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1 Einleitung

UMTS, GPS oder Bluetooth — nur einige exemplarische Schlagworte, die
den wachsenden Einfluf} halbleiterbasierter Systeme in unserem Alltag bele-
gen. Insbesondere die Nachfrage nach hochfrequenten breitbandigen Vernet-
zungen einer globalen Informationsgesellschaft wird die Entwicklungsmog-
lichkeiten der Halbleiterindustrie im Bereich Hochfrequenzanwendungen in
Zukunft weiter befliigeln.

Im Zuge zunehmender Miniaturisierung in der Halbleiterherstellung errei-
chen CMOS-Transistoren Grenzfrequenzen von iiber 50 GHz, so daf} sie ge-
geniiber der kostenintensiveren BiCMOS-Variante fiir Hochfrequenzanwen-
dungen duferst attraktiv werden (Abbildung [TTI).

0
0 005 01 015 02 025 03 035 04
L [pm]

Abbildung 1.1: Steigerung der Transitfrequenz zukiinftiger CMOS-Tech-
nologien [18]



2 Kapitel 1. Einleitung

Diese immer wichtigere Rolle in Hochfrequenzsystemen wird bestérkt durch
das Streben nach Single-Chip-Losungen, v.a. in Anwendungen der Telekom-
munikations- und Consumer-Elektronik (Stichwort: Single-Chip-Handy).
Nicht nur zur effizienten Synthese und Analyse mikroelektronischer Schal-
tungen ist die rechnergestiitzte Schaltungssimulation zu einem unerlafilichen
Werkzeug und Wettbewerbskriterium geworden. In Zeiten immer kiirzerer
Produktzyklen wird die Hochlaufphase eines Produktes (ramp-up) zu einem
immer entscheidenderen Kostenfaktor. Hier kann die Schaltungssimulation
im Rahmen der Prozefzentrierung entscheidende Erkenntnisse zur effizien-
teren Ausbeute (yield) liefern.

Die Giite der erzielten Simulationsergebnisse hingt jedoch wesentlich von der
Genauigkeit ab, mit der die im Simulator verwendeten Modelle das elektri-
sche Verhalten der eingesetzten Bauelemente in akzeptabler Rechenzeit be-
schreiben. Bei der Modellierung des MOS-Transistors fiir Schaltungsanwen-
dungen wurde bisher grofies Augenmerk vornehmlich auf das Gleichstrom-
und das niederfrequente Wechselstromverhalten gelegt. Ein Ziel dieser Ar-
beit ist daher, den Weltstandard BSIM3 um eine genauere Beschreibung der
Hochfrequenzregion zu erweitern.

Der wachsende Einfluf nichtquasistatischer (NQS) Phénomene stellt ein
Hauptproblem der Hochfrequenzmodellierung dar. Um deren Ursachen zu
erforschen, bietet sich die Bauelementesimulation als préadestiniertes Werk-
zeug an. Daher stellt Kapitel [3] ab Seite Ergebnisse vor, die mit dem
Simulator MEDICI™ erzielt wurden. Die Genauigkeit der Bauelementesimu-
lation wird einer fundierten Evaluierung unterzogen.

Das in heutigen Schaltungen der Mikroelektronik am héufigsten verwendete
Bauelement, der Metal Ozide Semiconductor Field Effect Transistor (MOS-
FET), wird dabei in der Regel quasistatisch (QS) modelliert. Kapitel [ geht
daher ab Seite [3T] der Frage nach, innerhalb welcher Grenzen der quasista-
tische Ansatz noch gerechtfertigt ist.

Die daraus gewonnenen Erkenntnisse werden in Kapitel[d ab Seite[57 in ein
neuartiges, physikalisch basiertes NQS-Modell umgesetzt.

Dessen Schwerpunkt liegt in der Beschreibung des realen Eingangswiderstan-
des, der z.B. bei der Anpassung von enormer Wichtigkeit ist.

Die auf den Kanalbereich reduzierte Betrachtung des Feldeffekttransistors
wird als unzureichend dargestellt und auf den dufleren Transistor erweitert.
Dies ist umso bedeutsamer, da die Uberlappgebiete nicht in gleichem MaBe
skalierbar sind wie der innere Transistor.



Erstmalig in einem MOSFET-Modell enthalten ist eine geometrisch skalier-
bare Beschreibung der Source- und Draingebiete, die eine mit der metall-
urgischen Kanallinge konsistente DC- wie auch AC-Modellierung erlaubt.
Sie basiert auf fundierten Untersuchungen der Spannungsabhéngigkeit der
Uberlappgebiete und ist fiir die heutzutage vorrangigen LDD-Transistoren
besonders bedeutsam. Eine Verbesserung erfahren die fiir das Kleinsignaler-
satzschaltbild elementaren Steilheiten.

Die Auswirkungen der parasitiren Widerstinde auf das Kapazitdatsverhal-
ten des Transistors werden anhand des ,inneren Miller-Effekts* erstmalig
aufgezeigt.

Teile des neu entwickelten Modells finden internationale Anerkennung durch
ihre Aufnahme in das industrielle Standard-CMOS-Modell BSIM4 durch das
Compact Model Council [60].

KapitelH bestitigt das in den Schaltungssimulator SABER™ implementierte
Modell durch Vergleich mit Bauelementesimulationen und Messungen, wéh-
rend Kapitel [[] eine Zusammenfassung gibt.

Abbildung [[.2 verdeutlicht die Bearbeitungsstrategie dieser Arbeit.
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2 Grundlagen

In diesem einleitenden Kapitel steht die Erarbeitung der Grundgleichungen
und ein Uberblick iiber die grundsitzliche Problemstellung im Vordergrund.
Der Definition wichtiger Nomenklatur schlief3t sich eine Diskussion bisheriger
Losungsanséitze an.

2.1 Theorie

Zuniichst sollen einige Grundlagen der Halbleiterphysik erortert werden.

2.1.1 Grundgleichungen

Die drei bestimmenden Gleichungen der Halbleiterphysik sind die Kontinui-
tatsgleichung, die Transportgleichung sowie die Poisson-Gleichung.
Kontinuitatsgleichung

Die Kontinuitatsgleichung fiir Elektronen und Lécher im Halbleiter schreibt
sich folgendermaflen:

on@t) _ gy z,t) — (R(z,t) - G (x
o TR menn) (2.)
% = ~1VJ, (@,1) — (R(z,1) — G (z,1))

Sie beschreibt den Zusammenhang zwischen der 6rtlichen Anderung der Teil-
chenstromdichte J, der zeitlichen Anderung der Ladungstriagerkonzentratio-
nen n, p und der Nettorekombinationsrate R — G.



6 Kapitel 2. Grundlagen

Poisson-Gleichung

Die Poisson-Gleichung beschreibt — entsprechend der ersten Maxwell—Glei—
chung — die durch eine Ladungsverteilung o hervorgerufene Anderung des
Potentials . Mit ihr lassen sich die letztlich anliegenden Spannungen be-

rechnen.
$24 (1) = - 251 (2.2)

Eo&r

Die makroskopische Ladungsdichte g setzt sich aus den Konzentrationen der
freien Ladungstriager sowie der ortsfesten Dotierionen zusammen,

o(x,t) =p(x,t) —n(z,t)+ Ng () = N, (), (2.3)

wobei oberhalb einer Temperatur von etwa 100 K die Dotieratome als voll-
standig ionisiert betrachtet werden kénnen [37], so dal N, ~ N4 und
Ng ~ Np gilt. Im thermodynamischen Gleichgewicht sind die Ladungstra-
gerkonzentrationen iiber das Massenwirkungsgesetz mit der Intrinsic-Dich-
te n; verkniipft:

n(z,t)-p(x,t) =n? (2.4)

Fiir einen MOSFET mit N-Kanal (N4 > Np) folgt aus Gleichung (24)

2

n(z,t)=Nsg und p(x,t)= ]7\1{4’ (2.5)

wobei N4 der Kanaldotierung entspricht.

Transportgleichung

Die Bewegung der Elektronen und Locher im Halbleiter verursacht eine
Stromdichte J und wird hervorgerufen durch die elementaren Prozesse Drift
und Diffusion. Wihrend erstere die Reaktion von geladenen Teilchen auf ein
elektrisches Feld E wiedergibt, beschreibt letztere das Auseinanderfliefen
von Ladungstrigerkonzentrationen. Den allgemeinen Zusammenhang formu-
liert die Transportgleichung:

Jn (z,t) = qn(x,t) pE (,1) + ¢DnVn (z,1t)

1

—

JP (1’7 t) = qp (1’7 t) /LPE (xa t) - quﬁp (1’7 t)
Drift Diffusion
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Die darin vorkommenden Diffusionskoeffizienten D sind tiber die Einstein-
Beziehung mit den Beweglichkeiten p der Ladungstréiger verkniipft.

kT
D=¢:p und ¢y = o (2.7)

Die Grofle ¢y wird Temperaturspannung genannt.

Ohne den Driftanteil entspricht die Transportgleichung dem Fickschen Ge-
setz.

Neben diesem massegebundenen Strom kommt in der Hochfrequenzphysik
dem nicht an Ladungstriager gebundenen Verschiebestrom besondere Bedeu-
tung zu. Er wird verursacht durch die zeitliche Variation des elektrischen
Feldes und ist in der dritten Maxwell-Gleichung formuliert:

OE (x,1)

hy (2.8)

Jv (z,t) =eoer
Die Gesamtstromdichte setzt sich aus der Konvektions- und der Verschiebe-
stromdichte zusammen:

J (x,t) = Jy (x,) + J, (2,8) + Jy (2, 1) (2.9)

Unter Vernachlassigung magnetischer Einfliisse sowie quantenmechanischer
Effekte basiert die Theorie der Halbleiterbauelemente auf dem soeben vor-
gestellten System von sechs gekoppelten, partiellen Differentialgleichungen.
Hieraus 148t sich die zeitliche und rdumliche Verteilung des Potentials und
der Ladungstriager numerisch ermitteln. Dies ist die Vorgehensweise in einem
Bauelementesimulator wie z.B. MEDICI™.

