Abbildung 2.14 zu sehen ist. Dies ist wichtig, um Konvergenzprobleme des Simulators, wie
sie z.B. bei dem semi-empirischen Modell von Yan [82] auftreten, vorzubeugen. Er benutzt ab-
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Tabelle 2.5: Die HSPICE-DC-Bauelementparameter wurden durch Minimierung des quadratischen
Fehlers an das modifizierte Tsu-Esaki-Modell angepasst

Parameter Bezeichnung Wert | Einheit
TechnologiegroBRen

ArTD RTD-Fliche 40 um?

I Peakstromdichte 13,75 | kA/cm?
HSPICE-Parameter

Van Spannung bei max. NDRs (1. Res.) 0,2 \

Var Schwellenspg. des Resonanzstroms (1. Res.) 001 |V

Ma Weite der Resonanzkurve bei halbem Maximalstrom (1. Res.) | 0,038 | V

Na Emissionskoeffizient (1. Res.) 1,0 -

v thermionische Leckstromdichte bei Spg. W 2,5 kA/cm?
Ny Emissionskoeffizient des therm. Leckstroms 9,1 -

W Valley-Spannung 041 |V

VoN Spannung bei max. NDRs (2. Res.) 0,2 \

Vot Schwellenspg. des Resonanzstroms (2. Res.) 001 |V

Np Emissionskoeffizient (2. Res.) 5,0 -

My Weite der Resonanzkurve bei halben Maximalstrom (2. Res.) | 0,7 \

schnittsweise definierte GauB3- und Exponentialfunktionen, um den Kennlinienverlauf der RTD
Zu approximieren.

Das dynamische Schaltverhalten der RTD bestimmt sich wie bei der pn-Diode durch deren
intrinsische Zeitkonstante T, und h&ngt von der Kapazitat Crrp und dem Serienwiderstand R
ab (dargestellt in Abbildung 2.15).

Bei einem optimierten Schichtaufbau liegt die Zeitkonstante T, im Bereich von 3—4ps [69,
68]. Neben dieser parasitdren Kapazitat existiert noch eine Induktivitat, deren Wirkung fiir das
Grolisignal-Schaltverhalten zu vernachléssigen ist [43, 56]. Die Kapazitat Crrp Weist eine Span-
nungsabhéngigkeit auf und l&sst sich zerlegen in einen Sperrschichtanteil Cs und einen Quan-
tentopfanteil Cy, wobei der Quantentopfanteil so gering ausfallt, dass er keine Relevanz fir das
in Digitalschaltungen wichtige GroRsignalverhalten besitzt. Als Folge dessen kann die RTD-
Kapazitédt bestimmt werden als eine Sperrschichtkapazitét (vgl. hierzu Gleichung 2.7):

CrrDO

1- v _\"
VRTDdiff

CrrDo bezeichnet die Null-Kapazitat, die zur effektiven Querschnittsfliche Arrp der RTD
proportional ist. Der Exponent m ist der Koeffizient des Geradientenverlaufs und hat im Falle ei-
nes HBTs mit abrupten pn-Ubergang (vergl. Gleichung 2.7) den Wert % VRrrpdiff dient als Span-
nugsskalierungsfaktor. Typische Werte fir Crrpo/Arrp liegen im Bereich von 3,6 fF /um? [63].

Crrp(V) ~ Cs(V) = (2.36)




3. RTBT-Schaltungstechnik

Im Gegensatz zu einer Kombination der Resonanz-Tunneldiode (RTD) mit einem Feldeffekttran-
sistor gibt es fiir die monolithische Integration der RTD mit einem bipolaren Transistor gegen-
waértig nur wenige schaltungstechnische Ansatze. So wurden schon verschiedene weitergehende
Schaltungskonzepte fiir eine Bauelementkombination bestehend aus RTD und HFET vorgestellt
und bewertet [56, 63, 48].

Grundsatzlich ist bei diesen Kombinationen das Ziel, die Funktionalitit des einzelnen Ele-
ments zu erhdhen, um so bei einer reduzierten Bauelementzahl die gleiche logische Funktion
zu ermoglichen. Die RTD ermdglicht in diesem Zusammenhang durch ihren nicht monotonen
Kennlinienverlauf eine erweiterte Ubertragungsfunktion, die sie aber als zweipoliges Bauele-
ment nur bedingt einsatzfahig macht [51]. Erst durch die Kombination mit einem dreipoligen
Bauelement wie dem HFET oder HBT ergibt sich ein riickwirkungsfreies, verstarkendes Bauele-
ment, wie es in [36] gefordert wird. Durch Ausnutzung des negativ-differentiellen Widerstandes
in Schaltungsarchitekturen, die Gber die herkdmmliche boolsche Logik hinausgehen, wird nicht
nur die Anzahl der Bauelemente, sondern auch die logische Tiefe und damit auch die Verzdge-
rungszeit reduziert [74, 2, 56]. Erste Schritte unternahm Capasso bereits 1989 [10], als er einen
\olladdierer basierend auf XOR-Gattern vorstellte, die Gebrauch von den mehreren stabilen Ar-
beitspunkten der RTD machen. Vorschldge fiir eine schnell getaktete Logikfamilie, die auf dem
Monostable Bistable Transition Logic Element (MOBILE) aufbaut und sich Bauelementen mit
negativ-differentiellem Widerstand bedient, wurden bis jetzt nur fiir HFET-RTD-Kombinationen
vorgestellt [13, 80]. So wird in Kapitel 4 ein neuartiges, auf die HBT-RTD-Kombination basie-
rendes MOBILE-Konzept eingefiihrt.

Bei der Bauelementkombination bestehend aus RTD und HFET Ubernimmt der Transistor die
Aufgabe eines spannungsgesteuerten Schalters dessen Strom durch die RTD begrenzt wird [57,
59]. Als nachteilig hat sich bei diesem Ansatz erwiesen, dass es auferst schwierig ist, HFETS
vom Anreicherungstyp bereitzustellen. Als Ursache hierfir kdnnen die geringen Schottkybar-
rieren angesehen werden. Die né&her liegende monolithische dreidimensionale Integration der
stromgesteuerten Bauelemente RTD und HBT wurde gegenwartig nur ansatzweise verfolgt, weil
zum einen die Schichtenfolge aus technologischer Sicht [55] komplizierter ist als bei einer HFET-
RTD-Kombination und weil zum anderen bei stromgesteuerten Bauelementen wie dem HBT aus
schaltungstechnischer Sicht der Sattigungsbetrieb [44] vermieden werden sollte, um die volle
Leistungsfahigkeit des Bauelements ausschépfen zu kdnnen. Wird dann noch eine Pegelkompa-
tibilitat der Ein- und Ausgangsstufe gefordert, so ergeben sich erschwerte Randbedingungen. Im
Folgenden werden die bisherigen schaltungstechnischen Ansétzte fiir eine RTBT-basierte Logik
vorgestellt und bewertet. Hierbei gibt es grundsétzlich drei verschiedene Kombinationsméglich-

23
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keiten: RTD im Kollektorzweig, RTD im Basiszweig und RTD im Emitterzweig.

3.1 RTD im Basiszweig

Bei der Integration der RTD in den Basiszweig [35] bildet die RTD mit dem Serienwiderstand R
einen Spannungsteiler und es ergibt sich die Eingangsstufe wie sie in Abbildung 3.1 (a) zu se-
hen ist. Die Ubertragungsfunktion der Eingangsstufe hangt von dem Querstrom durch die RTD
und dem Widerstand R ab, wobei der Basisstrom vernachlassigt wird. Die Basis-Emitter Span-
nung ergibt sich ndherungsweise zu Vge ~ Vee — linR und weist einen Spannungs-Peak und ein
Spannungs-Valley auf. Der Transistor bildet mit dem Widerstand R|qaq €inen Inverter, so dass
beim Uberschreiten des Schwellenstroms I, = \% die Ausgangsspannung Vot durch die Sat-
tigungsspannung des Transistors bestimmt wird und auf Vee — Vcesy abféllt. Durch den NDR-
Bereich der RTD ergibt sich so die Ubertragungsfunktion in Abbildung 3.1 (b).

I in
VTO L — — - - - = _ - =
=%
| | |
out ' ' '
| | |
| | | Vin
Vout I | I
| | |
Vgnd
- VeeVegsa] = = - ---
VBE~ Vee_ IinR ee Y CEsat
Vin
(a) (b)

Abbildung3.1: Eingangsstufe mit RTD im Basiszweig (a) und ihre Ubertragungsfunktion (b)

Ausgehend von dieser Eingangstufe wurden sowohl verschiedene 1-Bit Volladdierer vorge-
schlagen und realisiert [35], als auch ein kompaktes Design flr einen mehrwertigen Multiplexer
vorgestellt [12].

Abbildung 3.2 zeigt den statischen 1-Bit Volladdierer nach Huber [35]. Als nachteilig bei
diesem Konzept zeigt sich jedoch die Speicherzeit der in Sattigung betriebenen Transistoren, die
die maximale Betriebsfrequenz erheblich mindert. Zur Kaskadierung von mehreren Logikstufen
sind des Weiteren Synchronisierungs- und Regenerierungsregister erforderlich, die bei einer Er-
weiterung zu einem dynamischen Gatter auch noch eine Latch-Funktion bereitstellen missen.
Die logische Funktion hangt sehr stark von den Widerstdnden in den Spannungsteilern ab, bzw.
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Vsum
RTD
Va
Vi =
V. .
Vc+1

Abbildung 3.2:  Schematische Ansicht des statischen 1-Bit Volladdierers nach Huber [35]

sie wird durch diese definiert, was aus technologischer Sicht hohe Anforderungen an die Herstel-
lungstoleranzen der Widerstande stellt. Durch die in den Basiszweigen liegenden Widerstdnden
verzogern sich die Umladevorgénge der parasitiren Eingangskapazitaten und erhéhen zusétzlich
die Gatterverzogerung. Zusétzlich erschwert der Widerstand zwischen der RTD und dem HBT
die monolithische Integration der beiden Bauelemente.

Abbildung 3.3 zeigt beispielhaft ein Latch in Emitter-Funktions-Logik (EFL). Eine solche
Latch-Funktion ist fir jedes Ausgangsbit des Gatters notwendig und tragt zu einer erheblichen
Erh6hung des schaltungstechnischen Aufwands bei. Tabelle 3.1 zeigt die Zustandstabelle des
EFL-Latches. Durch die Rickkopplung des Ausgangs auf den Eingang Vy ergibt sich das Schalt-
verhalten eines RS Flip-Flop.

Tabelle3.1: Zustandstabelle des EFL-Latches

EingangVin EingangVg« | Ausgang Vou (t)
0 0 0
0 1 Vou (t — 1)
1 0 zwischen Zustand
1 1 1
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Abbildung 3.3:  Schematische Ansicht eines Latches in Emitter-Funktions-Logik (EFL)

3.2 RTD im Kollektorzweig

Abbildung 3.4 zeigt die Grundkonfiguration eines dynamischen Schwellwertgatters, bei dem sich
die RTD Struktur im Kollektorzweig des HBTs befindet [81]. Bei dieser Anordnung wird der
Transistor in der Emitterschaltung betrieben. Um die Spannungssignale am Eingang des Gat-
ters in Stromsignale zu wandeln, sind die Widerstande R, Rp und R notwendig. Auf diese
Weise ergibt sich aus dem stromgesteuerten Ausgangskennlinienfeld des HBTs und der RTD
ein Schwellwertgatter. Uberschreitet die Stromsumme der HBTs den Peakstrom I, (Punkt B in
Abb. 3.5) der RTD, so fallt der Ausgang des Gatters vom logischen Wert 1 (Punkt A) auf den
logischen Wert 0 (Punkt C).

Abbildung 3.4:  Schwellwertgatter mit RTD im Kollektorzweig des Transistors
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Abbildung 3.5: Kennlinienverlauf des Schwellwertgatters mit RTD im Kollektorzweig

Wie auch bei dem Betrieb der RTD im Basiszweig wird der HBT bei diesem Schwellwertgat-
ter teilweise in Sattigung betrieben. Weitere Geschwindigkeitseinbuf3en ergeben sich durch den
hohen Eingangswiderstand, der fur die Strom-/Spannungswandlung notwendig ist. Uber die-
sen werden alle parasitdren Kapazitdten umgeladen, so dass sich eine maximale Schaltfrequenz
im MHz-Bereich ergibt. Die Eingangswiderstdnde wurden in vergleichbaren Arbeiten [32, 50]
durch Stromspiegel ersetzt, doch wurde hierdurch das Problem der Strom-/Spannungswandlung
nur nach auBen verlegt und die Vorteile, die sich durch die funktionale Integration ergeben,
durch einen aufwendigen Signaleingang verspielt. Zur Kaskadierung von mehreren dynamischen
Blocken sind auch bei diesem Konzept Latch-Register, wie sie im vorherigen Abschnitt vorge-
stellt wurden (Abb. 3.3), zur Pegelregenerierung und Zwischenspeicherung notwendig.

Abbildung 3.6:  Schematische Ansicht des RTD/HBT C-Elements nach Lin [42]

Als statische Gatterrealisierung zeigt Abbildung 3.6 die elegante schaltungstechnische Um-
setzung des Muller C-Elements. Im Vergleich zur konventionellen MOS Technologie, die flr
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diese Funktion 22 Transistoren bendtigt, konnte aufgrund der erweiterten Strom-Spannungscha-
rakteristik der RTD die Bauelementanzahl erheblich reduziert werden. Die hohen Eingangswi-
derstdnde von 300 Q erhdhen jedoch die Gatterverzégerung erheblich und lassen nur eine maxi-
male Betriebsfrequenz im MHz-Bereich zu.

3.3 RTD im Emitterzweig

Befindet sich die RTD im Emitterzweig des Transistors, so ergibt sich nach [67] das XNOR-
Gatter, das in Abbildung 3.7 zu sehen ist. Durch zwei als Emitterfolger geschaltete HBTs ergeben
sich die Eingange A und B, die (iber einen Spannungsteiler mit der Basis des RTBTs verbunden
sind. Die beiden Eingangsstufen sorgen fur eine rickwirkungsfreie Entkoppelung zwischen den
Eingangssignalen und dem Ausgang. Uber den Lastwiderstand R kann eine Pegelkompatibilitit
zwischen den Ein- und Ausgangssignalen eingestellt werden. Ist nur ein Eingang mit dem logi-
schen 1-Pegel verbunden, so wird der RTBT in Sattigung betrieben und der Ausgang des Gatters
fuhrt den logischen 0-Pegel.

1,4kQ 1,4kQ out

N

D

~

Q
]
L
RTBT

Vee

Abbildung 3.7:  XNOR-Gatter mit RTD im Emitterzweig des Transistors

In Abbildung 3.8 entspricht dies dem Punkt C. Fuhren beide Eingénge des Gatters den lo-
gischen 1-Pegel, so wirkt die RTD in Punkt B als strombegrenzendes Element und der nichste
stabile Arbeitspunkt ergibt sich in A, was dem logischen 1-Pegel des Ausgangs entspricht. Durch
Verwendung eines Widerstandnetzwerkes zur Definition der logischen Funktion ergeben sich
hierbei die gleichen Nachteile, die schon in Kapitel 3.1 beschrieben wurden. Der Sattigungs-
betrieb des RTBTs erweist sich als nachteilig, da durch die Speicherzeit innerhalb der Tran-
sistorstruktur nur eine maximale Schaltfrequenz im MHz-Bereich erreicht werden kann (vgl.
Kap. 3.2).
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B RTBT

IIOII Illll V CE

Abbildung 3.8:  Kennlinienverlauf des XNOR-Gatters mit RTD im Emitterzweig

Durch den hohen Lastwiderstand Ry ergibt sich flr dieses Schaltungskonzept ein geringer
Fan-out, so dass der Einsatz eines zusatzlichen Ausgangsbuffers notwendig ist. Fiir dynamische
schaltungstechnische Anwendungen muss dieser Buffer gleichzeitig noch die Latch-Funktion
bereitstellen. In Abbildung 3.9 wird ersichtlich, dass bei diesem Konzept der Mehraufwand die
\orteile durch die funktionale Integration der RTD zunichte machen.

( = )

V. — EFL Latch

Abbildung 3.9: XNOR-Gatter mit EFL-Latch zur Kaskadierung in dynamischen Schaltungen

3.4 Uberblick

Die in den Kapiteln 3.1 bis 3.3 vorgestellten Schaltungskonzepte setzen die erweiterte Strom-
Spannungskennlinie der RTD gewinnbringend ein. Durch die Kombination mit dem dreipoligen
HBT werden neuartige Bauelemente gebildet, die auf diese Weise die fiir die Schaltungstech-
nik wichtige Eigenschaft eines verstarkenden Bauelementes erlangen. Die RTD bietet in die-
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sem Zusammenhang mehrere stabile Arbeitspunkte, so dass die Anzahl der aktiven Bauelemente
pro logischer Funktion reduziert werden kann. Die hieraus resultierenden schaltungstechnischen
\orteile gehen aber groBtenteils durch eine nicht funktionale Integration wieder verloren. So
werden beispielsweise bei allen drei Schaltungskonzepten die Transistoren in Sattigung betrie-
ben und so die maximale Betriebsfrequenz stark eingeschrankt. Tabelle 3.2 fasst die relevanten
Eigenschaften der drei vorgestellten Varianten zusammen. So verfligen sie entweder ber einen
eingeschrénkten Fan-in bzw. Fan-out und definieren die jeweilige logische Funktion Uber ein
Widerstandsnetzwerk, das sich in der Regel nicht monolithisch integrieren l&sst.

Tabelle3.2:  Vergleich der verschiedenen Schaltungskonzepte

Schaltungsvariante

RTD im Basiszweig

RTD im Kollektor zweig

RTD im Emitterzweig

RTD

RTBT

- begrenzter Fan-in
- kein ruckwirkungsfreier

Schaltungskonzept Kap. 3.1 (statisch) Kap. 3.2 (statisch, dyn.) | Kap. 3.3 (statisch)
\orteile - niedrige - bedingt - niedrige
Eingangskapazitat monolithisch integr. Eingangskapazitat
- statische und - monolithisch
dynamisch integrierbar
- hoher Fan-out - rlickwirkungsfreier
- rlickwirkungsfreier Eingang
Eingang
Nachteile - Widersténde - Widerstande - Widersténde
- nicht monolithisch - keine Latch- - Séttigung
integrierbar Funktion - keine Latch-
- Séttigung - Séttigung Funktion
- niedriger Fan-out - begrenzter Fan-in
- keine Latch-
Funktion

- Multiplexer

Eingang
schaltungstechnische | - statischer - Schwellwertgatter - XNOR-Gatter
Reife (Demonstrator) | Volladdierer




4. RTBT-Monostabil-Bistabil-L ogikelement

Die Idee eines Monostabil-Bistabilen-Logikelements (MOBILE) fur Logikschaltungen geht auf
einen Vorschlag von 1960 zurtick, bei dem Esaki-Tunneldioden zum Einsatz kamen [29]. Der
Mangel an einem Uberzeugenden Integrationskonzept fiir mehrstufige Schaltungen war die Haupt-
ursache, warum sich das MOBILE nicht gegeniber der Bipolaren- und MOS-Schaltungstechnik
durchsetzen konnte. Die reduzierte Schaltungskomplexitét bei gleicher Funktionalitat und die
kompakte Implementierung der kombinierten Logik- und Latchfunktion waren die ausschlag-
gebenden Grinde fur verschiedene Gruppen [2, 13, 58], die seit Mitte der 90er das MOBILE-
Konzept wieder aufgegriffen haben. Durch die Resonanz-Tunneldiode (RTD), die an die Stelle
der Esaki-Tunneldiode trat, erhdhten sich die Integrationsmoglichkeiten auf der Technologieseite
und erméglichten so die monolithische Integration von HBT/HFET und RTD. Diese neuartigen
MOBILE-Schaltungskonzepte weisen eine ausreichende Verstarkung und Spannungshub auf.

4.1 Funktionsweise

Bei dem RTBT-Monostabil-Bistabilen-Logikelement (MOBILE) handelt es sich um ein pseudo-
dynamisch getaktetes Gatter, dessen Funktion auf dem negativ-differentiellen Widerstand der
in Serie verschalteten Resonanz-Tunneldioden (RTD) beruht. Durch die neuartige Kombination
mit einem stromgesteuerten Bauelement (HBT) fallen erstmalig die aus anderen Forschungs-
projekten [62, 20] bekannten Probleme des enhancement type HFETSs weg. Parameterstreuun-
gen, die sich besonders bei einer fortschreitenden Miniaturisierung des HFETSs negativ auf die
Streubreite der Einsatzspannung auswirken, werden beim HBT hingegen durch den fest vorge-
gebenen Bandabstand zwischen Basis- und Emittermaterial definiert. Die beiden RTDs befinden
sich in Abhdangigkeit von der Taktspannung in einem monostabilen bzw. bistabilen Zustand. Ab-
bildung 4.1 zeigt ein Latch, um die Funktionsweise zu verdeutlichen. Bei diesem Gatter bildet
ein weiterer RTBT, der sich parallel zum Takt-RTBT befindet, den Signaleingang. Das Gatter
schaltet vom monostabilen in den bistabilen Zustand, sobald die Taktspannung Vg die Um-
schaltspannung Vg = —0,14V (Abb. 4.2) berschreitet. Im bistabilen Zustand reprasentierten
die beiden Gleichgewichtszustande die logischen Zustande 0 und 1. Am Umschaltpunkt befindet
sich das Gatter in Abhangigkeit vom Dateneingang Va entweder auf dem oberen oder unteren
Kennlinienast (Abb. 4.2), so dass das RTBT-MOBILE auf der ansteigenden Taktflanke den lo-
gischen Wert des Dateneingangs Ubernimmt und speichert. Wurde die Umschaltspannung von
der Taktspannung Uberschritten, so hat der Dateneingang keinen weiteren Einfluss auf das Gat-
ter und der gespeicherte Wert bleibt solange erhalten, bis Vg die Umschaltspannung wieder
unterschreitet (engl. edge triggered).
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Abbildung 4.1: Funktionsweise der RTBT-Eingangsstufe

Die Umschaltschwelle und der logische Wert, den das RTBT-MOBILE-Gatter annimmit,
werden bestimmt durch das Verhéltnis der Querschnittsflaichen der Resonanz-Tunnelstrukturen,
durch die die Peakstrdme eingestellt werden. Der Peakstrom des Takt-RTBTs wird etwas klei-
ner gewahlt als der Peakstrom der Schalt-RTD, um so eine Vorzugsrichtung fir den logischen
0-Zustand vorzugeben. Wie in Abbildung 4.1 zu sehen ist, schaltet das RTBT-MOBILE-Gatter
unter diesen Bedingungen nur in den logischen 1-Zustand wenn wéhrend einer steigenden Takt-
flanke am Dateneingang der logische 1-Zustand anliegt. Der metastabile Umschaltpunkt Vg,
der den monostabilen Bereich vom bistabilen Bereich trennt, liegt bei einer Taktspannung von
Vak = —0,14V. Die Peakspannung Vp betragt 0,18V, so dass sich ein Spannungshub von
AV = 0,4V bei einer Taktspannung Vg = —0,01V ergibt. Die Spannung Voo — Voe — Vee =
0,53V, die iber dem RTD-Paar wéhrend der aktiven Taktphase abfallt, liegt somit zwischen
2Vp = 0,36V und 3V, = 0,54V, so dass sich der in Abbildung 4.1 skizzierte Ubergang vom
monostabilen Zustand Uber den metastabilen zum bistabilen Zustand ergibt. Wéhrend der mo-
nostabilen Phase liegt der Arbeitspunkt des Takt-RTBTs und der Schalt-RTD unterhalb des
Peakstroms (Abb. 4.1 a). Der Umschaltpunkt zeichnet sich dadurch aus, dass die Schalt-RTD
den Ubergang zum NDR-Bereich vor oder nach der Kombination, bestehend aus Takt-RTBT
und Eingangs-RTBT, erreicht und in den zweiten Kennlinienast schaltet. Der maximale Schalt-
strom im Umschaltpunkt ist somit gegeben durch den kleineren Peakstrom der Schalt-RTD und
der Last-Anordnung. Dieser Peakstrom stellt auch gleichzeitig die Stérschwelle dar, die im bista-
bilen Zustand tGiberwunden werden muss, um das RTBT-MOBILE von einem logischen Zustand
in den anderen zu schalten und macht das RTBT-MOBILE besonders robust.
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Abbildung 4.2:  Funktionsweise des RTBT-MOBILE

Bei dem RTBT-MOBILE handelt es sich um ein stromgesteuertes getaktetes Gatter mit in-
tegrierter Speicherfunktion. Es stellt die Grundzelle dar, die sich durch die konsequente schal-
tungstechnische Kombination zweier stromgesteuerter Bauelemente (RTD und HBT) ergibt. An-
statt einer Informationsspeicherung in Form von elektrischer Ladung auf einer Kapazitat werden
die selbst-stabilisierenden statischen Zustédnde eines RTD-Paares ausgenutzt, die sich als robust
gegenliber Ladungsverteilungseffekten auf parasitdren Kapazitaten (engl. charge charing) und
Leckstromen erweisen.

4.2 Lineares RTBT-Schwellwertgatter

Neben der klassischen Methode, bei der arithmetische Operationen durch Boolsche-Gatter reali-
siert werden, gibt es die Moglichkeit, arithmetische Funktionen durch ein Netzwerk zu beschrei-
ben, das intern eine andere Zahlendarstellung als die digitale benutzt. Eine dieser Moglichkei-
ten ist die sogenannte Schwellwertlogik, fir die bereits in den 50er Jahren von Neumann die
theoretischen Grundlagen gelegt wurden. Sie erlangte bis heute nur unbedeutende Relevanz aus
Mangel an einer einfachen und zu gleicher Zeit auch effizienten Implementierungsmethode, um
konkurenzféhig zu sein zu einem Boolschen Logikgatter.

Ein lineares Schwellwertgatter berechnet die gewichtete Summe ¥ der digitalen Eingénge
Xk, k = 1,..,N. Durch Vergleichen von x mit einem vorgegebenen Schwellwert © wird der Aus-
gang zuruckgefihrt auf eine Boolsche GroRe (Abb. 4.3).

Der Vorteil der Schwellwertlogik gegentiber der Boolschen Logik liegt in der Parallelver-
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Abbildung 4.3: Lineares Schwellwertgatter

arbeitung, die sich durch die interne mehrwertige Zahlendarstellung ergibt. Durch die digitale
Zahlendarstellung der Ein- und Ausgangsdaten ergibt sich ein gegen Parameterschwankungen
robustes Gatter. Ein lineares Schwellwertgatter bestimmt eine lineare, separierbare Boolsche
Funktion mit N Eingéngen der folgenden Form:

1 if x>0

v =sian (x~0)={ ¢ it X2 @)

N
X=> WX,  X={0,1}
=]

wk =4{0,£1, ..., £ Wmax}
©={0,41,..., 4O}

Kombiniert man das RTBT-MOBILE-Prinzip aus Kapitel 4.1 mit der Schwellwertlogik, so
lassen sich die Gewichte der digitalen Eingénge durch den Peakstrom der jeweiligen Resonanz-
Tunnelstruktur darstellen. Der einzelne Transistor fungiert dabei nur noch als Schalter, da durch
die RTD-Struktur eine Strombegrenzung vorgegeben ist, was zu einer inhé&renten Diskretisie-
rung der Eingangssignale fuhrt. Die Entscheiderstufe ergibt sich direkt aus dem Funktionsprin-
zip des RTBT-MOBILEs und sorgt fir eine Evaluation des Gatters mit jeder steigenden Takt-
flanke. Abbildung 4.4 a zeigt ein lineares RTBT-Schwellwertgatter mit zwei Eingangs-RTBTs
im Lastzweig, die parallel zum Takt-RTBT liegen. In Abhéngigkeit von der Gewichtswahl er-
gibt sich die nichtinvertierende AND- bzw. OR-Logik. In Abbildung 4.4 a ist der normierte
Peakstrom fur jede Resonanz-Tunnelstruktur angegeben. Er l&sst sich tiber die Querschnittsfache
der RTD einstellen und stellt somit einen ber die Lithographie leicht zu kontrollierenden Para-
meter dar [24]. Die Summe aus der Peakstromdichte des Takt-RTBTs (A=2) und eines Eingangs-
RTBTs (A=1) betrdgt 3 und ubertrifft bereits die Peakstromdichte der Schalt-RT D1 (A=2,5), so
dass sich die logische OR Funktion ergibt. Gleichung 4.2 gibt die Funktion des Schwellwertgat-
ters wieder:
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y=sign (a+b—-0) . (4.2)

Der Schwellwert © wird Uber die Peakstromdichte der RT D1 eingestellt. Fur die schaltungs-
technische Simulation wurden die Bauelementmodelle, die in Kapitel 2.1.2 und 2.2.2 vorgestellt
wurden, verwendet.

4.3 Schaltungskonzept fir RTBT-MOBILE-Gatter

Der schaltungstechnische Vorteil dieser Eingangsstufe gegenliber dem urspriinglichen MOBILE-
Konzept von Chen [47] und dessen Erweiterung von Pacha [56] beruht auf der ausschlie3lichen
Verwendung von monolithisch integrierten RTBTSs, ber die nicht nur die Signaleinkopplung,
sondern auch die Taktung des Gatters erfolgt. Die relativen Flachenverhaltnisse der Resonanz-
Tunnelstrukturen dienen als einzige Entwurfsparameter, um die logische Funktion eines Gatters
festzulegen. Abbildung 4.4 b zeigt ein Mikrofoto der fertigten Testschaltung. Die beiden Eingén-
ge a und b dienen als Signaleingange, wéhrend der dritte Eingang clck flr den Takt des Gatters
zustandig ist. Die nominelle Flache A=1 entspricht 30um?, so dass sich eine Flachendifferenz
zwischen Schalt- und Last-RTD von 15um? ergibt. Infolgedessen muss mindestens ein Eingang
eingeschaltet sein, um bei einem Taktsignal in den 1-Zustand zu schalten.

a) b)
JUL
[+ [+ [+
clck a b
ij A=2 | A=1 o A=1
B B 5
i~ i~ E
= J
A=25 RTD,
Vee i o

Abbildung 4.4: Eingangsstufe eines linearen RTBT-Schwellwertgatters (a) und Mikrofoto der gefertig-
ten Testschaltung (b)

Abbildung 4.5 zeigt hierzu simulierte und experimentell gewonnene Ergebnisse. Die Span-
nungspegel aus den Uberlegungen zu Abbildung 4.1 stimmen sehr gut Gberein mit den Simu-
lationsergebnissen aus Abbildung 4.5 a. Die Messwerte des Ausgangs out in Abbildung 4.5 b
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Abbildung 4.5: Simulationsergebnis (a) im Vergleich zum Messergebnis (b) der Eingangsstufe des li-
nearen RTBT-Schwellwertgatters (fq = 10kH2z)

weichen konstant um etwa 0,4V ab, weil die RTDs der Testschaltung aufgrund eines fertigungs-
technischen Problems einen Serienwiderstand von etwa 15 Q aufweisen [54], so dass die Peak-
Spannung der RTDs im Bereich von 0,3V bis 5V liegt. Auf Grund dieser Tatsache wurde die
\ersorgungsspannung von —1,2V auf —1,45V verringert, um das RTBT-MOBILE im bistabilen
Bereich betreiben zu kdnnen. Hierbei weist Vo (low) einen Wert von —1,45V und Vo (high)
einen Wert von —1,1V auf. Die maximale Taktfrequenz ist bei dieser Messmethode ohne Aus-
gangspuffer begrenzt auf den kHz-Bereich, so dass die logische Funktionalitat wohl noch im
MHz-Bereich gegeben ist, aber der Signalhub mit steigender Frequenz immer geringer wird.