Ndherungen

Zur Modellbildung ist es notwendig, obige Grundgleichungen auf die zen-
tralen Gréflen Spannung, Strom und Ladung zuriickzufiihren. Diese sind in
ihrer allgemeinen Formulierung jedoch zumeist nicht gebunden l6sbar.
Daher sind zur Erstellung eines Kompaktmodells fiir den Schaltungssimula-
tor geeignete Naherungen erforderlich. Nachfolgend sind die gebriuchlichsten
aufgefiihrt.

e Fiir das Verhalten des MOS-Transistors ist die Beschreibung des Ka-
nals von zentraler Bedeutung. Hier lassen sich obige Gleichungen fast
immer auf eine geometrische Dimension reduzieren.
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e Die Dicke der Ladungstriagerschicht in der Grenzfliche zwischen Oxid
und Halbleiter ist extrem diinn (sieche Abbildung auf Seite [04]).
Somit kann man das elektrische Feld und die Spannung an der Halb-
leiteroberfliche aus der Ladung in der Raumladungszone berechnen
(charge sheet-Niherung).

e Die Inversionsschicht an der Grenzfliche zwischen Oxid und Halblei-
ter wird bestimmt durch die Gate-Substrat-Spannung. Fiir die Tran-
sistormodellierung nimmt man {iblicherweise an, dafl das elektrische
Feld rein vertikal ausgerichtet ist (gradual channel-Néherung), was
aber in den Randbereichen nicht zutrifft. Dort erlangt das Feld ent-
sprechend der Gate-Source- bzw. der Gate-Drain-Spannung auch ho-
rizontale Komponenten, die einen zweidimensionalen Ansatz erfordern
(siehe Kapitel T4l ab Seite[&0).

2.1.2 Nomenklatur

Die unterschiedlichen Schreibweisen fiir Gleich- und Wechselspannungsgro-
Ben in der Literatur fithren oft zu Mifiverstiindnissen. Daher sollen sie fiir
die folgenden Kapitel eindeutig festgelegt werden.

Gleichstromnomenklatur

Im statischen Betrieb des Transistors sind dessen anliegende Spannungen,
Strome und Ladungen zeitlich konstant.

0 0 0

EUGS = EUDS = EUBS =0

0 0 0 0

. — — — — 2.10
arle i P TR arls =0 (2.10)
0 0 0 0

EQG = EQD = EQB EQS =0

Ublicherweise wird Source als Bezugspunkt fiir die Spannungen gewéhlt.
Betrachtet man nur Effekte erster Ordnung, gilt fiir die Strome:

ID:_IS:IDS und IG:IBZO (2.11)

Der Ladungsbeschreibung liegt eine Aufteilung der Inversionsschichtladung
Qny in eine der Source und eine der Drain zugehorige Teilladung Qg und
@ p zugrunde.

Qmo=0Qs+Cp (2.12)
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Die Art der Aufteilung hangt dabei vom Betriebszustand des Transistors ab:
e Unterschwellstrombereich (Uggs < Uy,)

Qp =Qs~0 (2.13)
e Widerstandsbereich (Ugs > Uy, Ugs — Uy, > Upg)

QD/Qsml (2.14)
e Sittigungsbereich (Ugs > U, Ugs— Uy, <Upg)

Qp/Qs ~ 1/ (2.15)

Auflerdem gilt analog zur Stromerhaltung die Ladungerhaltung:

Qe +Q@p+Qs+Qp=0 (2.16)

Dabei wird die im oder an der Grenze zum Oxid eingelagerte Ladung Qg
zunéchst aufler Betracht gelassen.

Abbildung ZTlillustriert die grundlegenden Gréfien in der DC-Beschreibung.

GroBsignalnomenklatur

Im Gegensatz dazu sind dynamische elektrische Grofien zeitabhéngi:

Ig(t),Ip(t),Is(t),Ip(t),Ucs (t),Ups (t),Ups (t)

Die Ladungs- und Stromerhaltung schreiben sich dann:

Qa () +@p () +Qs(t)+CQp(t) =0 (2.17)
Ia (t)+ID (t)+[s (t)+IB (t) =0 (218)

In der Literatur werden fiir dynamische Gréfien oftmals Kleinbuchstaben mit grofien
Indizes verwendet, also z.B. i (t), ip (t), is (¢), i (t), Uas (t), Ups (t), Ups ().
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Abbildung 2.1: Stréme, Spannungen und Ladungen eines n-MOSFETs

Im dynamischen Fall sind die Spannungen zeitlich variabel, wodurch sich
auch die Strome und Ladungen veréndern:

Ip (t)

0Qp (1)
ot
dQs (t)
ot
0Qq¢ (t)
ot
0Qp (t)
ot

+Ips ()

— Ips (t)

(2.19)

Auch hierbei wurde bereits eine Aufteilung der Inversionsschicht-/Kanalla-

dung impliziert:

Is (t)+1Ip (t) =

aQ]TLU ( )

e (2.20)
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Kleinsignalnomenklatur

Der Wechselstromfall stellt einen Spezialfall obiger Gleichungen (2.I9) zur
Beschreibung des dynamischen Verhaltens dar. Dabei soll das Frequenzver-
halten des Transistors beschrieben werden, das durch sinusférmige Anregun-
gen kleiner Amplitude verursacht wird.

Die nichtlineare Schaltung wird in ihrem Arbeitspunkt linearisiert, eine An-
nahme, die fiir Anregungen mit Amplituden unterhalb der thermischen Span-
nung

¢ = kT/q (2.21)

gut erfiillt wird [91].

Dazu teilt man die dynamischen Grofisignale in einen statischen und einen
Kleinsignalanteil auf. Letzterer wird iiblicherweise mit Kleinbuchstaben und
kleinen Indizes versehen:

Ucs (t) = Ugs + ugs (1)
Ups (t) = Ups + s (1)
Uss ) = U + 1 1) (2.22)

DC AC

Analog lassen sich Strome und Ladungen superpositionieren:

Ic(t) = Ic + ig(t) Qe () = Qa + q4(t)

Ip(t) = Ip + iq(t) Qp(t) = Qp + qa(t)

Ip(t) = Ip + iy(t) (2.23) Qp(t) = Q@ + @ ()
Is(t) = Is + is(t) Qs(t) = Qs + q.(t) (224)

Bg \Ag an’u (t) = QILLE + Qinv (t)

DC AC

Abbildung [Z2 verdeutlicht die grundlegenden Gréfien in der AC-Beschrei-
bung. Hierin sind — zur Einbeziehung von Effekten zweiter Ordnungﬁ —
auch der DC-Anteil des Gate- und des Bulkstroms enthalten.

Der AC-Anteil 148t sich durch eine sinusférmige Spannungsvariation mit ei-
nem zeitunabhéngigen Phasold beschreiben, also zum Beispiel:

Ugs (1) = ugs - sin (wt + @) (2.25)

?Leck- und Tunnelstréme durch das Gateoxid sowie Substratstréme z.B. aufgrund von
StoBionisation (impact ionization)

3Fiir den Phasor werden in der Literatur bisweilen GroSbuchstaben mit kleinen Indizes
verwendet, also z.B. Ugs.
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Abbildung 2.2: Strome, Spannungen und Ladungen in der Kleinsignalan-

steuerung

Da Transistorgroflen im allgemeinen auf die Source bezogen werden, kann
man dort die Phase wie schon bei den Spannungen auf Null setzen.

Statt der trigonometrischen Beschreibung erweist sich die Fourier-Projektion
in die komplexe Gaufische Zahlenebend] als mathematisch zweckmaéBiger,

Ugs (W) = ugs - exp (jwi),

(2.26)

wobei w = 27 f die Kreisfrequenz ist und die so definierten Gréflen in der
Regel komplex sind. Letztere besteht aus einem Realteil R(ugs (w)) und ei-
nem Imaginérteil (ugs (w)) und 1d8t sich auch durch Amplitude uys und

Phase ¢ ausdriicken:

tgs (W) = R(ugs (W) + 7 - S(ugs (w)) = ugs - exp (jwt)

1eJ% = cosx + jsinz
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gs = [ttgs ()] = \/R(ttgs ()2 + S(ugs ()2

Analog verfiahrt man mit allen Spannungen, Strémen und Ladungen.

Ziel der AC-Modellierung Grundlegendes Ziel der AC-Modellierung ist so-
mit der funktionale Zusammenhang zwischen Kleinsignalspannungen u;; und
Kleinsignalstromen iy, (i, 7,k € [g,d, b, s]):

ig,d,s,b =1 (ugs7 Uds, Ubs W) (228)

Im eingeschwungenen Zustand konnen neben den Eingangsgrofien auch die
Ausgangsgrofien, also die Strome, als sinusformig mit gleicher Frequenz an-
genommen werden — Oberwellen werden somit nicht betrachtet.

Zu beachten ist jedoch, daff im AC-Fall jede Eingangs- und Ausgangsgrofie
komplex ist, also durch Amplitude und Phase gekennzeichnet ist. Dies fiihrt
dazu, dafl neue Groflen an Bedeutung gewinnen: Wahrend im DC-Fall z.B.
der Gatestrom aufgrund der dielektrischen Isolierung bis auf die Leck- und
Tunnelstrome vernachliissigt werden kann, erfihrt er im AC-Fall eine reale
Komponente.

Zudem kommt mit der Frequenz eine weitere unabhéngige Variable hinzu —
die Modellbeschreibung wird also vieldimensionaler.

2.1.3 Admittanzen

Dennoch ist man bestrebt, die Beschreibung des Transistors auf die Kombi-
nation der diskreten elementaren Bauelemente Widerstand, Kapazitit (und
Spule) zuriickzufithren. Daher ist es in diesem Zusammenhang sinnvoll, das
Konzept der Admittanzen, bestehend aus den Leitwerten und den Kapazi-
téaten, zu erldutern.
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Leitwerte
Der Leitwert — das Reziproke des Widerstands — wird durch die Ableitung
der Stromkennlinie nach der Spannung definiert:

or; i I;
an T A0 AUJ

Gij = i,j aus G, D, B, S (2.29)
Ublicherweise beziehen sich die GréSen auf den Sourceknoten. Aufgrund der
Stromerhaltung verbleiben also neun Kombinationen an Leitwerten. Von die-
sen besitzen drei eine hervorragende Bedeutung und werden mit eigenen
Bezeichnungen versehen:

e Gatesteilheit/Ubertragungsleitwert / Transkonduktanz

ol
gm = 2% = Gpa (Uas,Ups, Uss) (2.30)
dUgs
o Ausgangsleitwert/Ausgangskonduktanz
ol
9o = =22 = Gpp (Ugs,Ups, Uss) (2.31)
dUps
e Substratsteilheit
0Ips
9mb = - = Gpp (Uas,Ups,Ups) (2.32)
0Ups

Diese Groflen beschreiben die Auswirkung jeder Spannungsédnderung auf den
Drain-Source-Strom, was auch aus seinem totalen Differential hervorgeht:

GIDS (9][)5 alDS
dr = —=dU, —=dU dU
DS s Gs + ps DS + U ps BS (2.33)

= gm dUgs + godUps +  gmpy dUps

Der Drain-Source-Strom des Transistors in Sittigung berechnet sich zu

B

Ins = 5 [Wos — Un (Ups)]? (1+\Ups) mit (2.34)
w Cow
g = kf und k= e nC’ .. (2.35)

5Der Ubersichtlichkeit halber wird mitunter der zweite Index der Spannung nicht mitge-
fithrt. Mit U; ist also das Potential am Knoten ¢ bzw. die Spannung vom Knoten zum
Nullpotential resp. der Source gemeint.
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Mit der Variablen A wird der Effekt der Kanallangenmodulation beriicksich-
tigt, § ist der Verstiarkungsfaktor des Transistors, k der Verstiarkungsfaktor
des Prozesses. Die Groflien W und L stellen die Weite und Lénge des Kanals
dar; Uy, bezeichnet die Einsatzspannung des Transistors. Die Beweglichkeit
der Ladungstriger wird mit der Variablen p modelliert.