Um die Leistungsfahigkeit der RTBT-MOBILE-Eingangstufe abzuschétzen, wird im Wei-
teren das Skalierungsverhalten des Gatters betrachtet. Die minimale RTD-Flache, die sich aus
dem Quadrat der minimalen RTD-Kantenlinge Lgrp ergibt, kann dabei im Bereich von 400 nm?
angenommen werden [53]. Die Peakspannung, die direkten Einfluss auf den Spannungshub
AV ~ 2Vp und die Versorgungsspannung hat (vgl. Tabelle 4.3), kann von 0,18V nur noch ma-
ximal um etwa den Faktor n = 2 minimiert werden, um eine gentigende Storsicherheit zu ge-
waéhrleisten. Der Spannungshub liegt damit im Bereich vom On-Chip-Spannungshub von ECL-
Gattern.

Der Skalierungsfaktor fur die lateralen StrukturgréRen K hat keinen Einfluss auf den Speed-
Index der RTD, so dass eine Geschwindigkeitssteigerung allein durch die Erhéhung der Peak-
stromdichte erreicht werden kann. Die lateralen und vertikalen StrukturgroRen des HBTs kdnnen
hierbei mitskaliert werden und man braucht nicht wie bei der HFET-RTD-Kombination die Tran-
sistorweite an den jeweiligen RTD-Peakstrom anzupassen [3]. Bei einer typischen Emitterweite

von 2um und einer Stromdichte vom 500% erreicht die Steilheit gy, = 6\6/';E = % Werte von

39% und liegt damit weit iber den mit HFETS erreichten Werten von 1500 r'TT]‘—rSn [45]. Die sich
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hieraus ergebende hohe Steilheit des RTBT lasst ihn schon mit geringen Eingangsspannungen
(vgl. ECL Schaltungstechnik) betreiben und sorgt fir ein schnelles Umladen der zu treibenden
Kapazitaten. Der sich hieraus deutlich ergebende Fl&dchenvorteil des Bipolartransistors gilt auch
insbesondere bei einer Skalierung in den Submikrometerbereich [72].

Tabelle4.1: Skalierung von HBT, RTD und RTBT

Bezeichnung Parameter Einheit | Skalierung
HBT-Grolen
Emitterflache Ag um? | 1/k%, k> 1
Basisweite Ws pm 1/k,k>1
Versorgungsspannung | Veg Vv 1
Stromdichte J=Ig/Ae kA/cm? K2
Basisladung Qr = gAeNgWs C 1/k2
2

Transitzeit TF = ZW—DBb ns 1/k?
Strom Ic = Q|:/T|: HA 1
Verlustleistung P W 1
RTD-GroRen
RTD-Kantenlange LrtD um 1/k,k>1
Peakstromdichte jp KA/cm? | o, a>1
Peakspannung Vp _ \Y/ 1/n
RTD-Kapazitat Crrp = Crrpo AT fF 1/k?
RTD-Speed-Index SI =1p/CgrrD V/ns a
RTBT-GroRen
Minimale Emitterflache | AML = 12 um? 1/k?
Peakstrom Ip = jp ArTD HA a/k?
Spannungshub AV ~2Vp \ 1/n
Versorgungsspannung | Veg &~ —2.5-Vp — Vpe \Y, 1/n°8
Sperrschichtkapazitaten | Cs. = Cso/K fF 1/k
Diffusionskapazititen Cdc = Cdco/K fF 1/k

Cde = Cyen/K fF 1/k

4.4 Statische Speicherzelle

Speicher kurzer Zugriffszeit werden heute vornehmlich als statische Speicher realisiert, so dass
im Gegensatz zu den dynamischen Speichern der zyklisch notwendige Refresh entféllt und ein
nicht zerstérendes Lesen moglich ist. Leider liegt die Packungsdichte der statischen Speicherzel-
le aufgrund des komplexeren Aufbaus unter der einer dynamischen Speicherzelle. Die Anzahl



38 RTBT-Monostabil-Bistabil-Logikelement

a) Wort-Leitung b)
VDD Vref 1
0 1

<
- :
® o
n

- \74 }:{

Bit—Leitung Speicher Spannung [V]
knoten

Abbildung 4.6 SRAM Zelle (a) und Strom-Spannungscharakteristik (b)

der aktiven Bauelemente eines statischen Speichers ist grofer als bei einem dynamischen Spei-
cher, hieraus ergibt sich eine hohere Verlustleistung.

Durch die konsequente Ausnutzung der bistabilen Zustdnde des MOBILEs, die sich durch die
Integration der Resonanz-Tunneldiode mit einem dreipoligen Bauelement wie dem HBT ergibt,
ist es moglich, bestimmte Schaltungsfunktionen mit einer hoheren Geschwindigkeit bei gleich-
zeitig reduzierter Anzahl von aktiven Bauelementen durchzufiihren. Die RTD-SRAM Speicher-
zelle in Abbildung 4.6 besteht, je nach Konfiguration, aus nur zwei RTDs und einem bzw. zwei
HFET-Transistoren anstatt der klassischen Konfiguration, die sich aus sechs Transistoren zusam-
mensetzt [78, 77]. Ihr Platzbedarf betragt 150 um? und der Leistungsverbrauch liegt mit 50 nW
etwa um den Faktor 200 unter dem eines GaAs SRAMs [14]. Grund flr den geringen Leistungs-
verbrauch ist die Verwendung von RTDs mit niedriger Stromdichte, die im Ruhezustand nur den
Leckstrom des Feldeffekttransistors bereitstellen missen. In Verbindung mit Bipolartransisto-
ren, wie beispielsweise dem HBT, ist im Ruhezustand zusétzlich noch der Basisstrom zur Verfi-
gung zu stellen [23]. Durch die hohe Treibereigenschaft des HBTs ergeben sich auf diese Weise
schnellere Speicherzugriffe auf Kosten einer héheren Verlustleistung. Auf das Geschwindigkeits-
Verlustleistungs-Verhaltnis kann tber den Parameter der Stromdichte Einfluss genommen wer-
den. Durch eine funktionale Integration verschmelzen datenverarbeitende und datenspeichernde
Elemente miteinander und reduzieren so die Anzahl der Bauelemente pro logische Funktion [23].

Die AND-SRAM Speicherzelle in Abbildung 4.7 erfillt die Funktion eines statischen Spei-
chers in Verbindung mit einer logischen AND Funktion. Im Vergleich zum einzelnen RTBT-
Multiplexer Kanal (vgl. Abb. 6.1) Gbernimmt der Eingang clck an dieser Stelle die Funktion des
Dateneingangs dataj, und der Eingang data, fungiert hier als reset /write-Eingang. Der HBTqy
erhéht zum einen die Treibereigenschaft des Speicherknotens und ermdglicht ein erhaltendes
Lesen des Datums, zum anderen ermdglicht er beim Lesen die Auswahl der Zelle.

Tabelle 4.2 zeigt in Anlehnung an [14] einen Vergleich von verschiedenen Speicherkonzepten
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reset/
data;,, write
>— ———0 datag,
A=1 A=1 L
* ¢ *I\\HBTout
A=15
control
Abbildung 4.7:  Schematische Ansicht der AND-SRAM Speicherzelle

im H1/V-Halbleiter- und Si-RTD/CMQOS-Bereich.

Tabelle4.2:  Verschiedene Speichertechnologien im Vergleich

Speicher Technologie GHz Speicherdichte | Ruheverlustleistung
Mbit/cm? W/Mbit

HFET-SRAM 1,0 0,1-0,4 0-200

1-T HFET-TSRAM 0,5 1,7-4.4 0,01

2-T HFET-TSRAM 1,0 1,0-2,0 0,01

RTBT-SRAM 1-3 1 0,03 -0,04

Si-SRAM 0,03-0,1 5-10 0,01

Si-DRAM 0,01-0,02 60 - 150 2.10%

1-T Si-TSRAM 0,01 -0,04 50 10°

TSRAM steht in diesem Zusammenhang fir statisches RAM unter der Verwendung von Tun-
nelbauelementen. 1-T bzw. 2-T bezieht sich auf die Anzahl der Transistoren pro Speicherzelle.

Abbildung 4.8 zeigt die AND-SRAM Speicherzelle in Verbindung mit der in einer Matrix-
anordnung notwendigen Peripherie. Liegt das control Signal auf dem logischen 0-Pegel, so ist
die Speicherzelle zum Lesen bzw. Schreiben ausgewéhlt. Ein vom 0- zum 1-Pegel wechselndes
write Signal speichert das am datajn-Eingang anliegende Signal, wie bei einem flankengesteuer-
ten Flipflop.

Die Wahrheitstabelle 4.3 fasst die logischen Zustdnde der AND-SRAM Speicherzelle in Ver-
bindung mit ihrer Peripherie zusammen.

Ist die Speicherzelle nicht ausgewdhlt (control = 1), so hat der data;, Eingang keinen Ein-
fluss auf die gespeicherte Information. Das Lesen von gespeicherten Daten erfolgt tiber den Aus-
gang datagy. RT D2 und RT D3 fungieren in diesem Zusammenhang als Lastelemente. Ist die
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Abbildung 4.8: AND-SRAM Speicherzelle mit Peripherie

Zelle Gber control = 0 ausgewéhlt, so ist der Transistor HBT¢, inaktiv und der Strom Igg2 fliel3t
nicht durch RT D3, sondern in Abhangigkeit vom gespeicherten Wert durch RT D, und HBTg.
Im Fall control = 1 ist die Zelle nicht ausgewéhlt und der Strom Igg» fliet durch RT D3 und
HBTg,. Durch die Stromsteuerung der Schaltelemente ist es moglich, die Versorgungsspannung
weiter zu reduzieren als dies bei einer Spannungssteuerung mit einzuhaltenden Spannungsstérab-
stdénden moglich ist.

In Abbildung 4.9 ist die Einbettung der AND-SRAM Zelle in eine Matrixanordnung zu se-
hen. Das Lesen und Schreiben der SRAM Struktur erfolgt auf Wortebene. Wird das Wort W,
durch den logischen 0-Pegel auf der Kontrollleitung ctrl, ausgewahlt, wird durch einen 0 — 1
Wechsel auf der write Leitung das aktuell anliegende Wort gespeichert. Befindet sich die write
Leitung auf dem logischen 1-Pegel, wird ein Wort durch ein entsprechendes Signal auf der zu-
gehdrigen Kontrollleitung zum Lesen ausgewahlt werden.
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Tabelle4.3: Zustande der AND-SRAM Speicherzelle

control | write Funktion

0 0—1 ausgewahlt + schreiben

1 ausgewahlt + lesen

0
1 0/1 | nicht ausgewahlt / speichern
0

0 zum Schreiben ausgewahlt

write

data,,

<J
<J

LT I

ctrly D—

crl, o—

A=1 {]% {]% C e e {]%

T T

outy

crl, o—g

===

out,
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ee2

Abbildung 4.9: Matrixanordnung der AND-SRAM Zellen



5. Bufferdesign

Das im vorherigen Kapitel vorgestellte Schaltungskonzept fir MOBILE-Gatter stellt aus zwei
Griinden eine nur unvollstandige Logikfamilie dar. Zum einen zeigt sich die fehlende Pegelkom-
patibilitat zwischen den Ein- und Ausgangsspannungspegeln als nachteilig, sobald mehrstufige
Schaltungen miteinander verbunden werden sollen, zum anderen l&sst sich mit Hilfe des be-
schriebenen Konzepts nur eine nicht-invertierende Logik implementieren. Zusatzliche Eingangs-
stufen parallel zur Schalt-RTD lassen sich nicht hinzufuigen, ohne eine weitere Spannungsebene
einzufligen deren HBT-Struktur in Sattigungsbetrieb geraten wirde [23, 25]. Das géangigste \Ver-
fahren, um diese Nachteile zu vermeiden, ist die Verwendung eines Ausgangsbuffers, der sowohl
die Spannungspegel verschiebt als auch das Ausgangssignal invertieren kann. Im Folgenden wer-
den drei verschiedene Bufferkonzepte diskutiert.

5.1 Differenzverstarker

Der Differenzverstarker liefert in Verbindung mit dem MOBILE-Gatter aus Kapitel 4.3 groRRe
Rauschabstande und geringe Rauschempfindlichkeit bei gleichzeitig geringem Spannungshub.
Abbildung 5.1 zeigt hierzu die schematische Ansicht des RTBT-NOR-Gatters, dessen Eingangs-
stufe auf dem MOBILE-Prinzip beruht und dessen Ausgangsstufe aus einem modifizierten Dif-
ferenzverstérker besteht. Durch Verwendung von RTDs als Lastelemente ist der ausgangsseitige
Spannungshub des Differenzverstérkers nahezu unabhangig vom Querrstrom und wird vornehm-
lich von der Peakspannung der RTDs bestimmt. Der Eingang der Referenzspannung Ve wird
mit einem Referenzspannungsnetzwerk verbunden, auf das spéter noch in Kapitel 5.1.2 einge-
gangen wird.

Unter der Berlcksichtigung, dass die Transistoren HBT, und HBTes nicht in Sattigung ge-
raten, lasst sich nach Gleichung 2.5 das Verhaltnis von Ica und Icres darstellen als:

Vin—V4
I Vaif 1 Vm—Vref
Ca _ 87 2 e Var (5.1)
loref et ' '
e Vdift _1

Das Verhaltnis der Kollektorstrome ist eine exponentielle Funktion der Spannungsdifferenz
zwischen Vi und Vyes. Eine Anderung der Spannung Vi, um knapp 100mV bewirkt bereits, dass
der gesamte Querstrom der Differenzstufe Igg fast ausschliellich nur durch einen der beiden Dif-
ferenzstufentransistoren flieRt. Die Spannungspegel der unbelasteten komplementaren Ausgénge
bestimmt sich nach Gleichung 5.3 zu:

42
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Abbildung 5.1:  Schematische Ansicht eines RTBT-NOR-Gatters mit Differenzverstarker

Vout = Vgnd — V11 (logisch 1) (5.2)
\m = Vgnd —lge-RrtD — Vi1 (Iogisch 0)

Die beiden Schottky-Dioden im Differenzverstarker sorgen fir einen konstanten Versatz der
Ausgangsspannungen Vot und Voie um 100mV gegeniiber dem Massepotential. Auf diese Weise
wird die Pegelkompatibilitat zum MOBILE-Gatter (Abb. 4.4), das der Eingangsstufe eines nach-
folgenden Gatters entspricht, bereit gestellt. Wahlt man Igg etwas groRRer als den RTD-Peakstrom
Ip, so lasst sich Gber die Peakspannung Vp der Spannungshub des Ausgangs einstellen.

Um eine genaue Aussage Uber die Propagationszeit und Schaltgeschwindigkeit des Gatters
treffen zu konnen, ist eine aufwendigere Analyse notwendig als dies bei einem CMOS-Gatter
beispielshalber notig ist. Dies liegt in der komplexen Struktur, die interne Knoten enthélt, be-
grindet. Abbildung 5.6 zeigt das Gatter mit den relevanten parasitaren Kapazitaten unter der
Annahme eines Fan-outs von Eins und dient als Grundlage zur Berechnung der Propagations-
zeit zwischen Vg und Vot RT BTk und RT BTy sind als Emitterfolger geschaltet, so dass sie
sich stets im Normalbetrieb befinden. Die Spannung, die tiber den pn-Ubergangen der Basis-
Emitter Dioden abféllt, kann daher als konstant angenommen werden und erklart so die in Ab-
bildung 5.6 nicht eingezeichneten Sperrschichtkapazitaten und Schottky-Dioden. Das MOBILE-
Gatter (vgl. Abb. 5.1) wird durch die Kapazitat Cy; belastet, die sich zum einen aus der intrinsi-
schen RTD-Kapazitat und zum anderen aus den parasitaren Kapazitaten des Eingangstransistors
HBT,, der sich in der Differenzstufe befindet, zusammensetzt. Cyy wird vornehmlich durch die
RTD-Kapazitat bestimmt, da der Transistor HBT, nie in Sattigung gerat. Wéhlt man den Quer-
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strom Igg durch die Differenzstufe etwas groRer als den RTD-Peakstrom Ip, so skaliert der Dif-
ferenzverstérker Speed-Index mit dem gleichen Faktor a wie der MOBILE-Speed-Index (vgl.
Tabelle 4.3). Bei dem Umschaltvorgang des Gatters steht ndhrungsweise zeitlich gemittelt nur
der halbe Peakstrom zur Verfiigung, was einen verminderten Speed-Index zu Folge hat. Mit den
Daten aus Kapitel 2 ergibt sich fiir den unskalierten HBT (Probe 1) bzw. RTBT (Probe 2) ein

Speed-Index fir das MOBILE von Slyos = Sé‘rgomféz = 7,6V /ns und fir den Differenzverstérker
ein Speed-Index von SlpiF ~ SM¥2 — 17 6V /ns.
In Abbildung 5.2 ist das Mikrofoto des gefertigten RTBT-NOR-Gatters zu sehen. Die klare

Trennung zwischen Ein- und Ausgangsstufe ist auch im Layout zu erkennen und ermdéglicht so
ein modulares Design, das sich aus vielen gleichartigen Zellen zusammensetzt.

MOBILE | Differenzverstirker!

Abbildung 5.2: Mikrofoto des gefertigten RTBT-NOR-Gatters (A ~ 225um - 117 um), die Messergeb-
nisse finden sich in den Abbildungen 5.3, 5.4 und 5.5

Ein fundamentaler Aspekt einer leistungfédhigen Logikfamilie ist die Kompatibilitat der logi-
schen Eingangs- Ausgangsspannungspegel, die es ohne zusétzliche Potentialverschiebungsstufen
zu erreichen gilt, um eine geringe logische Tiefe zu erzielen. Zur experimentellen Uberpriifung
dieser Eigenschaft wurde das zeitliche Verhalten des RTBT-NOR-Gatter fir V4 = —0,5V un-
tersucht. Hierzu zeigt Abbildung 5.3 das gemessene Schaltverhalten fiir einen alternierenden
Verlauf der Eingangssignale. Der logische 1-Pegel der beiden Ausgange Vi und Vot zeigen
mit —150mV eine Spannungsiberhéhung von etwa 100mV gegenlber dem Eingangssignal Vp,
was dadurch zu begriinden ist, dass auf die Implementierung der ausgangsseitigen Schottky-
Dioden bei diesem Technologiedurchlauf verzichtet wurde. Die Verschiebung des logischen 0-
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Pegels der Ausgange im \ergleich zum Eingang Vy, von etwa 100mV bzw. 300mV deutet auf
einen zu grofRen Querrstrom im Differenzverstarker, der wéhrend der Messung 9 mA betrug, hin.
Als Ursache fir den unsymmetrischen Verstatz des logischen 0-Pegels kommt ein eventuelles
matching-Problem zwischen den Transistoren HBT; und HBT,es und der Verzicht auf eine On-
Chip-Referenzspannungsquelle in Betracht. Diese wurde beim Messaufbau durch ein Labornetz-
teil mitVye = —1,15V ersetzt. Durch die Verwendung eines hochohmigen Oszilloskops (1MQ)
ist dieser Messaufbau aufgrund der zu treibenden Leitungskapazitaten auf den kHz-Bereich be-
schrankt. Bei dieser niederfrequenten Messung lasst sich sehr gut die intrinsische Latchfunktion
des MOBILEs erkennen, bei dem die Eingangssignale mit der steigenden Taktflanke von Vg
evaluiert werden und dann das Ergebnis so lange gultig bleibt, bis Vg wieder zum logischen
0-Pegel zuriickkehrt. Bei einem Fan-out von zwei und mit den TechnologiegrofRen des RTBTs
aus Tabelle 5.1 ergibt sich ein MOBILE-Speed-Index von Slyog = 7,6V /ns und ein Differenz-
verstarker Speed-Index von Slpjg = 17,6V /ns, die bei Spannungshuiben von AVy, = 0,3V und
AVoy = 0,4V zu einer intrinsischen Schaltzeit von tjx = 62,2 - 10~12s fihrt. Durch diese Ab-
schétzung lasst sich mit fgx = 1/(10tix) ~ 1,6 GHz erkennen, dass Frequenzen im Gigahertz-
Bereich erreichbar sind.

Um dies experimentell zu untersuchen, wurde im Folgenden das hochohmige Oszilloskop
durch ein Oszilloskop ersetzt, dessen Eingange mit 50 Q abgeschlossen sind. Zwar ergibt sich
auf diese Weise eine hohe ohmsche Belastung fiir das zu untersuchende Gatter, aber die im vor-
herigen Versuch geschwindigkeitsbegrenzenden Kapazitéten kénnen sich nicht mehr stérend auf
die Messung auswirken. Die hohe ohmsche Last, die so auf dem Chip i.A. nicht auftritt, redu-
ziert die Amplitude der Ausgangssignale. Allerdings sollte die korrekte logische Funktion noch
erkennbar sein. Als ein weiteres messtechnisches Problem stellte sich die frequenzabhangige
Einkopplung der Signale in das Gatter heraus. Durch die fehlende Anpassung der Gattereingénge
an die 50Q Umgebung der Messanordnung kam es zu Reflexionen am Eingang der Testschal-
tung. Dies konnte durch eine schrittweise Erhohung der Signalfrequenzen geldst werden, so dass
Messungen in den Bereichen vorgenommen werden konnten, bei denen die Reflexion minimal
war. Die logische Funktion des RTBT-NOR-Gatters mit Differenzverstarker wurde bei dieser
\orgehensweise bei folgenden Frequenzen erfolgreich gemessen: 93MHz, 500MHz, 653MHz,
1,173GHz, 1,373GHz, 2,133GHz, 2,5333GHz und 3,2333GHz.

Exemplarisch zeigen die Abbildungen 5.4 und 5.5 die Messergebnisse der gefertigen Test-
schaltung. Der Eingang V, befand sich, wie bei der vorherigen Messung, auf dem logischen
0-Pegel. Durch Erhéhung des Querrstromes durch den Differenzverstarker auf leg = 26 mA war
es trotz der hohen ohmschen Last durch die Messanordnung maoglich, die ausgangsseitige Span-
nungsamplitude fir die Messung bei f(Vqx) = 653MHz so zu erhéhen, dass sie wieder kompa-
tibel zum Spannungsbereich der Eingangssignale war. Wie in Abbildung 5.5 zu sehen ist, konnte
die korrekte logische Funktion fir den einzelnen Ausgang bis in den GHz-Bereich nachgewiesen
werden.

5.1.1 \Verlustleistungs-Verzdgerungsprodukt

Die im Schaltvorgang auftretende Verlustleistung Pyossy des MOBILES ergibt sich aus dem
Schaltstrom wahrend des monostabil-bistabilen bzw. bistabil-monostabilen Ubergangs. Diese



46

=

Eingang V, [V] Eingang

Ausgang V, ; [V]

Ausgang V, ; [V]

-0.05
-0.1
-0.15
-0.2
-0.25
-0.3
-0.35
-0.4
-0.45
-0.5

-0.55
0

-0.2
-0.25
-0.3
-0.35
-0.4
-0.45
-0.5

-0.55
0

Bufferdesign

RTBT NOR-Gatter mit Differenzverstarker

15 2 25 3 35 4

-0.3f
-0.41
-0.5F
-0.6
-0.7f
-0.81
-09r

Abbildung 5.3:

1.5 2 25 3 3.5 4
Zeit t[ms]

Messung der Latchfunktion des RTBT-NOR-Gatters



Ausgang V ., Vo [V]

Eingang V ., V}, [VI]

Ausgang V,; [V]

Eingang V ., V, [V]

5.1. Differenzverstarker

RTBT NOR-Gatter mit Differenzverstarker

1
o
N

I
©
w

|
o
»

|
o
o

|
o
)

1
o
w

|
o
»

1
o
3

|
o
o

Zeit t[ns]

Abbildung 5.4: Messergebnis des RTBT-NOR-Gatters (f(Vk) = 653 MHZz)
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Ubergange entsprechen jeweils etwa 10 % der Periodendauer eines Taktzyklus T. Mit einem
mittleren Schaltstrom von Igy = 2lp und dem UmschaltpunktVgy ~ 1,5Vp ergibt sich bei einer
Anstiegszeit von tcr = % eine Verlustleistung im Schaltvorgang von:

B 3
Puossy = 2TswVaw— ~ ZlpVe . (5.3)

Die statische Verlustleistung des NOR-Gatters teilt sich auf in einen Anteil fiir das MOBILE
und einen Anteil fur den Differenzverstarker. Der Anteil des RTBT-MOBILEs wird durch den
Ruhestrom bestimmt und entspricht in beiden bistabilen Zustdnden naherungsweise dem Valley-
strom ly der Resonanz-Tunnelstruktur. Die Dauer der aktiven Taktphase tcy betragt 40 % des
Taktzyklus T, so dass bei einem Verhdltnis des Peak- zu Valleystroms von PVR = :VP = 5qilt:

tc 2 2 3
Pvosga = v |VEE‘TH = |V(2,5Vp +Vbe)g = |V(Vp+ nge) =~ ng|p . (5.4)

Der Anteil des Differenzverstérkers an der statischen Verlustleistung setzt sich zusammen
aus dem Teil der durch die mit den Emitter verbundenen Transistoren HBT5 und HBT,ef entsteht
und aus dem Teil der von der Referenzspannungsquelle benétigt wird. Der Leistungsverbrauch
der Referenzspannungsquelle kann aber auf mehrere Gatter verteilt werden.

lpi Ibi 28
Poirsa = |VEE] (lEE+ %) ~ (2,5Vp + Vpe) (|P+ %S) ~ EVPlP (5.5)

N entspricht der Anzahl der Gatter die durch eine Referenzspannungsquelle versorgt werden
konnen. Die dynamische Verlustleistung Pprqgyn des Differenzverstarkers ergibt sich durch das
mit jedem Taktzyklus verbundene Umladen sowohl der internen als auch der externen Lastkapa-
zitaten. Bei einem Fan-out von Zwei entspricht die Lastkapazitdt C; = Cyiq +Cs:+ 2(Csc +Cye),
so dass gilt:

PoiFdyn = CL|VEe[AVou f . (5.6)

Die dynamische Verlustleistung des MOBILEs wird bestimmt durch die Lastkapazitat Cy =
Crtd + Cq: + Cye + Cs, die pro Taktzyklus einmal umgeladen wird. Die gemittelte Spannung

1 1
V= E(VmH +Vm|_) ~ E(ZVP‘I‘O;ZVP) ~Vp (5.7)
hat direkten Einfluss auf die Leistung:
PumoBdyn = CmVi2f & CuVEf . (5.8)

Als Summe der drei Komponenten ergibt sich eine Gesamtverlustleistung des MOBILES von

3 3 — 6 —
PMOBgeS = §|pr+ §|pr+CMVr%f = gIPVP+CMVrT21f . (5.9)

Die Gesamtverlustleistung der Differenzstufe setzt sich aus deren statischer und dynamischer
Verlustleistung nach Gleichung 5.5 und 5.6 zusammen.
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Abbildung5.6:  Schaltungsmodell des NOR-Gatters mit parasitaren Kapazitaten bei einem Fan-out von
Eins
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RTBT ;e

Poires = 2 Vel -+ Ci Ve AV (5.10)
Der zeitabhangige, dynamische Anteil des MOBILEs macht auch bei Taktfrequenzen von
f > 1GHz nur einen geringen Anteil aus, da die Kapazitat Cy,, die vom Gatter-Fan-out unabhan-
gig ist, den Fan-out des MOBILEs bestimmt. Wie aus Gleichung 5.10 hervorgeht, dominiert der
hohe statische Anteil des unbelasteten Differenzverstarkers auch fiir hohe Taktfrequenzen den
Verlustleistungsanteil.
Eine genaue Analyse ist nur mit einem Schaltungssimulator wie HSPICE und den dazu in
Kapitel 2 eingefiihrten Modellen méglich.

5.1.2 Referenzspannungsquelle

Die Aufgabe einer Referenzspannungsquelle ist es, eine konstante Spannung Vet zur Verfligung
zu stellen, die als Vergleichs- oder Eichmal? fungiert. Die in Kapitel 5.1 angesprochene Referenz-
spannungsquelle sollte eine Spannung liefern, die so genau wie méglich zwischen dem logischen
1-Zustand V(high) und dem logischen 0-Zustand V(low) liegt. Weiter sollte die Referenzspan-
nungsquelle die gleiche Temperaturabhangigkeit aufweisen wie die zu versorgende Schaltung.
Die Referenzspannungsquelle in Abbildung 5.7 besteht aus zwei MOBILE, die sich immer in
der aktiven Taktphase befinden.

Die Peakstrome der Resonanz-Tunnelstrukturen sind so dimensioniert, dass ein MOBILE
sich im logischen 1-Zustand befindet und das andere im logischen 0-Zustand. Zwei in Serie ge-
schaltete RTDs verbinden die Ausgénge der beiden MOBILEs und dienen unter Ausnutzung
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Tabelle5.1: Skalierung der MOBILE-Eingangsstufe und des Differenzverstérkers

Bezeichnung Parameter Einheit Skalierung
MOBILE-Lastkapazitat Cm = Crid+Cec+Cae+Cee fF Gy g bbb
MOBILE-Speed-Index Slmos =Ip / 2Cm V/ns a

Diff. Lastka. (Fan-out 2) CL =Crg+ Ce+ 2(Cs+Cae) fF Cg | G | ACotCue)
Diff. Speed-Index Slp|F = IzE_cEL ~ R Vi/ns a

Intr. Gatter-Schaltzeit ting = Gl + g ns 1/(an)
Periodendauer T =10 tjy ns 1/(an)
Verl. im Schaltvorgang Puvogsw = 3 lpVp uw ﬁ

stat. Verl. MOB. (PVCR =5) | Pyiosa = 2 Ip Vp uw e

stat. Verl. Diff. Poirsa = 2 IpVp Y e

Dyn. Verl. MOBILE Pmosdyn = Cwm Vg2 f W o

Dyn. Verl. Diff. PDIden = CL|VEE|AVout f uW Ka_r]
Verlustleistungs- Pges tint ~ (PMOBSaI + Pviossw fJ ri]l-zié
\erzdgerungszeitprodukt +Poirsat) - tint

ihres ohmschen Anlaufbereiches als Spannungsteiler. Bedingt durch das symmetrische Teilver-
héltnis ergibt sich die Referenzspannung zu:

Vief = % (V (high) +V (low)) . (5.11)

Der Strom durch die in Serie geschalteten RTDs ist etwas kleiner als der Peakstrom und
ist somit mindestens um den Faktor 100 groRer als der Strom, der von einem Logikgatter als
Referenzstrom bendtigt wird. Simulationen zeigten bei einer Belastung der Referenzstromquelle
mit 20 Gattern, dass die Abweichung der Referenzspannung von ihrem Sollwert bei unter 3 %
liegt.

5.2 Ruckgekoppelter Differenzverstarker

Um den schaltungstechnischen Aufwand einer Referenzspannungsquelle zu umgehen, koppelt
man den Ausgang out in Abbildung 5.8 zurlick auf den Referenzeingang. Wie in [66, 65] be-
schrieben, aber unter Berticksichtigung der Gleichtaktspannung, geschieht diese Riickkopplung
uber eine Diode, die den Spannungspegel vom Ausgang out um Vs in den Bereich der Ausgangs-
spannung des MOBILEs Vp, verschiebt. Die Ubertragungskennlinien des Differenzverstarkers
ergeben sich ndherungsweise mitVp = Vim—Vret =Vm— (Vout — Vs2) fur Re = 0 zu [75]:
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Abbildung 5.7:  Referenzspannungsquelle

V
Vour = —Vi1— legRc (1 ~+tanh D > (5.12)
Vit f
_ V
Vou = —Vs1 — lgeRce (1—tanh 2 ) . (5.13)
Vi f £

Diese Gleichungen gelten unter der Voraussetzung, dass sich die Transistoren im Normalbe-
trieb befinden und bertcksichtigen nicht die Basisweitenmodulation. Um den Sattigungsbetrieb
zu vermeiden, missen die Kollektor-Emitter-Spannungen Veea Und Veeres grofer sein als die
Sattigungsspannung Veesat, die man mit Vet = 0,5V aus Abbildung 2.9 entnehmen kann.
Aus Abbildung 5.8 folgt:

Vcaa = Vout +Vbe_Vm 3 Vce,ref = \m‘f‘vbe—vref . (5-14)

Mit Vce > Veesat = 0,5V, Ve = 0,6V und der minimalen Ausgangsspannung Vout,min =
—lgeRc erhélt man:

max{vout,m} < —lggRc —Vegsat +Voe = —0,5V . (5.15)

Diese Bedingung ist nach Abbildung 4.2 mit Vo (high) = —0,77V stets erfullt, so dass die
Transistoren HBT, und HBT,¢¢ nicht in Sattigung betrieben werden.