Die Variable C,, beschreibt die Oxidkapazitét, die sich zu

€0€ozx

Coo=C', - WL = WL (2.36)

ox

berechnet.

Setzt man Gleichung (2:34) in die partiellen Ableitungen fiir die Leitwerte
ein, erhalt man:

9m = B(Ugs —Uw) (1 4+ AUps)

= /2Ipsf(1+ \Ups) (2.37)
go = g [Ugs — Un® A
IpsA
= ——— =~ ] 2.
14+ AUpgs DsA ( 38)
ovU,
Imb = V2IpsB(1+ \Ups) - U i
BS
_ 7 |2IpsB(1+ AUps) (2.39)
2 2¢r —Ups '
Fiir die Substratsteilheit wurde im letzten Schritt
Usn = Uno +7 (V20r — Uss — /26r ) (2.40)

als Formel fiir die Einsatzspannung verwendet, wobei ¢ die Fermispannung

und
v =1/Cl . \/2qNacoes; (2.41)

der Substratsteuerfaktor sind.

Die Gleichung ([233) fiir die Anderung des Drain-Source-Stroms in Abhiin-
gigkeit von den Anderungen der anliegenden Spannungen liBt sich in einem
Kleinsignalersatzschaltbild, bestehend aus einem Widerstand und zwei span-
nungsgesteuerten Stromquellen, darstellen (Abbildung 23).
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Abbildung 2.3: Leitwertdarstellung des Kanals eines MOS-Transistors

Kapazitdten

Die Kapauzititen werden durch die Ableitung der Ladungen nach der Span-
nung definiert:

— 3(6]22 fir i#j
Cij = J 2.42
04 fir i=7 | )
oU;
Analog zur Definition der Leitwerte beschreibt
0Qi _ yyp, B (2.43)

= 111m
an A—0 AU]

den Ubergang von den GroBsignalkapazititen zu den Kleinsignalkapazititen.
Der Vorzeichenwechsel macht bei gleichzeitiger Ladungserhaltung aus allen
Kapazitdten positive Groflen:

9
Qo+ Qp+Qs+Qp=0" Cpa+Csa+Cra=Cac  (2.44)

Die Spannungsénderung an den Kapazititen verursacht eine Ladungsédnde-
rung, die wiederum Stroménderungen an den Terminals zur Folge haben.
_dQ(®) _~dU@®)

I(t)=—5 =Qt)=C pn (2.45)

Die Ladungsénderung an einem Terminal ist eine Funktion der angelegten
Spannungsidnderungen

Q) =1(Ugs (t),Ups (t),Ups (1)), (2.46)
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woraus sich mithilfe der Kettenregel der Differentiation

0@Q dUgs 0Q dUps  0Q dUps
1) = 9.4
O = ot &t T oUps At T 0Ums df (2.47)

ergibt.
Wertet man dies fiir alle vier Knoten aus, so erhélt man unter Verwendung
von Gleichung (ZZ42):

dUGS dUDS dUBS

Ie(t) = +Coc—3~ —Cep—g— —Cap—g, (2.48)
Ip(t) = —CDGdeS + C’Dpdg—fs - C’DBdeS (2.49)
Ip(t) = —CBGdZtGS - C'BDdZ—tDS + C’Bgdgfs (2.50)
Is(t) = —ngdgfs CSDdZtDS ngdgfs (2.51)

Da das Kirchhoffsche Gesetz auch fiir zeitlich variable Strome seine Giiltig-
keit behilt, gilt es insbesondere fiir die Kleinsignalstrome:

ig () +ig (t) + s (t) +ip (£) =0 (2.52)

Zu beachten ist jedoch, dafl die Reihenfolge der Indizes i.a. nicht vertausch-
bar ist, z.B. gilt:

Cep # Cpa (2.53)

Bezieht man wieder alle Groflen auf die Source, so wird aus den Gleichun-
gen (248) bis 251) und (2:44) ersichtlich, dafl zur kompletten Kleinsignal-
beschreibung des MOSFETs — analog zu den Leitwerten — neun Kapazité-
ten erforderlich sind.

Mit der Gaufischen Darstellung aus Gleichung ([Z26) 148t sich die zeitliche
Ableitung der Spannung in Gleichung (245 fiir die Kleinsignalansteuerung
auswerten:

du(t) d (u-exp (jwt))
=C
dt dt (2.54)
=i=jwC- u

i(t)=1i-exp(jwt) =C

Hier zeigt sich der Vorteil der komplexen Darstellung: Das Strom-Spannungs-
Verhiiltnis wird auf eine Relation ihrer Amplituden vereinfacht.
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Y-Parameter

Die Leitwerte und Kapazitéiten lassen sich mithilfe der Y-Parameter in einer
komplexen Grofie, der Admittanz Y, zusammenfiihren:

~—

ii(w
u;(w)
mit wu, =0 fir k#j

Yij(w) =

= Gij —&—ijij (255)

Thre Definition entspricht dem iiblichen Verfahren in der Messung oder Si-
mulation: Man legt an alle Knoten eine Spannung an, variiert eine davon
und evaluiert die entstehenden Strome.

Mit den Kleinsignalspannungen und -stréomen aller vier Knoten erhélt man
so eine Admittanzmatrix mit 16 Elementen.

ig Yae Yop Yas Yan Ugs

ia | _ | Yoc Ybp Yps Ypp | | tas (2.56)
is Ysc¢ Ysp Yss Ysm Usgs '
1p Ypa Yep YBs Yaam Ups

Ublicherweise faBt man in der Hochfrequenzcharakterisierung den Transistor
als Zweitor mit uss = ups = 0 auf und ist nur an den Ein- und Ausgangssi-
gnalen an Gate und Drain interessiert g

Dies verjiingt die Matrix auf ihre vier wesentlichen Admittanzen:
ig Yea Yep Ugs
i = . 2.57
<Zd) (YDG YDD) (Uds> (2:57)
2.1.4 Dominante Widerstandskomponenten

Stillschweigend wurden im vorigen Kapitel die Induktivitdten vernachlis-
sigt. Die Begriindung hierfiir soll nun nachgereicht werden durch eine Ab-
schitzung der Groflenordnungen. Die Impedanz Z 148t sich durch ihre drei
Einzelkomponenten ausdriicken:

4 = Zp+Zc+ Zg,

1
R+ —— + jwL;, 2.58
+ij+Jw d ( )

SMit uss ist die Kleinsignalspannung zwischen Source und Uss gemeint, wie sie z.B. in
Common Gate-Schaltungen verwendet wird.
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Die Induktivitéit L;,q ist jedoch fiir herkémmliche Geometrien und Frequen-
zen zu vernachlidssigen, wie folgende Abschitzung zeigt:

U
Zn = R ~Ry = - DS — ~16-10°Q
IJ'TLCO(ET<UGS_UH7/) /2
1 1 1 d
ol = — ~——— . Gz ~2,7-10°Q
2l = 06 R GCL WL T @ mel WL (2.59)
HoHsi 4L 3 w
‘ L| WLhiind w o (ndch 4) /dch
L 4L
~ vi—d ~4,2-107°Q
fhoptsigpzden n

Als Zahlenwerte wurden hierbei neben den Materialwerten von Seite [[X] fol-
gende Séttigungsbedingungen angenommen: W =L =1pum, Ugs = 1,5V,
Ups=2,5V, Uy, =0,5V, 11, =550 92 d,,, =6 um, d., =5nm und f=1GHz.
Die Abschétzung fiir die Induktivitiat des Kanals erfolgte durch Parallelschal-
tung von Einzelleitungsinduktivitéiten [52].

Als wichtige Beschreibungsgrofien verbleiben demnach die Kapazitédten und
Widerstédnde bzw. deren inverse Darstellung in Form von Leitwerten.

2.1.5 Kleinsignalersatzschaltbild

Fiir die Bestimmung des AC-Verhaltens beliebiger Schaltungen ist es hilf-
reich, den MOS-Transistor mit seinen entsprechenden Kleinsignalparame-
tern zu beschreiben. In Abbildung ist das Standard-Kleinsignalersatz-
schaltbild [37] eines MOS-Transistors mit den Anschlufiklemmen Gate (G),
Source (S) und Drain (D) dargestellt.

Die vierte Anschlulklemme, Bulk (B) oder Substrat, ist nicht gezeigt, da
Source und Bulk hier kurzgeschlossen sind.

In der Schaltungssimulation mufl das Kleinsignalersatzschaltbild fiir alle Ar-
beitsbereiche und unabhdngig von der Ansteuerung Giiltigkeit besitzen. Die
Indizes der Kapazitdten erhalten somit eine andere Bedeutung als in der
Ladungsbeschreibung (Gleichung ([2.42))): So bezeichnet beispielsweise Cap
lediglich eine Kapazitit, die zwischen Gate und Drain wirkt, ungeachtet des-
sen, an welcher Seite der Signaleingang liegt.

Bisweilen findet man in der Literatur auch Kleinsignalersatzschaltbilder mit
frequenzabhingigen Stromquellen g (w) - u. Dies sind zumeist verkiirzte Dar-



20 Kapitel 2. Grundlagen
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Abbildung 2.4: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors

stellungen fiir Kombinationen aus Widerstdnden, Kapazitdten und Indukti-
vitdten. Beispielsweise kann man fiir eine Reihenschaltung aus einer Kapa-
zitét C' und einem Widerstand R auch eine Stromquelle mit

g(Ww) u= e

=———— u mit 7T=RC (2.60)
14+ jwr

einsetzen, was sich aus dem Reziprokwert von ([Z58) leicht zeigen 148t.

2.2 Kompaktmodelle fiir den
Schaltungssimulator

Im folgenden Abschnitt werden einige Modellkonzeptionen und iibliche An-
sitze vorgestellt und diskutiert. Die Fragestellung lautet hier also: Was gibt
es bisher? Was fehlt?

Abbildung [2:5] verdeutlicht die zentrale Stellung der Schaltungssimulation.
Ausgehend von Device-/Bauelementesimulationen, denen noch Technologie-
simulationen vorangehen konnen, erhdlt man ein Bild von den mittels Kom-
paktmodellen zu beschreibenden Elementen.

Um die Modelle mit den realen Zellen in Einklang zu bringen, werden aus
den Mefdaten die zugehorigen Parameter extrahiert und in die Modellkarten
eingetragen. Dies ermoglicht dem Entwickler, seine Schaltungen vom Chiple-
vel bis zur Systemsimulation zu charakterisieren.

Dieses Vorgehen erspart ihm im Vergleich zur Bauelementesimulation, z.B.
mit MEDICI™, lange Rechenzeiten, erfordert aber, je nach Simulationsart
(Gro$-/Kleinsignal, DC, AC, HF, transient, worst case) spezielle Simulato-
ren und Modelle.
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Abbildung 2.5: Zentrale Stellung der Schaltungssimulation

2.2.1 Modellkonzeptionen

Empirische Modelle bilden die gemessenen Charakteristika durch beliebi-
ge Funktionen nach. Vorteilhaft ist die hohe Geschwindigkeit, wohingegen
solche Modelle nur unter den gemessenen Randbedingungen aussagekriiftig
sind.

In Tabellenmodellen werden aus den Mefidaten multidimensionale Tabellen
angelegt und die gesuchten Groflen bei der Simulation durch Interpolation
ermittelt. Dies kann bei grofler Dimensionalitdt der Tabelle jedoch recht
aufwendig werden.

Beide Ansitze bieten den Vorteil, vergleichsweise einfach und schnell verfiig-
bar zu sein, ermoglichen jedoch mangels geometrischer Skalierbarkeit keine
Vorhersagen fiir Technologieéinderungen. Eine Anwendung fiir Hochfrequenz-
schaltungen, die zumeist nur aus einer iibersichtlichen Anzahl an Komponen-
ten bestehen, ist durchaus denkbar.

Im Gegensatz zu den bisher genannten Vorgehensweisen basieren Kompakt-
modelle auf physikalischen Annahmen und versuchen, das komplexe elektri-
sche Verhalten der Bauelemente in moglichst einfachen analytischen Glei-
chungen zu subsumieren. Dies hat den Vorteil, dafy das Schaltverhalten der
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Bauteile auch fiir zukiinftige Technologien ermittelbar ist und soll daher Ziel-
richtung dieser Arbeit sein. Ein weiteres im Zuge steigenden Wettbewerbs
immer gewichtigeres Argument ist die Anwendbarkeit zur Uberpriifung po-
tentieller Steigerungen der Ausbeute (yield).

Tabelle 2] vergleicht die Eigenschaften von Tabellen- und Kompaktmodel-

len [39].

Kriterium Tabellenmodell Kompaktmodell

HF-Genauigkeit @ S}
SoC7-Simulation o &)
Effizienz S) &
Skalierbarkeit S) S
Vorhersagbarkeit o S

Tabelle 2.1: Vergleich der Eigenschaften von Tabellen- und Kompaktmo-
dellen

2.2.2 Philips-Modell

Um den wachsenden Anforderungen an die Kleinsignalmodellierung gerecht
zu werden, wurden in letzter Zeit verschiedene Ansitze verfolgt. Exempla-
risch soll hier ein Vorschlag fiir das MOS Model 9 (MM9) aus dem Hause
PHILIPS vorgestellt werden [77], [89].
Wie in Kapitel T2l noch ndher erliutert wird, mufl der Transistorkanal in
der AC-Betrachtung als verteiltes Netzwerk angesehen werden. Eine Mog-
lichkeit, dies zu realisieren, besteht darin, den inneren Transistor in mehrere
FEinzeltransistoren mit dementsprechend verkiirzten Kanallingen aufzutei-
len. Die Grundidee ist in Abbildung [2.G] verbildlicht.
Es ist mit diesem Ansatz zwar moglich, z.B. den Eingangswiderstand genauer
zu simulieren, doch birgt er evidente Méangel:
Da die Einzeltransistoren unrealistisch kurz sind, miissen in der Simulation
e die Serienwiderstinde,
e die Uberlappkapazitiiten und
e alle Kurzkanaleffekte (wie z.B. der DIBL-Effekt)
eigens ausgeschaltet werden.

7 System on Chip
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Abbildung 2.6: Ansatz des Philips-Modells: Aufteilung des inneren Tran-
sistors in mehrere Einzeltransistoren kiirzerer Kanallange

Dieser Nachteil wird, wie auch die fehlende Beschreibung der Source-Drain-
Widerstiande (siehe Kapitel E1.4]), durch Variation der Beweglichkeitspara-
meter z.T. kompensiert. Dadurch verliert das Modell jedoch seine Skalier-
barkeit.

2.2.3 Berkeley-Modell

Wie bereits erwdhnt, fufit bei Ladungs-Kompaktmodellen die AC-Beschrei-
bung auf den Ergebnissen der DC-Beschreibung. Daher ist es unerldfilich,
auch bestehende Méngel im DC-Modell aufzuzeigen.

Effektive Kanallange

Eines der Probleme im BSIM3v3.1-Modell ist die Extraktion der effektiven
Kanallinge L.g. Anhand von Abbildung 27 soll dies verdeutlicht werden.
Ausgangspunkt ist ein kommerzieller Viertel-Mikron-Transistor von der Fir-
ma INFINEON.

Bei einem Zeichnungsmafl von L4, = 250nm ergibt sich fiir das Testele-
ment ein Poly-Gate mit einer Lénge von L., = 270nm. Dies beruht auf
dem Vorhalt in der Maskenbelichtung, der mit x/ bezeichnet wird und we-
gen der Symmetrie des Prozesses auf der Source- wie auch auf der Drainseite
jeweils 10nm grof} ist. Diese Groflen wurden durch Messung ermittelt. Fiir
die Unterdiffusion resultiert ein Wert von L,, = 40 nm und somit eine Ka-
nalldnge von L., = 190 nm.
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Abbildung 2.7: Motivation fiir ein neues Widerstandsmodell in BSIM3

Der grofie Nachteil von BSIM3v3.1 ist, dafl die Kanalldnge fiir den DC-Fall
anders ausgedriickt wird als fiir den AC-Fall.
Die effektive Kanallinge wird in ersten Fall mit L.y und im zweiten Fall
mit L,.; bezeichnet. Beide Groflen ergeben sich aus der Subtraktion des
Zeichnungsmafles mit einem Korrekturterm dL:

e DC-Kanallinge: Ley = Larw —2dL = Lary — 2 (Lint + - . .)

o AC-Kanallinge: Lget = Lgry —2dL = Ly —2(DLC +...)
Der Korrekturparameter L;,; ist dabei eigentlich zur Beriicksichtigung der
Uberlapplénge L,, gedacht. Da BSIM3v3.1 jedoch keinen Parameter fiir den
Vorhalt zu Verfiigung stellt (zl = 0), muf} dies bei der Extraktion von L;,;
miteinbezogen werden. Somit driickt L;,; nicht die Kanallingenkorrektur

durch die Uberlapplinge L,, aus — ist daher also ein reiner Fitparameter
(dL # L,,). Dasselbe gilt fiir den AC-Term DLC.

Im betrachteten Beispiel ergeben sich als extrahierte Werte:

Ly = —10nm und DLC = 50 nm (2.61)

Zur Verdeutlichung: Der extrahierte Wert fiir L;,; bedeutet eine vollig un-
physikalische negative Uberlappliange! Desweiteren unterscheidet sich die ef-
fektive Kanallinge im AC-Fall um 2 (DLC — L;,;) = 120nm von der des
DC-Falls. Und dies bei einem gemessenen junction-Abstand von 190 nm!

Ziel muf} also ein physikalisches Modell sein, bei dem die effektive Kanalldnge

korrekterweise als der metallurgische Abstand der pn-Ubergénge wiederge-
geben wird und bei dem sich die Werte fiir die DC- und die AC-Simulation
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entsprechen:
!
Lot = Leﬁ =L (262)

Desweiteren ist eine exakte Beschreibung der Steilheiten ebenso wie eine
konsistente Langendefinition die Basis fiir sog. worst case-Analysen.

Eingangswiderstand

Im Standard-BSIM3v3.1 existiert kein Eingangswiderstand. Es 1af3t sich je-
doch ein sog. Elmore-Widerstand (ngsmod = 1) hinzuschalten. Dieser ist
aber nicht spannungsabhéngig, so dafl der Eingangswiderstand strenggenom-
men nur fiir einen Arbeitspunkt korrekt wiedergegeben wird.

Ein weiteres Problem liegt darin, daf§ die Verwendung des externen Wider-
standes nicht mit der Rausch- und AC-Modellierung kompatibel ist[d
Bindet man das BSIM3v3.1-Modell in ein Netzwerk ein, das die AC-Kom-
ponenten extern zu beschreiben versucht, miissen die internen Source- und
Drainwiderstéinde sowie die junction-Kapazitédten ausgeschaltet werden.
Dann ist aber die Konsistenz mit den DC-Ergebnissen nicht mehr gewéhr-
leistet.

2.3 Notwendigkeit eines verbesserten
Kleinsignalmodells

Die soeben exemplarisch aufgefiihrten Anséitze verdeutlichen einige prinzi-
pielle Nachteile bestehender AC-Modelle. Daraus erwachsen folgende Anfor-
derungen an eine neue Kleinsignalmodellierung:
e Mit der DC-Modellierung konsistente Beschreibung des Kanals
e Modellierung des Eingangswiderstandes durch eine nichtquasista-
tische Beschreibung des Inversionsschichtverhaltens
Diese dient dem Schaltungsentwickler zur Optimierung folgender, sich
z.T'. gegenseitig ausschlieBender, Anforderungen:
— Leistungsanpassung durch Impedanzanpassung
— Rauschanpassung
e Korrekte Erfassung der parasitdren Komponenten zur exakten Be-
schreibung der fiir das Kleinsignalverhalten wesentlichen Steilheiten

8Beispielsweise ergibt die Simulation fiir einige Kapazititen negative Werte.






3 Bauelementesimulationen

Kleinsignalmessungen offenbaren lediglich die Auswirkungen nichtquasista-
tischer Phéanomene. Um jedoch deren Ursachen zu erforschen, bietet sich die
Bauelementesimulation als priddestiniertes Werkzeug an.

In diesem Kapitel werden daher Ergebnisse vorgestellt, die mit dem Bau-
elementesimulator MEDICI™ erzielt werden. So soll ein grundlegendes Ver-
stdndnis fiir die Hochfrequenzeigenschaften des MOS-Transistors erzielt, so-
wie der Unterschied zur Kompaktmodellierung aufgezeigt werden.

3.1 Vertiefende Betrachtungen

3.1.1 Technologiesimulation

Ziel ist es, sehr genaue AC-Simulationen mit dem Bauelementesimulator
durchzufithren, um das gemessene Verhalten der Bauelemente bestmoglich
wiederzugeben.

Daher werden Technologiesimulationen mit dem Simulator TSUPREM™ an-
hand eines industriellen CMOS-Prozesses durchgefithrt mit dem Impetus,
moglichst realitdtsnahe Geometriedaten fiir die folgenden Bauelementesimu-
lationen zu gewinnen. Dabei werden z.B. das Oxidwachstum, die Dotierun-
gen sowie deren Ausdiffusionsprozesse simuliert.