Ab einem bestimmten Spannungshub zeigt die Schaltung, wie in Abbildung 5.9 a) zu se-
hen ist, fir Re = 0 eine mit dem Spannungshub wachsende Hysterese und arbeitet als Schmitt-
Trigger. Eine stark ausgepragte Hysterese ist aber von Nachteil, weil es unter diesen Bedingun-
gen schwieriger ist das Gatter von einem logischen Zustand in den anderen zu schalten, selbst
wenn dies erwiinscht ist.
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Abbildung 5.8: RTBT-NOR-Gatter mit rlickgekoppelter Referenzspannung

Zur Verbesserung des Ubertragungsverhaltens wird im Folgenden der Differenzverstarker
mit einer Stromgegenkopplung versehen (Rg > 0), so dass die storende Hysterese verschwindet.
Fur die Schaltung in Abbildung 5.8 gilt:

://BEa VBEa—VBEref
Ica Ica erdift —1 o
T Ve N T (5.16)
Cref EE — ICa o Varr _1

Der gesamte Querstrom der Differenzstufe Igg flieRt fast ausschlie3lich durch einen der bei-
den Differenzstufentransistoren, so dass sich aus Gleichung 5.16 unter Beriicksichtigung von
AVout ~ Rc - lgg und Ica = — (Vour — V1) /R Gleichung 5.17 ergibt:

AV,
VBea — VBEref = —Vditf -In (7‘“ — 1) - (5.17)
Vout —Vfl

Ber(cksichtigt man den Maschenumlauf

VBEa+ |Ca' RE —Vm = VBEref + |Cref : RE - (Vout —Vf2) s (5-18)

so erhalt man aus Gleichung 5.17 folgende Ubertragungscharakteristik:
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Abbildung 5.9: Ubertragungskennlinie des riickgekoppelten Differenzverstirkers ohne Stromgegen-
kopplung (a) und mit Stromgegenkopplung (b)

AV, R
Vm = —Vits-In (7‘“ 1) + Vout - (1—2—E> —leeRe —Vi2

Vou — V1 Rc
AV, N R
Vm = —Vits-In (—7‘“ — l) + Vout - (Z—E - 1) + leeRe — legRc — Vi#2
Vout — V1 Rc
mit Vou = —Vou — Rcleg - (5.19)

Als Funktion der Ausgangsspannungsamplitude lasst sich Gber den Widerstand Rg die Steil-
heit des Differenzverstérkers im Umschaltpunkt Voo = AVout /2 einstellen, so dass sich auch
fur grolere Spannungsamplituden der optimale Spannungsverstarkungsfaktor im Umschaltpunkt
von Ay, = o ergibt. Der optimale Wert Rgg ergibt sich aus den Gleichungen 5.19:

(5.20)

1 [ Vaireav
Reo = RC[ dif f&Vout

D) VR 2
2 770V —Va

Abbildung 5.9 b) zeigt den Verlauf der Ubertragungsfunktion des riickgekoppelten Diffe-
renzverstarkers mit einem Spannungshub von 400mV und Rgg = 62,5Q.

Durch die Rickkopplung des nichtinvertierten Ausgangs auf den Referenzpunkt des Diffe-
renzverstarkers ergibt sich eine erhohte Storsicherheit, bedingt durch die steile Ubertragungs-
charakteristik (Aj, = o). Desweiteren entfallt die Bereitstellung einer Referenzspannung, so dass
eine erhoéhte Packungsdichte und eine Reduktion des power-delay Produktes erreicht wird. Eine
mogliche parasitare Kopplung der einzelnen Gatter Uber eine gemeinsame Referenzspannungs-
quelle entfallt ebenfalls.
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5.2.1 \Verlustleistungs-Verzdgerungsprodukt

Die statische als auch dynamische Verlustleistung des riickgekoppelten Differenzverstéarkers ent-
spricht der des in Kapitel 5.4 beschriebenen Differenzverstarkers mit Ausnahme der von der
Referenzspannungsquelle aufgenommenen Leistung, die fir den riickgekoppelten Differenzver-
starker entféllt. Gleichung 5.5 vereinfacht sich hierdurch zu:

26
PoiFrsat = |Vee|lEe ~ (2,5VP +Vhe) lIp = 7 Vele . (5.21)

Die Gesamtverlustleistung der Differenzstufe setzt sich nach wie vor aus deren statischen
und dynamischen Verlustleistungen nach Gleichung 5.21 und 5.6 zusammen:

26
PbIFRges = €VP|P +CL|VEE|AVour T . (5.22)

Der statische Anteil bestimmt auch beim ruckgekoppelten Differenzverstérker die Gesamt-
verlustleistung.

5.3 Invertierender Buffer mit Stromgegenkopplung

Als eine weitere Mdglichkeit eine Pegelkompatibilitat zwischen zwei aufeinander folgenden Gat-
tern zu garantieren und gleichzeitig, die fur eine vollstandige Logikfamilie notwendige Inver-
tierung bereitzustellen, stellt sich die Emitterschaltung dar [27]. Als nachteilig in diesem Zu-
sammenhang zeigt sich zum einen die Temperaturabhangigkeit und der Sattigungsbetrieb dieser
Schaltung. Dem kann jedoch durch eine Stromgegenkopplung begegnet werden. Abbildung 5.10
zeigt das MOBILE verschaltet mit der stromgegengekoppelten Emitterschaltung als NOR-Gatter.
Diese Schaltungsvariante stellt an seinem Ausgang im Vergleich zum Differenzverstarker nur
den invertierten logischen Ausgangswert der MOBILE-Stufe zur Verfugung. Die Level-Shifter
Diode ist gegebenenfalls notwendig, um den Spannungspegel des logischen 1-Zustandes an den
Pegel der Eingangsstufen anzupassen.
Die Ausgangsspannung bestimmt sich unter diesen Bedingungen n&dherungsweise zu

R1
Vout & Vgnd — Vs — R_Z
und die Spannungspegel des unbelasteten Ausgangs zu

(Vee — Vm — Vpe) (5.23)

Vout =Vgnd — V11 (logisch 1) (5.24)
Vout = Vgnd —Vf1— % (Vee—Vm—Vbe) (logisch 0).

Wie beim Differenzverstarker steht dem Gatter im Umschaltpunkt naherungsweise zeitlich
gemittelt nur der halbe Peakstrom zur Verfligung. Geht man von der Dimensionierung in Ab-
bildung 5.10 aus und strebt die gleiche Ausgangsamplitude wie beim Differenzverstarker an, so
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Abbildung 5.10: RTBT-NOR-Gatter mit Level-Shifter Diode
liegt der Peakstrom der Emitterschaltung bei etwa Igg = 4{’8.% = 4mA. Der Speed-Index ergibt

sich mit Abbildung 5.14 zu Slgr ~ 32%/2 — 50V /ns.

Wie schon bei der Untersuchung der Kombination aus MOBILE und Differenzverstérker
festgestellt wurde, ist ein zentraler Aspekt fur die Leistungsféhigkeit einer Logikfamilie die
Kompatibilitat der Eingangs- und Ausgangssignale bei gleichzeitiger geringer logischer Tiefe.
Zur experimentellen Untersuchung dieser Eigenschaft wurde wiederum das zeitliche Verhalten
des RTBT-NOR-Gatters fiir V4 = —0,5V untersucht. Hierzu zeigt Abbildung 5.12 das gemes-
sene Schaltverhalten fiir einen alternierenden Verlauf der Eingangssignale. In Abbildung 5.11
ist die zugehdrige Testschaltung zu sehen, die ohne Schottky-Diode gefertigt wurde. Der ge-
messene logische 1-Pegel des Ausgangs Vout Weicht mit —140mV um —140mV vom Simula-
tionsergebnis ab. Diese Abweichung ist mit einem Unterschied zwischen dem Soll- und dem
tatsachlichen Widerstandswert von R, = 20Q zu begriinden. Der maximale Strom der Span-
nungsquelle Veep betrug anstatt der simulierten 4mA lediglich 1mA. Der simulierte und gemes-
sene logische 0-Pegel des Ausgangs stimmen tberein und decken sich mit dem eingangsseitigen
0-Pegel. Durch die Verwendung eines hochohmigen Oszilloskops (1MQ) ist dieser Messauf-
bau aufgrund der zu treibenden Leitungskapazitaten auf den MHz-Bereich beschrénkt. Auch
an dieser Stelle lasst sich sehr gut die intrinsische Latchfunktion des MOBILEs erkennen, bei
dem die Eingangssignale mit der steigenden Taktflanke von Vi evaluiert werden und dann das
Ergebnis so lange gultig bleibt, bis Vqk wieder zum logischen 0-Pegel zurtickkehrt. Bei einem
Fan-out von Zwei und mit den TechnologiegroRen des RTBTs aus Tabelle 5.1 ergibt sich ein
MOBILE-Speed-Index von Slyog = 7,6V /ns und ein Speed-Index des Buffers mit Stromge-
genkopplung von Slgg = 50V /ns, die bei Spannungshiben von AV, = 0,3V und AV = 0,4V
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Abbildung 5.11: Mikrofoto des gefertigten RTBT-NOR-Gatters mit stromgegengekoppeltem Emitter-
folger (A ~ 291 pm-302um)

zu einer intrinsischen Schaltzeit von tiy = 47 - 10125 filhrt. Durch diese Abschatzung lsst sich
mit fgx = 1/(10int) ~ 2,1 GHz auch fur die Schaltungsvariante mit dem stromgegengekoppelten
Buffer erkennen, dass Frequenzen im GHz-Bereich erreichbar sind.

Bedingt durch den schaltungstechnischen Aufbau kann bei der stromgegengekoppelten Buf-
fervariante die Treiberfahigkeit, im Gegensatz zum Differenzverstérker (vgl. Kapitel 5.1), nur
sehr begrenzt durch einen héheren Querstrom erhéht werden. Die groRe ohmsche Last (50 Q)
der Messanordnung lielR daher einen Nachweis der logischen Funktion nur bis zu einer Frequenz
von 93MHz zu. Abbildung 5.13 zeigt die zugehtrigen Messkurven, bei denen der Querstrom
leg2 = 8mA betrug.

5.3.1 \Verlustleistungs-Verzdgerungsprodukt

Die im Schaltvorgang auftretende Verlustleistung Pyogsw, die statische Verlustleistung Pyossat
und die dynamische Verlustleistung Pyogayn des MOBILEs ergeben sich wie schon in Kapi-
tel 5.1.1 beschrieben zu:

S— 3
PmoBsw = 2|SNVSNt% ~ §|PVP (5.25)
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Messergebnis und HSPICE-Simulation des NOR-Gatters (f(\V gk)= 2 MHz)
tcH 2 2 3
PmoBstat = Iv \VEE|T =Iv(2,5Vp +Vbe)§ =Ilv(Vp+ nge) ~ g Velp (5.26)
PmoBdyn = CmV,2f &~ CuVE f (5.27)

Der Anteil der stromgegengekoppelten Emitterschaltung an der statischen Verlustleistung
héngt vom logischen Zustand des Gatterausgangs ab. Im logischen 1-Zustand flief3t praktisch
kein Strom durch HBTqy und es fallt keine statische Verlustleistung an. Befindet sich der Gat-
terausgang im logischen 0-Zustand, so flief3t ein statischer Strom von Igg = 4mA. Der gemittelte
Strom Iy, = %IEF R %lp geht folgendermafen in die statische Verlustleistung der stromgegenge-
koppelten Emitterschaltung ein:

_ 1
Perstat = [Veg|Im~ (2,5Vp +Vbe)§|P ~2,5Vplp

(5.28)

Die dynamische Verlustleistung Pepqgyn der Emitterschaltung wird bestimmt durch den mit
jedem Taktzyklus verbundenen Umladevorgang der internen und externen Lastkapazitaten. Bei
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RTBT NOR-Gatter mit stromgegengekoppelten Buffer
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Abbildung 5.13: Messergebnis des gefertigten NOR-Gatters (f(V qk)= 93 MHz)

einem Fan-out von Zwei betrdgt diese Lastkapazitdt C| = Cs + 2(Cs: + Cge). Die dynamische
Verlustleistung berechnet sich wie folgt:

Perdyn = CL|VEE|AVour . (5.29)

In Tabelle 5.2 wird das Skalierungsverhalten des Differenzverstarkers mit der stromgegenge-
koppelten Emitterschaltung verglichen.

Durch die hohere kapazitive Belastung des Differenzverstarkers ergibt sich ein hoherer Speed-
Index und eine geringere dynamische Verlustleistung fur die Emitterschaltung bei gleicher Span-
nungsamplitude. Die statische Verlustleistung der Emitterschaltung fallt um 55% geringer aus als
bei dem Differenzverstérker, ist aber immer noch etwa doppelt so groR wie die Summe aus der
Verlustleistung im Schaltvorgang und der statischen Verlustleistung des MOBILEs.
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Abbildung 5.14:  Schaltungsmodell des NOR-Gatters mit parasitdren Kapazititen bei einem Fan-out

von Eins

Tabelleb5.2:  Skalierung des Differenzverstarkers im Vergleich mit der stromgegengekoppelten Emitter-

schaltung
Bezeichnung Parameter Einheit Skalierung
Diff. Lastka. (Fan-out 2) | Cpirf— =Crta+ Csc+ 2(Csc+Cae) | fF | S 4+ S 4 AtCa)
Emit. Lastka. (Fan-out 2) | Cer_ = Cc+ 2(Csc+ Cae) fF Co | ACotCue)
Diff. Speed-Index Slp|F = ZCE')iEfEH ~ ZCD';’H V/ns a
Emit. Speed-Index Slgg = 2<:IEEFE,L ~ 2C;,L Vins a
stat. Verl. Diff. Poirsat = 2 IpVp uw e
stat. Verl. Emit. Persat = 222 IpVp UW o
Dyn. Verl. Diff. PoiFdyn = Coift L |Vee|AVou f UW e
Dyn. Verl. Emit. Perdyn = Cer—L|Vee |AVou f W K“—n




6. Pseudo-dynamische Logik

Ahnlich wie bei der dynamischen Logik wird der Schaltvorgang eines pseudo-dynamischen Gat-
ters durch einen Takt kontrolliert. Jedoch wird im Gegensatz zur dynamischen Logik der logi-
sche Zustand nicht in Form einer elektrischen Ladung auf einer Kapazitat gespeichert, sondern
es wird auf das in Kapitel 4 beschriebene selbst-stabilisierende MOBILE-Prinzip mit integrierter
Latchfunktion zurlickgegriffen. Die von der dynamischen Logik bekannte Vorladephase (engl.
pre-charging) entféllt daher. Dieses Konzept eignet sich zur Implementierung eines Schwellwert-
gatters, da die Entscheiderfunktion fest mit dem MOBILE-Funktionsprinzip verbunden ist. Die
gewichtete Summe der RTBT-Eingangsstufen liegt in Form der Peakstromsumme als diskretes
Signal vor. Die Entscheiderfunktion beruht demnach nicht auf einem analogen Signal, sondern
auf dem, durch den NDR-Bereich des RTBTS, hervorgerufenen Peakstrom. Die inhérente Ver-
kniipfung von Latch- und Logikfunktion erlaubt eine Pipeline Verarbeitung auf Bit-Ebene, ohne
zusatzlichen Pipeline-Overhead.

6.1 2:1 RTBT-Multiplexer

Ausgangspunkte der folgenden Uberlegungen zum 2:1 RTBT-Multiplexer sind die MOBILE-
Schaltung aus Kapitel 4 und der Differenzverstérker aus Kapitel 5.1. Die beiden MOBILE-Stufen
in Abbildung 6.1 bilden jeweils eine logische UND-Funktion, deren Eingangsstufe sich aus zwei
RTBTs zusammensetzt.