Das Ergebnis 148t sich in einem speziellen Zwischenformat (TI) abspei-
chern und in MEDICI™ importieren. Es enthilt die Bereichsgrenzen, Dotie-
rungsprofile und ein priméres Gitter mit den Stiitzstellen zur numerischen
Simulation.

Tabelle Bl fa3t die aus der TSUPREM™-Simulation gewonnenen Bauele-
mente zusammen.

1 Technology Interchange Format

27
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Transistor Weite W Lange L

1 1 pm 0,2 pm
2 1pm 0,25 pm
3 1 pm 0,3 pm
4 1 pm 0,4 pm
) 1 pm 0,5 pm
6 1 pm 1 pm
7 1 pm 2 pm
8 1 pm 5 pm
9 1 pm 10 pm

Tabelle 3.1: Ubersicht iiber die aus der Technologiesimulation stammen-
den Transistoren

3.1.2 Simulationsgitter

Eine weitere Verfeinerung des Gitters ist wihrend der MEDICI™-Simulation
moglich und wird fiir den interessierenden Kanalbereich durchgefiihrt. Es
zeigt sich, dafl der Einflu} des Gitters auf die Simulationergebnisse erst ab
einer vertikalen Gitterdichte kleiner 0,5 nm eliminiert werden kann.

Abbildung[BTlzeigt die aus der Technologiesimulation gewonnene Geometrie.

Der vergrofierte Abschnitt des Drainbereiches 148t die hohe Komplexitét des
Gitters erahnen. Diese verursacht im folgenden grofie Simulationsschwierig-
keiten: Zum einen werden viele Gitterdreiecke mit iiberstumpfen Winkeln
(> 160°) erzeugt, die bei der Auflosung der Simulationsmatrix problema-
tisch sind. Zum anderen sind die gewachsenen Fldchen — insbesondere unter
dem Oxid — mnicht eben, was spétere Extraktionen erheblich erschwert.
Beide Problembereiche kénnten sich unter grofen Einbufien in der Genauig-
keit durch manuell erzeugte Eingabegeometrien vermeiden lassen.

Fiir Abbildung B wird mit MEDICI™ ein typischer AC-Arbeitspunkt von
Ugs = 1,5V und Upg = 2,5V simuliert. Man sieht deutlich die durch den
DIBIE-Effekt drainseitig erweiterte Raumladungszone (RLZ).

Zusitzlich sind im Abstand von je 250 mV Aquipotentiallinien eingezeich-
net. Um deren Verlauf auch im Oxid kenntlich zu machen, mufl mit einem
speziellen Oxidmodell simuliert werden.

2 Drain Induced Barrier Lowering
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Source Poly-Gate 250 mV Drain

I

0,2
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Abbildung 3.1: Aus der Technologiesimulation gewonnene Geometrie des
Transistors

3.1.3 Parametergewinnung fiir den Bauelementesimulator

In einem zweiten Schritt wird der Bauelementesimuator MEDICT™ geeicht,

um die Simulationergebnisse mit den zuvor gemessenen DC-Charakteristiken
in Einklang zu bringen. Dies wird normalerweise nicht praktiziert, da man
oftmals nur an qualitativen Ergebnissen interessiert ist.

Eine Aufstellung der Transistorgeometrien, die fiir Gleichstrommessungen
zur Verfiigung stehen, wird in Tabelle [£.4] auf Seite [[24] vorgelegt.

Ubliche Parameterextraktionswerkzeuge, wie z.B. IC-CAP™ erweisen sich
wegen der schlechten Kopplung zur extrem zeitaufwendigen Bauelementesi-
muation als unpraktikabel. Daher wird MEDICI™ iiber ein eigens entwickel-
tes Shell-Script angesteuert und im Zusammenwirken mit der programmin-
ternen LOOP OPTIMIZE-Routine evaluiert.
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Beweglichkeitsmodell

Eine hervorragende Bedeutung kommt der richtigen Wahl des Beweglich-
keitsmodells zu.
Leider beziehen sich einige dieser Modelle, wie z.B. das Surface Mobility
Model (SRFMOB), in MEDICI™ lediglich auf die oberste Gitterebene. Dies
macht die Simulationsergebnisse gitterabhéngig und ist daher insbesondere
fiir die verwendete hohe Gitterdichte von bis zu 10000 Knoten unbrauchbar.
Die besten Ergebnisse lassen sich mit dem Hochfeld-Beweglichkeitsmodell
von Hewlett-Packard (HPMOB) erzielen, bei dem die Beweglichkeit 1 wie
folgt berechnet wird [13] 19):

§o= = mit (3.1)

niBy \? 2
(VCN.HP) pi B
STV * (VSN HP)
vonnp + GN.HP .

MURO.HP fir N < NRFN.HP

E
pr =4 1+ monmr (3.2)
MUNO  sonst

Quantenmechanik

Quantenmechanische Effekte werden in MEDICI™ nach der van-Dort-Ni-
herung [T6] behandelt. Diese erweitert die Bandliicke in Abhiingigkeit vom
anliegenden vertikalen elektrischen Feld um:

13

AEg,qm = 9

e \1/3 03
'41'178 ( M) 'Ever / .
,1-107%eVem 10T | t] (3.3)
Der erste Faktor ergibt sich aus der Schrodinger-Gleichung, der zweite wird
experimentell ermittelt. Die vergroflerte Bandliicke hat ein Absinken der In-
trinsic-Dichte an der Silizium-Grenzschicht zur Folge:

AFE, om
Mg, qm = T - €XP (_ 5 kg_; ) (3.4)

Das rdumliche Abklingen der quantenmechanischen Beeinflussung der La-
dungstriger wird durch eine Verschleifungsfunktion (sieche Anhang [D) be-
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schrieben.

2 exp (—a2) . d
= mit a=
1+ exp(—2a?) dref

VF (a) (3.5)

Die reduzierte Ladungstrigerdichte an der Oxid-Grenzfliche wird oftmals
auch durch eine Vergroflerung der elektrisch effektiven Oxiddicke interpre-
tiert. Sie hat eine verringerte Einsatzspannung Uy, zur Folge.

Simulationen mit obigem Modell zeigen eine Reduktion des Drainstromes
um bis zu 8% (Abbildung B.2).

ID [mA]
0,6 klassisch' - - - - - I _! _______ I— -----
QM PR
05 - RIS S .
AR e et i
03 [
072 . .I!,/././.,.,.:’.’. I ........ ......... ....... _
0,1 [pr EPRRPPTT BN SREESE S5 =
0 g i i | i
0 0,5 1 1,5 2 2,5

Ugs =0,5...25V, W/L=1/0.25 Ups [V]

Abbildung 3.2: Vergleich des Drainstroms in klassischer und quantenme-
chanischer MEDICI™-Simulation

Dies belegt, dafl fiir Bauelementesimulationen von Viertel-Mikron-Transi-
storen mit Oxiddicken d,, von etwa 6 nm der klassische Ansatz nicht mehr
akzeptabel ist.

Diejenigen Eingabedaten, die bei der Parameterextraktion die besten Uber-
einstimmungen mit den Messungen zeitigen, sind in Tabelle B2 zusammen-
gestellt.

Abbildung vergleicht die bei hoher Drain-Source-Spannung aus der Pa-
rameteroptimierung gewonnene Transferkennlinie eines typischen Hochfre-
quenz-Transistors mit der entsprechenden Messung.
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Statement Parameter Value
MODELS HPMOB true

ANALYTIC true
CONSRH true
AUGER true
BGN true
QM.PHILI true
QM.NORP -1
MOBILITY SILICON NRFN.HP 1lel9
MUNO.HP 634
ECN.HP 5.2eb
VSN.HP 7.736€6
VCN.HP 4e6
ECN.MU 7.794
VSATN 1.242e7
INTERFACE MATERIAL=(silicon,oxide) QF -2.5ell
CONTACT NAME=gate WORKFUNC 4.35

Tabelle 3.2: Ubersicht iiber die optimierten MEDICI™-Parameter

Ip
6

)
4

0
0 0,5 1

(mA]

T
~Messung
Simulation

"""" 15 2
Ups = 2,5V, W/L = 10/0,25 Uss [V]

2,5

Abbildung 3.3: Vergleich der gemessenen Eingangskennlinie mit der pa-
rameteroptimierten MEDICI™-Simulation
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3.1.4 Gleichstromsimulation
Inversionsschicht

Mit zunehmender Gate-Bulk-Spannung steigt das Oberflichenpotential ¢
an der Grenzfliche zwischen dem Kanalbereich und dem Oxid, wodurch die
Locher im Substrat von der Halbleiteroberfliche verdriangt werden. Die zu-
riickbleibenden Akzeptorriimpfe N, bilden eine Raumladungszone, deren
Ausdehnung entsprechend

E0Esi 1

¢ Ni Os (3.6)

Ydep = 2

beschrieben werden kann.

Mit zunehmender Gatespannung steigt das Oberflichenpotential ¢, an der
Grenze zwischen Halbleiter und Oxid. Erreicht dieses die Fermispannung ¢,
so spricht man von schwacher Inversion; oberhalb von 2 ¢ von starker In-
version. Bei letzterer ist der Kanal vollstédndig aufgebaut — der in Hochfre-
quenzschaltungen benutzte Betriebsmodus des Transistors. Abbildung B.4]
stellt diese Zusammenhénge fiir einen vertikalen Schnitt im Kanal dar.

Upp = —0,74V Uy =072V
s [V] Ups =Ups =0V Ny=1- 107 ¢cm™3

starke
Inversion

2¢F

schwache
Inversion

oF

Uep — Upg [V]

Abbildung 3.4: Oberflichenpotential in der Mitte des Kanals in Abhan-
gigkeit von der Gate-Bulk-Spannung (MEDICI™-Simulation)

Die Elektronen bilden infolge der elektrostatischen Anziehung des Gates an
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der Halbleiteroberflache eine diinne Schicht aus. Sie 16sen dort also Locher in
ihrer Rolle als Majoritédtsladungstriager ab. Daher nennt man diesen Zustand
Inversion. Die Inversionsschicht ist jedoch derart diinn (= 5nm), dafl man
den Spannungsabfall dariiber vernachléssigen kann. Abbildung BA bestéitigt
diese auf Seite Bl aufgestellte charge sheet-Niherung.

n [em ™3] Ups =Ups =0V
1020 b ]
oo N Tem = L]
180, Lo 06V o o N
107 ¢ . S : : ;
. . p-Dotierung
1017:_ Ve .
1016- |
0 2 4 6 8 10 12
y [nm]

Abbildung 3.5: Lokale Verteilung der Inversionsschichtladung in der Mitte
des Kanals fiir verschiedene Gate-Substrat-Spannungen

Zusatzliche Ladungen auf dem Gate werden iiberwiegend durch zusétzliche
Ladungen in der Inversionsschicht kompensiert. Die Bulkladungsdichte Q’5
der Raumladungszone bleibt nahezu unveréindert und wird durch Multipli-
kation der Ionenladungsdichte mit der Tiefe der Raumladungszone ([3.6)) be-
stimmt (depletion-Néherung):

co€si 1
Q% = —qNa- /2 °q N0 = —\/2¢e065 g Na - ¢ (3.7)

Somit 148t sich die Grofle der Inversionsschichtladung herleiten:

Q/In'u = 7Q/G - Q,B = 7ng(UGB - UFB - ¢s) + 25055inA¢s (38)

Die Grofle Upp ist die Flachbandspannung. Legt man ferner eine Spannung
zwischen Source und Bulk, so erhsht sich das zur (starken) Inversion bené-
tigte Potential ¢s = 2 ¢ — Upg entsprechend. Mit der Einsatzspannung Uy,
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(:40) und dem Substratsteuerfaktor v (2.41]) 148t sich schreiben:

Qmw = —Chy, (Ugs —Urp — (2¢r — Ups)) + V/2c0e5i ¢ Na - (2¢r — Ups)
= —C, (UGB —Urs — (2¢r —Ups) =7 V2¢r — UBS)
= —C; (Ugs — Un,) (3.9)

Bei nicht verschwindender Drain-Source-Spannung ist das Oberflichenpoten-
tial und damit auch die Kanalspannung @5 ortsabhiingig (Abbildung [3.0).

Pk (z) = ¢s () — (2¢r — Uss) (3.10)
By [V]
Uas = 25V | ! ! Ups = 2,5V
Ug =04V : :
2 --------- ST . :.--.--..-'..-.,:’:»;"_ UDS:27OV
" Ups =15V
Ups=1,0V
Ups =05V
Ups = 0,0V
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1P
L =0,25pum x/L[—]

Abbildung 3.6: Verlauf der Kanalspannung tiber dem Ort

Der wannenférmige Verlauf bei Upg = 0V liegt in der Diffusionsspannung
der Ladungstriiger am metallurgischen Ubergangs begriindet. Dieser liegt
symmetrisch etwa bei 40 nm/250 nm = 20 % der Transistorlinge. Thr analy-
tischer Verlauf 148t sich iiber die Beziehung

w ¢?
IDS = ,LLC;I? . |:(UGS - Uth) @K — TK:| (311)
herleiten [37]:
2 Uil =
Pk (x) =Ugs — U — (| (Uas —Uwm)” =2 |(Uas — Uw) Ups — |z

(3.12)
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Fiir kleine Drainspannungen verliduft sie linear, da sich der Kanalwiderstand
iiber dem Ort nicht dndert. Bei grofieren Spannungen steigt der differentielle
Kanalwiderstand.

Einsatzspannung

Im vorigen Abschnitt kam die Einsatzspannung Uy, zur Verwendung, welche
sich analytisch durch Gleichung (ZZ0) berechnen li8t. In der Praxis wird
sie aus Messungen und Simulationen extrahiert. Ein mogliches Verfahren ist
das sog. Zielstromverfahren: Dabei wird die Einsatzspannung aus derjenigen
Gatespannung bestimmt, bei der der normierte Drainstrom einen gewissen
Wert Iz iibersteigt.

Uth = UGS (IDS = IZ . W/L) (313)

Abbildung 7 stellt die Abhingigkeit der Einsatzspannung von der Gate-
lange fiir jeweils zwei verschiedene Zielstrome und Drainspannungen dar.

U [V]
0,55

0,5
0,45
0,4

0,35

05 T T
70,1 0,2 0,3 05 1 2 5
W =1pm L [um]

Abbildung 3.7: Nach dem Zielstromverfahren extrahierte Einsatzspan-
nung
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Abschniirpunkt

Die Séttigung ist der herausragende Betriebsbereich in Hochfrequenz-Schal-
tungen. Hier wirkt die Kanalldnge L., verkiirzt, da die Ladungstriagerdichte
jenseits des pinchoff point vernachléassigbar klein istf Die Lage dieses Ab-
schniirpunktes kann man aus der Umkehr der vertikalen Feldkomponente
ermitteln. Dies ist in Abbildung B8 dargestellt. Knapp oberhalb der Ein-

—E, [10° V/cm]

6
0 01 02 03 04 05 06 0,708 09 1
Ups =25V L=025um x/Lep [—]

Abbildung 3.8: Verkiirzung der Kanallange bei zunehmender Sattigung

satzspannung ist der Kanal auf etwa 3/4 des metallurgischen Abstands ver-
kiirzt. Das Hineinwandern des Punktes, an dem E, = 0 ist, beginnt nicht
exakt bei Ugp = Ugs — Ups = 0V, da zum einen der metallurgische Uber-
gang einen Feldbeitrag liefert und zum anderen das dortige Potential um den
Spannungsabfall im Draingebiet reduziert ist.

3siehe Abbildung auf Seite
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3.2 Kleinsignalsimulation

3.2.1 Methodik

Ubliche Ansiitze iiber eine Ladungsaufteilung haben zwei Nachteile: Zum
einen fiihren sie nur an Knoten mit dielektrischer Isolierung, die einen reinen
Verschiebestrom aufweisen, zu korrekten Kapazitéitsbeldgen. Zum anderen
sind die so gewonnenen Kapazitéiten stets quasistatische Niederfrequenzwer-
te.

Im Gegensatz hierzu arbeitet MEDICI™ mit einem nichtquasistatischen An-
satz nach [54], bei dem neben den Spannungen auch die Potentiale und
Ladungstriagerdichten sinusformig variiert werden:
U="U+U-e*t
b= o+ et
n = ng+n-e*t
p=po+p-e
Dadurch wird die Grofle der Losungsmatrix verdoppelt, was den hohen Re-
chenaufwand erklért (siche Kapitel [34)).

3.2.2 Transitfrequenz

Aus dem Kleinsignalersatzschaltbild 148t sich die Transitfrequenz folgender-
mafen berechnen:

gm
ft 2 7(0( C ( )

Sie ist unabhingig von der Transistorweite, da sowohl g,, wie auch Cgg mit
der Weite skalieren,

gm X W/L und Cgg x WL (3.19)

und sinkt quadratisch mit zunehmender Linge.

Oberhalb der Einsatzspannung ist die Gatekapazitéitﬁ anndhernd spannungs-
unabhéngig. Der Verlauf der Transitfrequenz iiber den Arbeitspunkten be-
sitzt daher eine der Gatesteilheit g,, dhnliche Charakteristik. Abbildung B9
zeigt dies anhand eines Transistors mit W/L =1 ym/0,25 pm.

1Eine gemessene Kapazititscharakteristik befindet sich auf Seite [30]
5Im Unterschwellstrombereich fillt die Transitfrequenz auf einen Wert von etwa 1 MHz.
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Abbildung 3.9: Transitfrequenz in Abhdngigkeit vom /—\rbeitspunktﬁ

Der Vollsténdigkeit halber sei auch die Formel fiir die maximale Oszillati-
onsfrequenz (Gleichung (B:20)) aufgefiihrt:

e
= — 2
fmaz S7 R, Ooc (3.20)
Wegen
1
Ry o W und Cpg x W (3.21)

ist auch diese ndherungsweise weitenunabhéngig.

3.2.3 Eingangswiderstand

Ein Schwerpunkt der in Kapitel Hlzu entwickelnden Kleinsignalbeschreibung
liegt in der Modellierung des Eingangswiderstands.

Dieser errechnet sich als Realteil des Verhéltnisses aus den am Gate auftre-
tenden Spannungen und Stromen unter der Nebenbedingung, dafl an allen
anderen Knoten keine Kleinsignalspannungen anliegen:

Rin =R (“i)
lg

(3.22)

Uds=Ups=0
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Abbildung verdeutlicht, da§ das klassische Kleinsignalersatzschaltbild
von Seite[20] den in realiter auftretenden Eingangswiderstand nicht zu erkli-
ren vermag.

i Cap
Qo —= (|

[
Ugs —
Cas
S o S

Abbildung 3.10: Klassisches Kleinsignalersatzschaltbild unter der Neben-
bedingung ugs = ups =0V

9o

Die Nebenbedingung des kleinsignalméfliigen Kurzschlusses besagt, dafl der
Eingangswiderstand aus der Admittanz gewonnen werden mufl und nicht als
FEingangsimpedanz verstanden werden darf, bei dem die Strome verschwin-

den.
R. =R Ugs
m Zg
!
' Ugs
#® ()

Der Eingangswiderstand ist im betrachteten Bereich unabhéngig von der
Frequenz.

* (%)
s =t =0 “c (3.23)

= R(Zae)

ig=ip=0

Abbildung [3:17] zeigt dies fiir alle Arbeitsbereiche.

Er sinkt jedoch — dhnlich dem Kanalwiderstand — mit steigender Gate-
spannung. Dies ist aus Abbildung ersichtlich, deren Daten an einem
Transistor mit W/L = 1/1 simuliert wurden. Die Einsatzspannung fiir die-
sen Transistor ist aus Abbildung 31 auf Seite 36l zu Uy, = 0,38V ablesbarﬁ
Befindet sich der Transistor in Séttigung (Ugs — Uy, < Ups), so ist der Ein-
gangswiderstand unabhéngig von der Drainspannung. Dies wird deutlicher,
wenn man ihn {iber Upg auftriigt wie in Abbildung [3.15]

6Als Randbedingung dieser Extraktion fungieren I; = 70nA bei Upg = 0,1V.
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Abbildung 3.11: Frequenzunabhingigkeit des Eingangswiderstands
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Abbildung 3.12: Gatespannungsabhingigkeit des Eingangswiderstands
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Abbildung 3.13: Drainspannungsabhangigkeit des Eingangswiderstands
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3.3 Transiente Simulation

Dieses Kapitel stellt die Ergebnisse umfangreicher zeit-transienter Simula-
tionen vor.

Sie dienen dem tieferen Versténdnis der hochfrequenten Vorgénge im Transi-
stor sowie der Verifikation der aus der AC-Simulation gewonnenen Erkennt-
nisse.

3.3.1 Methodik

Da MEDICI™ keine sinusférmigen Transienten kennt, miissen diese durch
sehr kleine lineare Spannungsvariationen genéhert werden. Fiir jede zu si-
mulierende Frequenz wird also die Sinuskurve der anliegenden Spannung in
viele kleine lineare Spannungséinderungen aufgeteilt. Es zeigt sich, daf§ die
Ergebnisse erst ab 256 Zeitschritten pro Sinuswelle stiitzstellenunabhéngig
werden (Abbildung B14I).