Die Eingange datas und datay, dienen als Signaleingénge, wahrend mit den beiden brigen
Eingangen clck und clck der jeweilige Eingangskanal des Multiplexers bestimmt wird. Die Fla-
chendifferenz der RTD-Strukturen wurde mit AA = 0,5 - Apin = 15um? so gewahlt, dass sich
am Umschaltpunkt ein maximaler Schaltstrom von 1,5 - Ip ergibt.

Wie aus Abbildung 6.2 ersichtlich wird, mussen also beide Eingange eingeschaltet sein, da-
mit das MOBILE in den 1-Zustand schaltet. Durch die komplementiren Eingénge clck und clck
wird sichergestellt, dass stets nur eine der beiden MOBILE-Stufen in den logischen 1-Zustand
schalten kann. Befindet sich der Eingang eines Taktsignals im 0-Zustand, so ist dieser Kanal des
Multiplexers deaktiviert.

Wie beim NOR-Gatter in Kapitel 5.1 wird das Ausgangssignal des MOBILEs einem Diffe-
renzverstéarker zugefiihrt. Durch Parallelschaltung eines weiteren HBTs wird die Ausgangsstufe
erweitert, so dass das Signal der zweiten MOBILE-Stufe eingekoppelt werden kann. Wie spéter
noch detailliert diskutiert wird, lassen sich an dieser Schaltung die Mdglichkeiten des MOBILE-
Konzepts erahnen, die sich aus einer Erweiterung der Eingangsstufe ergeben. Durch weitere
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Funktionen realisieren.

RTBTs in der Eingangsstufe lassen sich mit geringem Bauelementeaufwand komplexe logische

Multiplexerschaltungen der ndchsten Generation von digitalen Empfangern [21], ATM swit-
ches und Buffer [49] sind auf hochstintegrierte und kompakte Funktionsbldcke angewiesen.

Die Mikrofotografie der 2:1 RTBT-Multiplexerschaltung ist in Abbildung 6.3 dargestellt. Der
symmetrische Aufbau und die Trennung der Eingangs- und Ausgangsstufe ist auch in der rea-

lisierten Schaltung erkennbar. Durch die platzsparende monolithische vertikale Integration des
RTBTs lasst er sich in der Aufsicht nicht vom HBT unterscheiden.
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Abbildung 6.3: Mikrofoto des gefertigten 2:1 RTBT-Multiplexers (A = 125um - 130 um)

6.2 RTBT-Schieberegister

Um die Eigenschaften von mehrstufigen getakteten pseudo-dynamischen Schaltungen zu ana-
lysieren wurde beispielhaft ein auf RTBTs basierendes Schieberegister untersucht. Schaltungen
wie diese finden unter anderem Anwendung in der Breitbandkommunikation [21] und stellen
wichtige arithmetische Grundfunktionen zur Verfigung, die beispielsweise bei der Gleitkomma-
berechnung ihre Anwendung finden [64].

Abbildung 6.4 zeigt die schematische Ansicht des Schieberegisters, das sich aus einer Master-
Slave-Flipflop-Konfiguration zusammensetzt. Die einzelnen Zellen bestehen aus HBT-RTD-Kom-
binationen und weisen die gleiche geringe Komplexitat auf wie der 2:1 RTBT-Multiplexer im
vorherigen Abschnitt. Die einzeln Stufen bilden bei Aktivierung durch einen logischen 1-Zustand
am clcks- bzw. clcks-Eingang eigensténdige bistabile Elemente (MOBILE). Diese schalten, wie
in Kapitel 4 beschrieben, bei einem gesetzten Eingangssignal in den 1-Zustand und speichern
(Latchfunktion) den logischen Zustand bis das zugehdorige clck-Signal wieder in den 0-Zustand
wechselt. Durch Einfuhrung eines doppelt Uberlappenden Taktschemas (Abb.6.5) werden die
einzelnen MOBILEs zeitlich versetzt aktiviert, so dass die Daten in Abhangigkeit von den Takt-
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Abbildung 6.5: Doppelt Uberlappendes Taktschema

signalen durch das Schieberegister propagieren.

Abbildung 6.6 zeigt den Verlauf der simulierten Spannungen bei einer Frequenz von fq =
1,25GHz. Der logische 1-Zustand wird wéhrend der steigenden Taktflanke von clcks in den in-
Eingang eingespeist. Das MOBILE schaltet ab etwa V¢ k1 = —140mV in den bistabilen Zustand,
so dass sich der Knoten m1 in Abh&ngigkeit vom in-Eingang im 0- oder 1-Zustand befindet. Die
Latchfunktion des MOBILEs wird an dieser Stelle deutlich erkennbar: Befindet sich der Knoten
m1 im 1-Zustand, so bleibt dieser Zustand solange erhalten, bis die Taktflanke von clck; wieder
zum logischen 0-Zustand zurlickkehrt und kann durch eine Verdnderung am in-Eingang nicht
mehr beeinflusst werden. Die beiden Taktsignale clck; und clcko wurden um 400 ps phasenver-
schoben, so dass sich ein doppelt Uberlappendes Taktschema mit einer Anstiegszeit von 100 ps
ergibt. Ein gespeicherter 1-Zustand im Knoten m41 wird Gber die Leitung outy, des Ausgangsbuf-
fers an die zweite Stufe weiter gereicht, die dann mit steigender Taktflanke von clcky den Wert
der ersten Stufe Gbernimmt und im Knoten m; speichert. Uber den Ausgang outs des zweiten
Ausgangsbuffers kann das Signal an nachfolgende Stufen weitergereicht werden.
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Abbildung 6.6: HSPICE-Simulation des RTBT-Schieberegisters bei einer Taktfrequenz von fgg =
1,25GHz

6.3 Pseudo-dynamischer RTBT-Volladdierer

Eine der meist benétigten arithmetischen Operationen in modernen anwendungsspezifischen
Schaltungen (engl. ASIC) und Mikroprozessoren (engl. CPU) ist die bindre Addition. Sie hat
einen groRen Einfluss auf die jeweilige Systemleistung, weil sie sich haufig im kritischen Pfad
der Logik befindet.

Abbildung 6.7 zeigt das Blockschaltbild des pseudo-dynamischen Volladdierers, der sich aus
zwei Stufen zusammensetzt. Wéhrend der steigenden Taktflanke werden die jeweiligen Eingén-
ge des Gatters evaluiert. Hierzu ist die, bei dynamischen Gattern vorgelagerte, precharge-Phase
uberflissig. Der Ausgang der getakteten Stufen ist wahrend des Nutzzyklus giiltig (engl. duty
cycle). Um den logischen Ausgangswert von einer Stufe an die n&chste zu Ubergeben, ist daher
ein doppelt tberlappendes Taktschema (Abb.6.5) notwendig. Wahrend der fallenden Taktflanke
kehrt das RTBT-MOBILE vom bistabilen zum monostabilen Zustand zurtick und das Gatter wird
fur eine neue Berechnung zuriickgesetzt.

Die erste Stufe, die in Abbildung 6.8 zu sehen ist, besteht aus dem in Kapitel 4.2 beschriebe-
nen Schwellwertgatter und berechnet das Ubertragsbit (engl. carry bit) ¢j1:

Ciy1=sign (aj+bi+¢ci—6¢) . (6.1)

In Gleichung 6.1 stellt ©. den Schwellwert fiir die Ubertragsberechnung dar und wird zu 2,5
gewiahlt. Das Ubertragsbit cj, ;1 wechselt vom logischen 0-Zustand in den logischen 1-Zustand,
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Abbildung 6.7:  Blockschaltbild des pseudo-dynamischen Volladdierers

wenn sich wenigstens zwei Eingdnge im logischen 1-Zustand, wéhrend der steigenden Taktflan-
ke, befinden. Um eine Pegelkompatibilitat der einzelnen Stufen zu gewahrleisten und um nega-
tive Eingangsgewichte zu ermdglichen, wird der in Kapitel 5.1 vorgestellte Differenzverstarker
verwendet.

Auch die zweite Stufe des Volladdierers besteht aus einem Schwellwertgatter. Diese Stufe
verwendet ein negatives Eingangsgewicht und berechnet das Summenbit (engl. sum bit):

si=sign (aj+bj+¢—2-¢+1—0s) . (6.2)

Um das negative Eingangsgewicht in Gleichung 6.2 schaltungstechnisch umzusetzen, wird
anstatt einer Eingangsstufe, die sich parallel zur Schalt-RTD befinden musste, der invertierte
Ausgang Tj;1 der vorherigen Stufe verwendet. Auf diese Weise wird auf eine weitere Span-
nungsebene verzichtet, deren HBT-Struktur in Séttigung geraten wirde [23, 25].

Mit einem Schwellwert von @5 = 3.5 berechnet Gleichung 6.3 das Summenbit s; des pseudo
dynamischen Volladdierers:

si=sign (aj+bj+¢+2:-T71—0s) . (6.3)

Aufgrund des no-cut-Effekts [16] ergibt sich kein gemeinsamer Schnittpunkt fir den logi-
schen 1-Zustand zwischen den Stromspannungskennlinien des Takt-RTBTs und der Treiber-
RTD. Wie in Abbildung 6.9 zu sehen ist, tritt dieser Effekt bei einem gréReren Fan-In und
gleichzeitig niedrigem Peak-to-Valley Verhéltnis (PVR) in Erscheinung. Bei der in dieser Ar-
beit verwendeten RTD-Struktur mit einem PVR = 5 l&sst sich der no-cut-Effekt fir Schwell-
wertgatter mit einem Fan-In > 3 beobachten. Dieser Effekt kann vermieden werden, indem man
die Querschnittsflache und damit den Peakstrom des Takt-RTBTSs vergroRert. Fir den konkreten
Fall der Summenbitberechnung wurde eine Querschnittsflache von A = 1,9 fur den Takt-RTBT
gewabhlt.
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Abbildung 6.8: RTBT-basierter pseudo-dynamischer Volladdierer

Auf eine individuelle Dimensionierung der HBTs zur Anpassung an die verschiedenen Peak-
strome kann verzichtet werden, weil der stromgesteuerte HBT eine hohe Treiberféhigkeit besitzt.
Ein HBT mit minimalen Abmessungen treibt, im Gegensatz zu einer HFET-RTD-Kombination [56],
auch RTDs mit grolierer Peakstromdichte.

Abbildung 6.10 zeigt den Spannungsverlauf des simulierten pseudo-dynamischen RTBT-
\olladdierers bei einer Frequenz von fyo = 1,25GHz fir die logischen Zusténde a; + b+ ¢ =
0,1,2,3. Bei einer konstanten Stromdichte wurde die minimale RTD-Flache auf 1um skaliert.
Auch hier I&sst sich, wie schon im vorherigen Kapitel, die Latchfunktion des MOBILEs erken-
nen. Die Ausgangszusténde bleiben auch dann noch erhalten, wenn die Eingangssignale auf den
logischen 0-Zustand zurtickgehen. Die Phasenverschiebung zwischen den Takten clckq und clcka
betragt 100 ps mit einer Taktanstiegszeit von 100 ps.

Die mittlere Verlustleistung pro Taktzyklus, die sich als zeitliches Mittel aller moglichen
Logikkombinationen fir die beiden RTBT-MOBILEs ergibt betragt P = 558 uW. Die maxi-
male Verlustleistung im monostabilen-bistabilen Umschaltpunkt der RTBT-MOBILEs betragt
Prmax = 1,5mW, wahrend die statische Verlustleistung in der aktiven Taktphase Py = 300 W
betragt. Die Verlustleistung der Differenzverstérker ist nahezu unabhé&ngig vom Schaltzustand
des Volladdierers und betrégt Ppjp ~ 1,2mW.
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Sowohl das klassische HFET-RTD-MOBILE als auch das RTBT-MOBILE zeichnen sich durch
die Kombination von Logikfunktion und flankengesteuertem Latch in einer einzigen Stufe aus.
Dies ist von besonderem Interesse fir die synchrone und die asynchrone Pipelineverarbeitung,
weil durch die kombinierte Logik-Latch-Funktion kein erhéhter Pipline-overhead in Form ei-
ner erhohten Latenzzeit und zusétzlichen Registern entsteht. Hierbei ist aber zu beachten, dass
die synchrone Pipelineverarbeitung aus folgenden Griinden mit steigendem Integrationsgrad und
Taktrate immer schwieriger wird:

e Die maximale Taktfrequenz wird begrenzt durch die ChipgrdRe, denn die Signale breiten
sich nur mit endlicher Geschwindigkeit aus (ca. 1mm pro 100 ps). Dies fuhrt zum soge-
nannten clock skew.

e Unbenutzte Komponenten werden mitgeschaltet und verursachen dadurch unnétige Ver-
lustleistung, was zu thermischen Problemen fiihren kann.

e Die Taktfrequenz der Pipeline richtet sich nach der langsamsten Komponente und bremst
das System aus. Der durchschnittliche Datendurchsatz der gleichen Pipeline bei asynchro-
nem Betrieb ist in der Regel wesentlich hoher.

e Ein moderner Mikroprozessor wie der Alpha 21164 ben6tigt 40% seiner Leistungsaufnah-
me alleine fur den Systemtakt [64], so dass durch ein asynchrones Schaltungskonzept die
Verlustleistung reduziert wird.

Die internationale Technologie Roadmap [1] sagt bereits fur das Jahr 2007 eine Mikroprozes-
sor Chipflache von 310mm? bei einer Packungsdichte von 1357 - 108 Transistoren pro 1cm und
einer Taktfrequenz von 6,4 GHz voraus. Dies hétte zur Folge, dass ein Signal etwa 11 Takte be-
notigen wirde um einen Chip mit einer Kantenlange von 17,6 mm zu durchqueren. Dieser Trend
lasst sich an einer Studie von Intel [8], die von Pacha [56] um das HFET-RTD-MOBILE erweitert
wurde, in Abbildung 7.1 ablesen. Mit steigender Taktfrequenz nimmt die Anzahl der Logikstufen
zwischen zwei synchronisierenden Pipeline-Registern ab, wodurch der Pipeline-overhead steigt
und die Effizienz pro Taktzyklus sinkt.

Um diese Problematik bei zukunftigen Schaltungsarchitekturen zu umgehen, wird im folgen-
den ein neues asynchrones Schaltungskonzept vorgestellt, das ausgehend vom Sender- Empfén-
germodell von Sutherland [73] die schaltungstechnischen Vorteile des RTBT-MOBILE-Konzepts
gewinnbringend einsetzt. Durch diese neuartige Kombination von asynchronem Schaltungskon-
zept und einer dynamischen bipolaren Schaltungstechnik mit Quantenbauelementen ergeben

68
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Abbildung 7.1:  Abnahme der Logikstufen zwischen den Synchronisierungsregistern

sich dynamische Digitalschaltungen hoher Funktionsdichte. In Kapitel 7.1 wird die klassische
asynchrone Pipeline-Architektur vorgestellt. Diese wird in Kapitel 7.2.2 zur asynchronen RTBT-
Schaltungstechnik erweitert. Als Beispiel fiir eine statische Logikschaltung, wie sie bei der asyn-
chronen RTBT-Schaltungstechnik zum Einsatz kommt, wird in Kapitel 7.3 ein statischer RTBT-
\olladdierer vorgestellt.

7.1 Asynchrone Schaltungskonzepte

Im Gegensatz zu synchronen Schaltungskonzepten existiert kein globales Taktsignal innerhalb
einer asynchronen Schaltung. Stattdessen bedient man sich eines Quittierungs Protokolls, dem
sogenannten handshake Protokoll, dass mit den beiden Signalen “Anforderung” (engl. request)
und “Bestatigung” (engl. acknowledge) die Ubertragung und Verarbeitung von giltigen Daten
steuert. Dieses Protokoll kommt zum Einsatz zwischen den einzelnen Pipeline-Stufen und si-
gnalisiert das Vorhandensein eines giiltigen Datums bzw. bestatigt die Ubernahme eines solchen.
Durch die Kodierung des Ausgangsdatums auf zwei Leitungen (engl. dual rail coding) ist es
moglich, festzustellen ob ein gultiges Datum vorhanden ist. Durch diese redundante Datendar-
stellung ist es fir die nachfolgende Stufe moglich festzustellen, wann die Evaluierungsphase der
vorherigen Stufe abgeschlossen ist und das gultige Datum Gbernommen werden kann.
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Abbildung 7.2:  Klassische asynchrone Pipeline-Architektur

Tabelle 7.1: Redundante Datendarstellung zur Bewertung der Gultigkeit der Daten

Ausgangszustand | out | out

ungultig (busy) 0 0
0 0 1

1 1 0
verboten 1 1

Tabelle 7.1 zeigt hierzu exemplarisch die redundante Datendarstellung wie sie bei der DCV-
SL (differential cascode voltage switch logic) [34] zum Einsatz kommt. Es liegt in der Natur
dieser Logik, dass in der precharge-Phase beide Ausgange auf den logischen 0-Pegel abgesenkt
werden und nur ein Ausgang auf den logischen 1-Pegel in der anschlieBenden Evaluations-Phase
gesetzt wird. So ist es fur die nachfolgende Stufe stets mdglich Gber eine UND-Verknupfung der
Signale out und out die Gultigkeit der Eingangsdaten zu priifen.