Y;; [107% Mho/ pm] W/L =1/0,25, f =48,1 GHz
04 1T ! !
0.3 ’_f}:(.".A'.'T'Z’.".’%‘."TTf".’.".’Z'T'.”.%".’."f'.'T'.".".’.".".’T'Z’.".’.".".".".’f 3 (YGG)
R fcomoccosomcosooec R (Yna)
0,2 Fods w8 2 G e a8 aa Gy e R Y (YDD)
R it :
- ® : REYGG%
N T TIPSR SRR B 1§ £675)
O, [ SRR -
_p o N, S S (Ype)
T 1632 64 128 256

Ucs =2,6V,Ups =2,5V Anzahl der Zeitschritte pro Periode [—]

Abbildung 3.14: Abhangigkeit der extrahierten Admittanzen von der An-
zahl der bei der transienten Simulation verwendeten Stiitzstellen im Ver-
gleich zum Ergebnis der AC-Simulation

Fiir den Einschwingprozef sind in der Regel zwei Perioden ausreichend.
Abbildung BTHl illustriert die Vorgehensweise anhand eines W/L = 1/0,25-
Transistors, bei dem die Gatespannung ausgehend von Ugs = 2,5V mit
einer Frequenz von 48,1 GHz periodisch um 10 mV ausgelenkt wird.
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Ugs [V] IuA]
2,51 4
2,505\ S e e 2
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L= Ip(t)—Ip(DC)

2,495+ i\ [ R A

—4
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Ups = 2,5V, 512 lineare Zeitschritte t [ps]

2,49

Abbildung 3.15: Transienter Verlauf der simulierten Spannungen und
Stréme

Der Gatestrom lduft der Gatespannung in erster Ndherung um 90 ° voraus{l

dU, t dugssin (wt
I (t) = CGG'%()ZCGG-QT()

= wCqq - ugs cos (wt) = wCaq - ugs sin (wt +7/2)  (3.26)

(3.25)

Aus den simulierten Transienten lassen sich Amplitude und Phasengang der
Strome ermitteln und somit die Leitwerte und Kapazitdten berechnen. Die
genaue Vorgehensweise ist in Kapitel ausfiihrlich beschrieben.

3.3.2 Stromverhalten

Fiir den wichtigsten AC-Fall, nimlich das Anlegen eines Hochfrequenzsignals
an das Gate, werden umfangreiche Bauelementesimulationen durchgefiihrt.
Sie dienen zur Erfassung nichtquasistatischer Effekte unter Miteinbeziehung
aller parasitarer Einfliisse. Diese Ansteuerung des Transistors entspricht dem
auf Seite M0 gezeigten klassischen Kleinsignalersatzschaltbild.

Auf die spezielle Methodik und die Probleme bei der Extraktion der Ergeb-
nisse wird in Kapitel eigens eingegangen.

"Der prinzipielle Verlauf des Gatestromes iiber der Gatespannung ist in Form eines ,,Dau-
menkinos“ in der rechten unteren Ecke dieser Arbeit angedeutet.
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Gatestrom

Durch die kapazitive Kopplung erhélt man — im Gegensatz zum Gleich-
spannungsbetrieb — einen Strom iiber das Gate (Abbildung B16]).

g ()] [nA/pm]

20 T T T T T T T T.-

18 - L=02pum —e— - == -
_____ 025 pum -~ oo wl o]

16 0,3pum --g- - e -

4 05um —aem -y T

12 o L0pm e s

10 -

8

6

4

2

0

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Uas =15V, Ups =25V, ugs = 10mV  f[GHz]

Abbildung 3.16: Amplitude des transient simulierten Gatestroms iiber der
angelegten Frequenz

Dieser steigt, entsprechend
ig=2mCl -WL- [ ugs (3.27)

proportional zur Gateléinge und der Frequenz an. Fiir extrem hohe Frequen-
zen und lange Transistoren 146t sich ein Abbiegen der Kurven feststellen.
Dies kann derart interpretiert werden, daf} die elektrisch wirksame Kanalfla-
che bei Einsetzen der Nichtquasistatik verkiirzt wird, die effektive Kapazitét
somit bei steigender Frequenz abnimmt [

Abbildung zeigt die Phasenverschiebung ¢ des Gatestroms iiber der
Frequenz. Diese bezieht sich — wie auch in den folgenden Darstellungen —
auf die angelegte Gatespannung.

Die von 90 © abweichende Phase bewirkt einen Realanteil im Gatestrom. Dies
wiederum hat einen nicht verschwindenden Eingangswiderstand zur Folge.
Daf die Phase fiir kleine Frequenzen nicht genau 90 ° ergibt, hat zwei Griin-
de: Die kleinste simulierte Frequenz betragt 10 MHz, ein Verschwinden der

8siehe auch Abbildung Bl auf Seite T321
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Abbildung 3.17: Phase des transient simulierten Gatestroms zur Gate-
spannung iiber der angelegten Frequenz

Phase tritt strenggenommen erst bei f — 0 ein. Zum anderen sind die Strome
(sieche Abbildung BI6) in diesem Bereich extrem klein, was die Extraktion
der Phase &duflerst erschwert.

Sourcestrom

Fiir den Sourcestrom ergibt sich ein zunéchst schwer versténdliches Verhal-

ten (Abbildung BI8).

Fiir kleine Frequenzen verhélt sich der Sourcestrom wie in der DC-Beschrei-
bung. Aus den Gleichungen [2:37) und (238) folgt, dafl der Strom steigt, je
kleiner der Transistor ist.

i 0) = a(f = 0) = g e (3.25)
= B(Ugs —Uu) (1 + AUps) - ugs
— (Uss ~ Un) [+ NUps) - g - uCl -

Im betrachteten Fall kann man ugs = 0 setzen.
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s (t)] [wA/pm]
6 T 1

5 T S S 2

3 i é,;,—,—,;;;-—:% =%

0 ‘# i i i i i i i i i
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Ugs =16V, Ups =2,5V, ugs =10mV f [GHZ]

Abbildung 3.18: Amplitude des transient simulierten Sourcestroms iiber
der angelegten Frequenz

Beim Ubergang zu hoheren Frequenzen kommt die Source-Gate-Kapazi-
tit C'sg zum Tragen:

|Z.S| = |(gm +jw - CSG) . ugs| (329)
= 4 (@Cs0)? uge = wCsi - (|14 —Im
= \VIm wCsq) Ugs = wWlsa + 202 Ugs
SG

Sie reprisentiert denjenigen Anteil der Inversionsladung, der der Source zu-
gerechnet werden kann, wéchst also mit steigender Gateliange.

CSG x L (3.30)

Dies erklért, warum bei hoheren Frequenzen die Langkanaltransistoren mehr
Strom liefern. Steigert man die Frequenz weiter, so verringert sich — in Ana-
logie zu dem beim Gatestrom gesagten — die elektrisch wirksame Kanallén-
ge auf ein durch die Trédgheit der Ladungstriger bestimmtes Mafl und die
effektive Source-Gate-Kapazitéit sinkt.

Neben der Amplitude ist die Phasenverschiebung die zweite wichtige Gro-
Be. Sie steigt zunichst proportional zur Frequenz. IThr Verlauf ist in Abbil-
dung iiber der Frequenz dargestellt.
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Abbildung 3.19: Phase des transient simulierten Sourcestroms iiber der

angelegten Frequenz
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Drainstrom

Der Drainstrom verhélt sich im Niederfrequenzbereich analog zum Source-
strom (Abbildung [3:20).

lp ()| [nA/pm]

3,5 I S
. : o -
R D I R SRt
Rl A U
2,5 fose-bisaa forowe e R R R »
2 R A i
B D= = A X
R e
Lo e PRERTIT
. n . . . . 1,0 pm —--%--
0’5%4 ) o v 50um - v
A Y i i i i i i

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
UGS = 1,5 V, UDS = 2,5 V, Ugs = 10 mV f [GHZ]

Abbildung 3.20: Amplitude des transient simulierten Drainstroms iiber
der angelegten Frequenz

Fiir hohere Frequenzen zeigen sich jedoch Unterschiede: Hier ist der Drain-
strom der Langkanaltransistoren stets niedriger als derjenige der Kurzkané-
ler. Dies weist darauf hin, dafl die Drain-Gate-Kapazitit einen geringeren
Beitrag verursacht als die Source-Gate-Kapazitit.

Die Steigungen der Kurven sind fiir alle Gateléingen in etwa gleich; die Drain-
Gate-Kapazitét ist somit keine Funktion der Lénge.

Cpa # Cpa (L) (3.31)

Bemerkenswert ist das Absinken des Strombetrages bei niedrigen Frequenzen
fiir Transistoren mit {iber 1 ym Gateldnge. Diese Langkaniiler befinden sich
schon jenseits ihrer Transitfrequenz (|Ip (t) | < [Ig (t)|), was durch Vergleich
mit Abbildung ersichtlich ist.

Die Transitfrequenz der Transistoren lieBe sich aus dem Schnittpunkt der
Kurven in den Abbildungen [3.16] und ermitteln.

Abbildung B2T] zeigt die Phasenverschiebung des Drainstroms iiber der an-
gelegten Frequensz.
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Abbildung 3.21: Phase des transient simulierten Drainstroms iiber der
angelegten Frequenz

Die Phase wéchst zunéchst proportional zur Frequenz, bevor sie sich dem
Wert —7r/2 = —90° asymptotisch annéhert, d.h. im Hochfrequenzbereich
wirkt der Transistor wie ein kapazitiver Kurzschluf.

Hier ergibt sich ein weiterer Unterschied zum Sourcestrom: Bei diesem né-
herte sich die Phasenverschiebung in den Simulationsergebnissen nicht /2,

sondern nur w/4 = 45° (vgl. Abb. BT9 und B2T]).

Auf die Einzelheiten dieser Gegenkopplung wird bei der Beschreibung des
sinneren Miller-Effekts* (Kapitel [.22])) néher eingegangen.

In den vorangegangenen Abbildungen fillt auf, dafl die Summe der darge-
stellten Strome nicht Null ist.

Dies ist auch korrekt, da zu einem beliebigen Zeitpunkt zwar die Erhaltung
der Strome gilt, nicht jedoch deren Betrige:

Il
o

I (t)+Ip () + Is (1) (3.32)
|

aber: |Ig (6)|+ Ip (t)] + |Is (t

\/IG ) + \/ID (t)® + \/IS t)° # 0 (3.33)
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3.3.3 Verhalten der Inversionsschicht

Das mit der Zeit variierende Verhalten der Inversionsschicht ist der AC-
Analyse nicht zugénglich. Nur eine transiente Simulation nach der obig be-
schriebenen Methode gibt hieriiber Aufschluf3.

Widerstandsbereich

Der Widerstandsbereich wird in der Kleinsignalbetrachtung oftmals vernach-
léssigt. Dabei existieren durchaus Schaltungen, wie z.B. Mischer-Schaltun-
gen, die auch diesen Betriebsmodus durchfahren.