Abbildung 7.2 zeigt die klassische Architektur einer asynchronen Pipeline unter Verwen-
dung der DCVSL und des C-Elements [73]. Die Giltigkeit des jeweiligen Ausgangs wird tber
die komplementéaren Ausgangssignale mit einem UND-Gatter bestimmt und dem C-Element der
vorherigen Stufe zugeflhrt. Das C-Element nimmt eine zentrale Rolle bei der asynchronen Da-
tenverarbeitung ein, denn es stellt die strenge Einhaltung des handshake Protokolls sicher.

Das Verhalten des C-Elements wird von der Zustandstabelle 7.2 wiedergegeben und l&sst sich
als ein ereignisgesteuertes UND-Gatter beschreiben. Der Ausgangswert des C-Elements ist eine
Kopie der Eingangswerte fur den Fall, dass beide Eingangssignale gleich sind. Wenn sich eines
der beiden Eingangssignale éndert, verbleibt das C-Element im vorherigen Zustand. Klassisch
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Tabelle7.2:  Zustandstabelle des C-Elements

EingangA EingangB | AusgangCn1
0 0 0
0 1 Cn
1 0 (o
1 1 1

| RTD

Abbildung7.3:  Statisches Schwellwertgatter mit RTD im Kollektorzweig und HBTs im Pull-down Pfad
(@) und zugehdriger Transferkennlinie (b)

lasst sich ein C-Element aus einem RS-Flipflop und zwei UND-Gattern aufbauen [64]. Eine
elegantere Moglichkeit mit einem RTBT-MOBILE wird spater in Kapitel 7.2.1 vorgestellt.

Das Protokoll schreibt vor, dass ein Gatter tiber die Beendigung der Berechnung seinen \or-
géanger und Nachfolger informiert. Erst wenn das nachfolgende Gatter Gber das handshake Pro-
tokoll die Ubernahme des Datums bestatigt und das vorherige Gatter ein neues Datum bereithélt,
kann das Gatter mit einer neuen Berechnung starten. Im Folgenden wird nun das bereits beschrie-
bene Schaltungskonzept der DCVSL-Logik durch das RTBT-MOBILE-Konzept erweitert.

7.2 Statische RTBT-Logik

Beim Design einer asynchronen Schaltungstechnik nehmen, neben den dynamischen, auch die
statischen Schaltungskomponenten einen hohen Stellenwert ein. Neben den in Kapitel 3.1 und
3.3 beschriebenen statischen RTBT-Schaltungsvarianten, lasst sich die Resonanz-Tunnelstruktur
auch als Lastelement integrieren. Abbildung 7.3 a) zeigt ein statisches Schwellwertgatter, dessen
Gewichte sich Uber die Widerstande Rg, Rp und R einstellen lassen.

Durch die Widerstande erfolgt eine Spannungs-Stromwandlung der Eingangssignale. Der
Peakstrom Ip der RTD wirkt als Schwellwert fur die Stromsumme der Eingangstransistoren.
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Abbildung 7.4:  Schaltungssymbol (a) und klassische schaltungstechnische Realisierung (b) des Muller-
C-Elements

7.2.1 RTBT-Muller-C-Element

Das Muller-C-Element lasst sich als ein ereignisgesteuertes UND-Gatter beschreiben; deren Zu-
stdnde in Tabelle 7.2 zu sehen sind. Abbildung 7.4 zeigt neben dem Schaltungssymbol die klas-
sische schaltungstechnische Realisierung des C-Elements.

RTBT,
a
RTBT,
T

Abbildung 7.5: RTBT-Muller-C-Element

Die Realisierung des C-Elements unter Ausnutzung der intrinsischen Bistabilitét ist eine wei-
tere Anwendung von bistabilen RTBT-Schaltungen. Hierzu werden zwei RTBT mit einer RTD in
Serie geschaltet (Abb. 7.5). Im Unterschied zum RTBT-MOBILE ist die Versorgungsspannung
etwas geringer und der Takteingang entfallt.

Wie in der Strom- Spannungscharakteristik des RTBT C-Elements in Abbildung 7.6 zu sehen
ist, liegt die konstante Versorgungsspannung knapp Uber der zweifachen Peakspannung. Damit
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Abbildung 7.7: RTBT-NOR-Gatter mit getaktetem Differenzverstérker

ergeben sich zwei stabile Arbeitspunkte im Lastdiagramm, die die logischen Zusténde repra-
sentieren. Der logische 1-Pegel wird nur erreicht, wenn beide Eingénge a und b den logischen
1-Pegel fuhren. Befindet sich das RTBT C-Element einmal im logischen 1-Pegel, so bleibt dieser
Zustand erhalten, bis beide Eingdnge zum logischen 0-Pegel zuriickkehren. Falls die Eingénge
unterschiedliche Pegel tragen, behélt der Ausgang seinen vorherigen Pegel.

7.2.2 Asynchrone RTBT-Schaltungstechnik

Der wesentliche Unterschied zwischen einem synchronen und asynchronen Logikgatter besteht
in einem zusatzlichen Mechanismus, der das Ende der aktuellen Berechnung signalisiert und
damit die Daten am Ausgang des Gatters als gultig erklart. Dieser Mechanismus ist in der Regel
nicht kostenlos und erfordert zusatzlichen schaltungstechnischen Aufwand. Ein erster einfacher
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Abbildung 7.8:  Getakteter Differenzverstarker mit ready-Signal Generierung

Ansatz versucht mit herkdmmlichen Gattern auszukommen und stitzt sich auf das sogenannte
bounded delay model. Dieses Modell nimmt einen Maximalwert fur die jeweilige Berechnung
an und geht vom ungunstigsten Fall aus: Ungiinstiges Bitmuster mit vielen Schaltvorgéngen,
hochste zuldssige Temperatur, und geringste zuldssige Versorgungsspannung.

Eine schaltungstechnisch schnellere und elegantere Variante ergibt sich durch eine redundante
Daten Représentation, wie sie in Kapitel 7.1 fur die DCVSL-Logik beschrieben wurde. Bei die-
ser Variante ist es stets moglich, die Gultigkeit der Ausgangsdaten zu erfragen. Im Folgenden soll
dieses Verhalten auf das RTBT-MOBILE Konzept libertragen werden. Exemplarisch wird hierzu
das RTBT-NOR-Gatter mit Differenzverstarker (Abb. 5.1) aus Kapitel 5.1 derart erweitert, dass
die beiden Ausgénge out und out den gleichen logischen Pegel besitzen, solange die Berechnung
des Gatters noch nicht beendet ist. Dieses wird erreicht, indem die Stromquelle Igg des Diffe-
renzverstérkers durch den Schalttransistor HBTk ersetzt wird, der iber die gleiche Taktleitung
wie der RT BTk des MOBILEs angesteuert wird. Die Taktleitung wird nicht wie bei einer syn-
chronen Architektur mit einem globalen Taktsignal, sondern tber das zugehdrige C-Element mit
einem lokalen Taktsignal versorgt (siehe Abb. 7.2).

Befindet sich das Taktsignal im logischen 0-Pegel, so ist sowohl das MOBILE als auch der
Differenzverstarker in Abbildung 7.7 inaktiv. In diesem Fall ist der Stromfluss durch HBTk
unterbrochen und die beiden Ausgénge out und out sind ber die Schottky-Dioden, RT D2 und
RT D3 mit gnd verbunden. Bezogen auf den logischen Pegel fuihren beide Ausgange unter diesen
Bedingungen den 1-Pegel.
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Abbildung 7.9:  Strom- Spannungscharakteristik einer einzelnen Multiplexerstufe

Startet das C-Element durch Ausgabe des 1-Pegels die Berechnung des Logikgatters, so wird
auch automatisch der Stromspiegel in Betrieb genommen. Nach Beendigung der Evaluierungs-
phase und des Einschwingvorganges wechselt einer der beiden Ausgange in den 0-Pegel und
das Ergebnis der Berechnung steht unmittelbar am Ausgang des Gatters zur Verfligung. Durch
die kombinierte Latch-Logik Funktion des RTBT-MOBILE Konzepts ergibt sich an dieser Stelle
ein Zeit- und Flachenvorteil gegeniiber der herkdmmlichen DCVSL-Logik. Die beiden Phasen
precharge und evaluation verschmelzen bei dem hier neu gewéhlten Ansatz zu einer einzigen
Phase. Die Ausgénge behalten ihre Glltigkeit solange der Takt gesetzt ist. Eine zusatzliche Puf-
ferung durch ein Register entfallt somit.

Zur Auswertung der logischen Ausgangspegel und zur Generierung des End-Signals (ready)
wird das statische Schwellwertgatter aus Abbildung 7.3 a) eingesetzt. Es kommt an dieser Stelle
in einer einfachen Variante als UND-Gatter mit zwei Eingdngen zum Einsatz. Abbildung 7.8
zeigt den getakteten Differenzverstarker mit End-Signal Generierung.

7.3 Statischer RTBT-Volladdierer

Inspiriert durch den Entwurf von auf Transfer-Elementen basierenden Volladdierern [79] wird im
Folgenden ein neues Volladdierer Design vorgestellt, das auf den in Kapitel 6.1 beschriebenen
RTBT-Multiplexer aufbaut. Der wesentliche Unterschied zu der hier verfolgten RTBT-MOBILE-
Eingangsstufe ist die auf Vee = 2Vp begrenzte Versorgungsspannung und der gewinnbringende
Einsatz des no-cut-Effekts (siehe Kapitel 6.3). Wie in Abbildung 7.9 zu sehen ist, ergibt sich
aufgrund der reduzierten Betriebsspannung und des no-cut-Effekts kein Schnittpunkt fiir den
logischen 1-Pegel zwischen den Kennlinien von RT Dy und RTBTg bzw. RT BTy,;. Infolgedes-
sen geht die Latchfunktion fir das RTBT-MOBILE verloren und der 1-Pegel wird nur erreicht,
solange beide Eingénge auf dem 1-Pegel liegen. Die korrekte logische Funktion ist nur bei un-
terdrickter Latchfunktion gegeben und daher an dieser Stelle von elementarer Bedeutung. Erst
durch den Verzicht auf diese — bei der pseudo-dynamischen-Schaltungstechnik fundamentale
— Eigenschaft erhalten beide Eingénge die gleiche Prioritat und garantieren das richtige Schalt-
verhalten.
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Abbildung 7.10:  Blockschaltbild des statischen RTBT-Volladdierers

Abbildung 7.10 zeigt das Blockschaltbild des statischen RTBT-Volladdierers, der sich aus
drei statischen 2:1 Multiplexern zusammensetzt und eine geringe logische Tiefe aufweist [28].
Der kritische Pfad verkdirzt sich im Vergleich zum pseudo-dynamischen-RTBT-Volladdierer auf
eine Stufe, weil das Summen- und das Ubertragsbit in dieser Anordnung parallel berechnet wer-
den. Dies ist aufgrund der differenziellen Logik-Pegel, bei denen eine Inversion durch einfaches
Vertauschen der Signalleitungen erreicht wird, moglich. Der wesentliche Unterschied zwischen
den RTBT-MOBILE-Gattern im statischen und dynamischen \Volladdierer ist die Taktstufe.

Abbildung 7.11 zeigt die schematische Ansicht des statischen RTBT-Volladdierers. Aus den
EingangsgroRen a, @, b und b bildet einer der drei Multiplexer die internen GroRen p; und pj.
Diese internen GroRen bilden die zur Kanalwahl nétigen EingangsgréRRen fur die beiden Gbrigen
Multiplexer. Diese bestimmen aus den Eingangssignalen a;, ¢j und € das Summenbit sj und si,
sowie das Ubertragsbit ¢, 1 und Cj17.

Der Vorteil der statischen Schaltungstechnik gegenuber der RTBT-MOBILE-Schaltungstech-
nik besteht darin, dass kein doppelt Giberlappendes Taktschema notwendig ist und somit die logi-
sche Tiefe um eine Stufe verringert wird. Durch die Verwendung des gleichen Differenzverstar-
kers wie bei der RTBT-MOBILE-Schaltungstechnik ergeben sich kompatible Logikpegel.



A=15

7.3. Statischer RTBT-Volladdierer

A=15

Abbildung 7.11:  Statischer RTBT-Volladdierer

7



8. Bewertung der vorgestellten
Schaltungstechniken

8.1 Leistungsvergleich der Volladdierer

Um die Leistungssteigerung und insbesondere die Zunahme der Funktionsdichte der verschiede-
nen RTBT basierten Schaltungstechniken beurteilen zu kénnen, wird im Folgenden beispielhaft
anhand des Volladdierers ein Vergleich zu etablierten Schaltungstechniken angestrebt. Tabel-
le 8.1 stellt die Eigenschaften verschiedener dynamischer und statischer Volladdiererdesigns in
einer technologieunabhéngigen Weise dar und vergleicht deren logische Tiefen. Es wird ange-
nommen, dass der Flachenbedarf der verschiedenen Technologien ndherungsweise proportional
zur Anzahl der verwendeten Transistoren bzw. Bauelemente ist, da die unterschiedlichen RTBT-,
ECL- und HFET-RTD-Designs in der gleichen bzw. dhnlichen I11-V Halbleitertechnologie im-
plementiert werden kdnnen. Um einen Bezug zur Siliziumtechnologie herzustellen wurde das
statische CMOS und das dynamische np-CMOS Volladdiererdesign in die Tabelle mit aufge-
nommen. Zur Gegenuberstellung der verschiedenen Designs wird das normierte Flachen-Zeit-
Produkt (engl. Area-Time-Product, AT P) gebildet. Der maximale Fan-in eines Gatters reduziert
die Gatterschaltgeschwindigkeit und erhoht die Empfindlichkeit gegenliber Parametervariatio-
nen. Die Inverter zur lokalen Takterzeugung, sowie die Referenzspannungsquellen, wurden bei
der Bauelementanzahl und der Schaltzeit nicht beriicksichtigt.

Beide Varianten von Huber [35] (statisch und dynamisch) sind flr gréRere schaltungstech-
nische Umsetzungen nicht praktikabel, weil sie die jeweilige logische Funktion tber nicht mo-
nolithisch integrierbare Widerstande definieren und die Transistoren in S&ttigung betreiben (vgl.
Kapitel 3). Das dynamische np-CMOS Design schneidet beziglich des Flachen-Zeit-Produkts
wegen der hohen Transistoranzahl am schlechtesten ab. Hinsichtlich des Flachenbedarfs und des
normierten Flachen-Zeit-Produkts ist die, in dieser Arbeit vorgestellte, dynamische RTBT-Logik
effizienter als die restlichen dynamischen Volladdiererdesigns. Das Flachen-Zeit-Produkt ist et-
wa um den Faktor 1,5 geringer als beim dynamischen Latched ECL Design. Wegen der differen-
tiellen Signalpegel besitzt der statische RTBT-Volladdierer den geringsten Fan-in. Beztiglich der
Transistoranzahl sind der statische ECL Volladdierer und der statische RTBT-Volladdierer etwa
gleich groR. Der statische HFET-RTD-Volladdierer weist sowohl die geringste Transistoranzahl
als auch das geringste Flachen-Zeit-Produkt auf.

Bedingt durch die Diodenspannung des HBTs bzw. RTBTs ergibt sich im \ergleich zum
HFET-RTD-MOBILE eine hohere Betriebsspannung, so dass die mittlere Verlustleistung pro
Gatter hoher ist. Fur RTBT-MOBILE-Gatter (Abb. 8.1) liegt die Verlustleistung bei RTD-Flachen
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Tabelle8.1:  Vergleich verschiedener Volladdierer-Designs; RTBT-Schaltungen sind hinsichtlich Anzahl
der Schaltelemente und vom ATP 2 am glinstigsten

Design RTBT /HBT | Wider- | logische | ATP @ | Fan-in
HFET /RTD | stande Tiefe

Dynamisch:

RTBT 13 - 2 26 4

Latched RTBT 13 16 1 29 3

vgl. Huber [35]

Latched ECL 30 8 1 38 3

HFET-RTD 16 - 2 32 4

np-CMOS 37 - 2 74 6

Statisch:

RTBT 21 - 2 42 2

RTBT nach 5 12 2 34 3

Huber [35]

ECL 22 4 2 52 3

HFET-RTD 15 - 2 30 4

CMOS 28 - 2 56 12

a Flachen-Zeit-Produkt (engl. Area-Time-Product, AT P)

unterhalb von 10 um? zwischen 300 W und 2,5mW. Verglichen mit der HBT-ECL-Logik weist
die RTBT-MOBILE-Logik vergleichbare Schaltzeiten auf. Durch die erhdhte Funktionsdichte
und der strombegrenzenden Wirkung der Tunnelelemente ist die Verlustleistung jedoch geringer.

8.2 Spannungspegel und Robustheit

Robustheit ist von grundlegender Bedeutung fur die GroRintegrationstechnik und kénnte fr zu-
kinftige Mikroprozessoren, sowie fur viele andere ICs, von marktentscheidender Bedeutung
sein [5]. Aus diesem Grund werden im Folgenden die Auswirkungen von Parametervariatio-
nen auf das Schaltverhalten des RTBT-MOBILEs untersucht. Um die Robustheit der RTBT-
Eingangsstufe (Abb. 4.1) gegeniiber Schwankungen der Versorgungsspannung und der Taktspan-
nung zu untersuchen, wurde die Ubertragungsfunktion Vo als Funktion der logischen Eingangs-
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Abbildung 8.1:  Verlustleistungs-Verzégerungszeit-Diagramm fur verschiedene Halbleitertechnologien
und Logikfamilien

grofien Va = Vg und V3 = —0,5 V simuliert. Die Versorgungsspannung wurde im Bereich von
Vee = —1,15V bis Vee = —1,45V in Schritten von 0,1V variiert. Zur Abschatzung der Abwei-
chungen von den nominellen Werten V| = —1,17 V und V4 = —0,77 V wurde eine Variation
von AV = AVee = £0,1 'V angenommen.

Abbildung 8.2 zeigt den durch Simulation ermittelten Einfluss einer Variation von AVqy =
+0, 1V auf den Ausgang Vot der RTBT-Eingangsstufe. Das Simulationsergebnis in Abbildung 8.3
lasst den Einfluss einer Versorgungsspannungsschwankung auf den Ausgang Vou: erkennen. Bei-
de Variationen beeinflussen die beiden logischen Pegel Vy und V_ auf unterschiedliche Art und
Weise: Wéhrend der logische 0-Pegel V. nahezu unbeeinflusst von Taktspannungsschwankungen
bleibt, wirken sich Schwankungen der Versorgungsspannung stérker aus. Wie durch die grauen
Flachen in den Abbildungen 8.2 und 8.3 zu erkennen ist, lasst sich die Verschiebung von Vy
im Bereich von —0,95V < Vy < —0,85V vornehmlich auf die Variation der Taktspannung zu-
rickfihren. Weiter geht aus Abbildung 8.3 hervor, dass es kritisch ist, die Versorgungsspannung
Uber eine bestimmte Spannung zu erhéhen. Eine Versorgungsspannung von Vee = —1,15V st
bei einer Taktspannung von Vg = —0, 15V nicht mehr zul&ssig, weil die Bifurkationskurve erst
oberhalb einer Taktspannung von —0,1V 6ffnet.
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Abbildung 8.2:  Auswirkungen von Schwankungen der Taktspannung AVqx = +0,1V auf das RTBT-
MOBILE

Die Referenzspannungsquelle (Abb. 5.7) halt die Referenzspannung V,es fortlaufend in der
Mitte von V| und VY, so dass die korrekten Spannungspegel durch diese Selbst-Justage des Diffe-
renzverstérkers sichergestellt werden. Des Weiteren verschiebt sich der Umschaltpunkt Vgy vom
monostabilen in den bistabilen Arbeitspunkt fur kleinere Versorgungsspannungen zu niedrigeren
Taktspannungen. Dieses Verhalten tritt in abgeschwéchter Form auf, wenn das RTBT-MOBILE
in den logischen 0-Pegel schaltet.

Die Pegelkompatibilitdt der Ein- und Ausgangsspannungen ohne zusatzliche Potentialver-
schiebestufe (engl. level shifter) ist von groRer Bedeutung fur jede Logikfamilie und hat direkten
Einfluss auf die logische Tiefe. Tabelle 8.2 zeigt die verschiedenen Spannungspegel der HFET-
RTD-Logik [56] im Vergleich zu denen der RTBT-Logik. Wegen der vom Materialsystem vorge-
gebenen Basis-Emitter-Spannung Vpe des RTBTS ist die Betriebsspannung des RTBT-MOBILES
geringflgig hoher als die des HFET-RTD-MOBILEs.

Der unterschiedliche Einfluss von Parameterschwankungen auf beide MOBILE-Typen wird
in Tabelle 8.3 gegentbergestellt. Der logische 0-Pegel des HFET-RTD-MOBILE verhélt sich ro-
buster beztglich Schwankungen der Takt- und Versorgungsspannung als der 0-Pegel des RTBT-
MOBILEs. Der logische 1-Pegel des RTBT-MOBILESs erweist sich hingegen robuster als der
1-Pegel des HFET-RTD-MOBILEs. Der Spannungsversatz der Schaltspannung Vgy in Abhan-
gigkeit von der Versorgungsspannung verhalt sich fir beide MOBILE-Typen identisch. Eine Er-
hohung der Versorgungsspannung reduziert in beiden Fallen die Schaltspannung AVgy.

Abweichungen der Spannungspegel haben auf das RTBT-MOBILE einen geringeren Einfluss
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Abbildung 8.3:  Auswirkungen von Schwankungen im Bereich von —1,15V bis —1,45V der Versor-
gungsspannung auf das RTBT-MOBILE

als auf das HFET-RTD-MOBILE [26]. Durch die Selbst-Justage der Referenzspannungsquelle
(Abb. 5.7) regeneriert der Differenzverstéarker die korrekten Spannungspegel.

Auf Grund der Tatsache, dass das RTBT-MOBILE zwischen dem lateralen Skalierungsfaktor
K und dem Skalierungsfaktor a, der fir die Peakstromdichte zustandig ist, unterscheidet, kann
durch eine Verénderung von a direkt Einfluss auf den Speed-Index und den Fan-out der Schal-
tung genommen werden. Die Funktion des einzelnen Transistors ist somit auf die eines Schalters
reduziert worden, der durch die Resonanz-Tunnelstruktur eine Strombegrenzung erfahrt. Durch
das exponentielle Verhéltnis zwischen Basis- und Emitterstrom und der inh&rent hoheren Steil-
heit des HBTs ist es fur einen skalierten HBT einfacher, diese Anforderungen zu erftllen als fir
einen HFET. Im Gegensatz zu der HFET-RTD-Kombination wird beim RTBT die Einsatzspan-
nung durch den Bandabstand des Basis- und Emitterhalbleitermaterials bestimmt. Neben anderen
Effekten wird die Einsatzspannung des HFETSs durch die Dotierstoffkonzentration bestimmt, so
dass bei fortschreitender Skalierung eine genaue Kontrolle der Einsatzspannung immer schwie-
riger wird [46].

Die in Tabelle 5.1 betrachtete einfache Naherung des Skalierungsverhaltens vom RTBT-MO-
BILE lasst erkennen, dass auch fir hohe Taktfrequenzen die Verlustleistung vornehmlich durch
die statische Verlustleistung des Differenzverstérkers bestimmt wird.
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Tabelle8.2:  Vergleich zwischen den Spannungspegeln des HFET-RTD- und RTBT-MOBILEs

Spannung HFET-RTD-MOBILE RTBT-MOBILE
Betriebsspannung Vob = 2,5Vp = 0.7V Vee = —2,5Vp —Vpe = —1,15V
Schaltspannung Vsy 0,5v —0,14v

Logischer 0-Pegel V. 0,05V —0,4v

Logischer 1-Pegel Vy 0,7v -0,1v
Spannungsamplitude AV | =2—2,5Vp =~ 0,65V ~2Vp=0,3V

Tabelle8.3:  Fluktuations Einfluss auf AVqx = +0,1V, AVpp = +0,1V und AVe = +0,1V

Spannung HFET-RTD-MOBILE | RTBT-MOBILE
Logischer 0-Pegel AV, 0,02v 0,06V
Logischer 1-Pegel AVy 0,09v 0,05V
Schaltspannung AVgy 0,3V 0,3V

8.3 Ausblick

Bedingt durch die hohere Verlustleistung des RTBT-MOBILEs im Vergleich zum HFET-RTD-
MOBILE ist das, in dieser Arbeit vorgestellte, RTBT-Konzept bei Anwendungen, bei denen
keine hohe Verarbeitungsgeschwindigkeit notwendig ist und stattdessen ein moglichst geringer
Energieverbrauch (z.B. mobile computing) im Vordergrund steht nicht unmittelbar konkurrenzfa-
hig. Vielmehr sind potentielle Anwendungen im Bereich von signalverarbeitenden Schaltungen
geringer Komplexitét zu finden. Inwieweit die vorgestellten Schaltungskonzepte fir die weitere
Entwicklung der Mikro- bzw. Nanoelektronik von Relevanz sind, hangt stark von der weiteren
Entwicklung bestehender Technologien ab. So sagt die internationale Technologie Roadmap [1]
das Ende der Skalierbarkeit der CMQOS Technologie bei einer physikalischen Kanalldénge von
9nm fir das Jahr 2016 voraus. Die Berlicksichtigung innovativer Technologien und Schaltungs-
konzepte in der Roadmap, wie z.B. der Polymerelektronik, geben fur die Tunnelbauelemente
einen klaren Hinweis auf anwendungsrelevante Aspekte.



9. Zusammenfassung

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden auf Grundlage des Resonanz-Tunnel-Heterostruktur-
Bipolar-Transistors (RTBT) dynamische Digitalschaltungen und Architekturen vorgestellt, die
sich durch eine hohe Funktionsdichte auszeichnen. Insbesondere konnte fur dynamische RTBT-
Gatter innerhalb der gleichen Technologie ein Flachen-Zeit-Produkt nachgewiesen werden, das
um den Faktor 1,5 unter dem eines Latched ECL-Gatters liegt. Ausgehend von einer Analy-
se der elektrischen Eigenschaften der stromgesteuerten Bauelemente (HBT, RTD) wurde deren
monolithische Verschmelzung zum dreipoligen RTBT dargelegt und anhand von bestehenden
Schaltungstechniken analysiert. Durch die Erweiterung des Monostabil-Bistabilen-Logikelement
(MOBILE) Konzepts durch den RTBT wurde erstmalig ein dynamisches, stromgesteuertes Schal-
tungskonzept fir Quantenbauelemente demonstriert, das die wesentlichen Anforderungen an ei-
ne robuste Logikfamilie erfiillt. Der zur Regeneration der Logikpegel und zur Invertierung der lo-
gischen Funktion notwendige Ausgangsbuffer wurde sowohl auf Grundlage theoretischer Uber-
legungen, als auch durch Messungen an verschiedenen Testschaltungen detailliert diskutiert. Als
Grundlage fur den digitalen Schaltungsentwurf wurden die Modellparameter der physikalisch ba-
sierten HSPICE-Modelle an die jeweiligen experimentell gewonnenen Strom-Spannungskennli-
nien der Einzelbauelemente angepasst. Das statische und dynamische Schaltverhalten sowie die
Verlustleistung des RTBT-MOBILEs in Kombination mit den verschiedenen Ausgangsbufferva-
rianten wurde exemplarisch anhand eines RTBT-NOR-Gatters untersucht und mit bestehenden
Schaltungstechniken verglichen. Hierzu wurden Skalierungsgesetze fir die elektrischen Kenn-
groRen des RTBT-MOBILEs nach dem Prinzip der dhnlichen Verkleinerung aufgestellt. Durch
die Verwendung stromgesteuerter Bauelemente wurde eine erhdhte Robustheit gegentiber Bau-
elementparameterschwankungen erreicht und das Problem der Enhancement-Type-HFETSs beim
HFET-RTD-MOBILE gel6st.

Die hohe Treiberfahigkeit des RTBT-MOBILEs beruht auf den stromgesteuerten Bauele-
menten sowie auf dem Ausgangsbuffer, so dass auf Gatterebene sowohl durch Simulation, als
auch experimentell Taktfrequenzen im GHz-Bereich nachgewiesen werden konnten. Zur Steue-
rung mehrstufiger Schaltungen ist in diesem Zusammenhang ein tberlappendes Taktschema fir
synchrone Digitalschaltungen notwendig. In Verbindung mit der reduzierten Schaltungskomple-
Xxitét ergibt sich eine Pipeline-Verarbeitung auf Bit-Ebene, die unter anderem fur einen pseudo-
dynamischen RTBT-Volladdierer vorgestellt wurde. Alternativ wurde ein geeignetes asynchro-
nes Schaltungskonzept vorgestellt, das durch die kombinierte Latch-Logik Funktion des RTBT-
MOBILEs gewisse Vorteile bietet. Ausgehend von der klassischen asynchronen Pipeline-Archi-
tektur und dem Schaltungskonzept der DCVSL-Logik wurde eine asynchrone RTBT-Schaltungs-
technik vorgestellt. Hierzu wurde das RTBT-MOBILE um statische RTBT-Logikkomponenten
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wie einem Muller C-Element und einem UND-Gatter erweitert. Weiterhin wurde die reduzierte
Schaltungskomplexitat der RTBT-MOBILE Schaltungstechnik in Verbindung mit der Schwell-
wertlogik sowohl fiir Multiplexer- und Schieberegister- als auch fur statische Speicheranwen-
dungen demonstriert.

Die vorgestellte Designstrategie wurde mit dem schon bestehenden HFET-RTD-MOBILE
Konzept in den Punkten der Skalierbarkeit, Verzdgerungszeit und Verlustleistung verglichen. An-
hand von detaillierten HSPICE Simulationen, die sich auf experimentelle Daten stiitzen, wurde
der Einfluss von Parameterschwankungen auf das Schaltverhalten untersucht. Zusammenfassend
lasst sich festhalten, dass das RTBT-MOBILE die gleiche Robustheit gegenliber Schwankungen
der Versorgungsspannung aufweist wie das HFET-RTD-MOBILE. Es bietet dabei eine hohere
Treiberféahigkeit zum Preis eines hoheren Verlustleistungs-Verzogerungs-Produkts.

Diese Arbeit zeigt, dass das RTBT-MOBILE bereits die nétige schaltungstechnische Reife fir
den Einsatz in digitalen Schaltungen wie z.B. linearen Schwellwertgattern, die eine deutliche Re-
duzierung der logischen Tiefe und der Schaltungskomplexitat ermdglichen, besitzt. Im \Vergleich
zu anderen I11-V-Logikfamilien weist die RTBT-MOBILE Logik vergleichbare Schaltzeiten bei
geringerer Bauelementanzahl und Verlustleistung auf. Die jlingsten, auf Siliziumhalbleitermate-
rial basierenden Erfolge von Interband- [15, 52] und Resonanz- [60, 70] Tunnelbauelementen
zeigen ein vorhandenes Potential zur Schaltungsfertigung [52]. Damit kénnen die im Rahmen
dieser Arbeit vorgestellten Schaltungskonzepte und Designstrategien in die Siliziumtechnologie
uberfuhrt werden.
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