Im linearen Bereich (kleine Drain-Source-Spannung) verlduft die Kanalinver-
sion annidhernd symmetrisch iiber dem Ort. Legt man eine kleine Stérung

Uas (t) = Ugs + ugs - sin (wt) (3.34)

an das Gate, so varilert die Ladungstrigerkonzentration nach (B9) in etwa
proportional zu den Spannungsverhéltnissen der DC- und AC-Ansteuerung:

u 10 mV
t)—n=~ 25 .n= n~7%- 3.35
n(t)—n Uos n 15V n % -n ( )

Abbildung zeigt, dafl der Kanal iiber seine gesamte Linge
Lop,=L—-2L,, =270nm —2-43nm = 184 nm (3.36)

hinweg sinusférmig auf- und abgebaut wird[d

Sattigungsbereich

Im Séttigungsbereich fillt die Ladungstrigerdichte zur Drain hin stark ab.
Doch auch die Anderung der Ladungsverteilung bei Kleinsignalansteuerung
vollzieht sich vornehmlich auf der Sourceseite, wie Abbildung zeigt.
Wie schon im vorigen Bild wird fiir einen Transistor mit einem W/L von
1 pum/0,27 pm eine Frequenz von 40 GHz transient emuliert.

9Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wurde nicht jeder Punkt gezeichnet. Die simulierte
Auflésung lag um den Faktor Vier hoher.
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Abbildung 3.22: Verlauf der lateralen Elektronenkonzentration an der
Halbleitergrenzschicht im Widerstandsbereich (MEDICI™):

a) Inversion bei Gleichspannung

b) Ladungsidnderung bei Anlegen eines AC-Signals
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Abbildung 3.23: Verlauf der lateralen Elektronenkonzentration an der
Halbleitergrenzschicht im Sattigungsbereich (MEDICI™):

a) Inversion bei Gleichspannung

b) Ladungsinderung bei Anlegen eines AC-Signals

25
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3.4 Vergleich der Analysearten

AbschlieBend sollen die in MEDICI™ fiir eine Auslenkung der Gate- resp.
der Drainspannung von jeweils 10 mV aus der transienten Simulation gewon-
nenen Ergebnisse mit denen aus der Kleinsignalsimulation verglichen werden

(Abbildung 3:24).

G =R (Y;;) [107® Mho/pum] mit Symbol: transient, ohne Symbol: AC

O3 T . T T T T T T T 1
N i e . .
0,25 ECEEEETEEEE TR ETes s 0+ DG
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R
0,15 [+ ot
0,1 : ' ; : ' :
0,05 GG
0 GD
_0.05 i i i i i i i i i
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f [GHz]
B =S(Y;;) [107®Mho/um]  mit Symbol: transient, ohne Symbol: AC
0,4 1 1 T T T T T T
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0,3
0,2
0,1
0
GD
-0,1
DG

—0,2
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Ugs =25V, Ups =25V, W/L=1/025 f[GHz]

Abbildung 3.24: Vergleich der aus der transienten Simulation extrahierten
Konduktanzen und Suszeptanzen zum Ergebnis der AC-Simulation
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Dabei sei nochmal herausgestellt, daf es sich bei den zwei vorgestellten An-
sdtzen um grundsétzlich verschiedene Methodiken (B:2.1] und B:31]) handelt!
Die Real- und Imaginirteile der Admittanzen werden hierbei getrennt be-
trachtet.

Wiéhrend die Deckungsgleichheit der Suszeptanzen

B=S(Y)=wC (3.37)

frappierend ist, zeigen sich leichte, aber unwesentliche Differenzen in den
Konduktanzen.
G=R(Y) (3.38)

Die Ergebnisse belegen die hohe Giite der Kleinsignalsimulationsmethodik
in MEDICT™. Da diese jedoch nur an den Terminals evaluierbar ist, macht
sie die transiente Betrachtung insbesondere fiir das Verstédndnis der Inversi-
onsladung nicht obsolet.

Rechenzeit

Tabelle B3] vergleicht die relativen Rechenzeiten der verschiedenen Simula-
tionsarten zur Ermittlung des AC-Verhaltens.

Art der Simulation  Programm CPU-Zeit
Schaltungssimulation SABER™ AC 1
Bauelementesimulation MEDICI™ AC ~ 700
Bauelementesimulation MEDICI™ transient ~ 6000

Tabelle 3.3: Relative Rechenzeit einer AC-Analyse fiir verschiedene Simu-
lationsarten (1=0,028 Sekunden pro Arbeits- und Frequenzpunkt)

Sie sind jedoch nur als Anhaltspunkt zu verstehen, da sie von der Anzahl der
Knoten und der verwendeten Modelle bei der Bauelementesimulation sowie
von der verlangten Genauigkeit bei der Schaltungssimulation abhéngen. Der
Absolutwert héingt natiirlich primér von der verwendeten Rechenplattfor
ab.

Der angefiihrte Vergleich bestétigt die Erfordernis von AC-Kompaktmodel-
len fiir Schaltungssimulatoren.

10Zur Evaluierung der Rechenzeiten wurde eine SUN Sparc Ultra IT mit 300 MHz unter
Solaris 2.6 verwendet.
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Da Hochfrequenzschaltungen jedoch nur aus einigen wenigen Bauteilen be-
stehen, kann fiir eine AC-Analyse hoher Genauigkeit eine Bauelementesimu-
lation (z.B. mit MEDICI™) in Erwigung gezogene werden.



4 Nichtquasistatisches
Kleinsignalmodell

Die Modellierung von Bauelementen fiir den Gleichstromfall unterscheidet
sich grundsétzlich von deren Wechselstrommodellierung: Wéhrend erstere
auf die Absolutwerte der Stréme und Ladungen in Abhéngigkeit von den
angelegten Spannungen abzielt, hebt die AC-Modellierung auf deren infini-
tesimale Verinderung iiber der Zeit resp. im Frequenzraum ab. Konkrete
Aufgabe ist es daher, die im Bauelement vorkommenden Leitwerte und Ka-
pazitdten zu erfassen.

4.1 Beschreibung der Widerstande

Fiir die Leistungsanpassung des MOS-Transistors ist der Eingangswider-
stand R;, eine mafigebliche Grofle. Er setzt sich aus den Widersténden des
Gates, des Kanals und des externen Transistors zusammen.

Das erste Kapitel widmet sich der Frage, wie man aus den im Arbeitspunkt
berechneten die fiir die Kleinsignalanalyse relevanten Widersténde erhélt.
Die elektrisch wirksamen Kleinsignalwiderstdnde ergeben sich aus der Ana-
lyse eines verteilten Widerstandsnetzwerks.

4.1.1 Gatewiderstand

In diesem Abschnitt soll der Einflufl des Gates untersucht werden. Wie aus
der Abbildung [41] ersichtlich ist, wird der Gatestrom senkrecht zum Ka-
nal zugefithrt. Man mufl daher in diesem Kapitel erstmals den Transistor
dreidimensional betrachten.

Da mit dem Widerstand auch das gateinduzierte Rauschen ansteigt, ist man
bestrebt, den Gatewiderstand moglichst gering zu halten.

o7
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Source Gate Drain

Bulk (L

Abbildung 4.1: MOS-Feldeffekt-Transistor

Das Gate wird aus Griinden der Niederohmigkeit aus zumeist silizidiertem
Polysilizium oder metallischen Materialien gefertigt. Aufgrund der homoge-
nen Beschaffenheit 148t sich sein Gleichstromwiderstand wie der einer Lei-
terbahn berechnen:

Az w p
. =p- = .0= -0 4.1
P Az - Ay P L-Ay Ay Ra (4.1)
1
mit p = v [p] = Qm (4.2)

R =

Mit p wird hierbei der spezifische Widerstand und mit Ay die Schichtdicke
des Gatematerials bezeichnet, O ist Anzahl der Leiterbahnquadrate. Letztere
berechnet sich in Richtung des Stromflusses aus W/ L.

Mit [26] 148t sich eine typische Groflenordnung fiir ein 1000 nm dickes Gate
aus Polysilizium mit O = 10 pm/0,25 um abschiitzen:

760 2 cm

= 0O~
R = fio 1000 nm

-40 = 7,69/0 - 40 ~ 300 Q) (4.3)

Da im DC-Fall im Gate kein Strom flief3t, existiert kein Spannungsabfall iiber
das Gate. Dies ist der Grund, warum in der Modellierung das Gate nur fiir
transiente oder AC-Anwendungen von Bedeutung ist.



4.1. Beschreibung der Widerstdnde 59

Transmission line

Das Gate entfaltet seine Wirkung auf den Kanal durch ein verteiltes Netz-
werk aus Widersténden und Kapazititen (Abbildung [£.2)).

W
Rg/n  Raefn  Rao/n Re/n
o— oA Foo Fo—--o-ien — 1 Gate
oz I Cosfn. | Cosfn | Cos/n ::com /n Gateoxid
'y ® 'y s Kanal-
hZ;—/ querschnitt
1
N—_——— —

Zo

n RC-Glieder

Abbildung 4.2: Interpretation des Gates als transmission line

Sein Gesamtwiderstand 148t sich in Kettenbruchdarstellung schreiben und
iterativ berechnen:

Zl = RG/TL+

JwCoz/n
1
Ly = —||Z
? RG/n+ (]wC’oz/nH 1)
1
= Rg/n+ i
JwCoz/n +
Rt Sl
Zn (4.4)

Die analytische Losung wird schon ab einigen wenigen Gliedern sehr kom-
plex. Wertet man jeweils den Realteil aus und vernachléssigt dabei unter der
Annahme

wCyyRe < 1 (4.5)
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Terme hoherer Ordnung, so zeigt sich die Darstellbarkeit in einer Reihe:

n

R(Z:)= > Ra (46)

i=1

Diese ist fiir n — oo konvergent und fithrt zu folgendem Resultat:

1
lim Z, =13Rs +

(4.7)

Eine numerische Auswertung bestétigt das Ergebnis.

Die Giiltigkeit der getroffenen Einschriankung wC,, Rg < 1 a8t sich durch
Vergleich von (43)) mit einer Abschitzung der Imaginirkomponente unter
denselben Geometrieverhéltnissen (d,, = 6 nm) belegen:

1 1 1

= ~ ~ 10k
wCyp; wC! WL  27-1GHz-58fF/pum? - 10 um - 0,25 um

Simuliert man die transmission line aus Abbildung[Z.2in einem Schaltungs-
simulator und variiert dabei die Anzahl der miteinbezogenen inneren Knoten,
so bestitigt sich obige Beobachtung (Abbildung EE3): Der wirksame Gatewi-

R/R¢ [%]

100 S S DM D
: W =100 pm ——

90 P\ i o Lpm --= .

g0 R G N Leoocoocaceo: .
RN >t R _
S s y
qF o e AN .
301 M | RSN | R S

10 100 1000
Anzahl der Knoten

Abbildung 4.3: Schaltungssimulierter Gatewiderstand Rg in Abhingig-
keit von der Anzahl der RC-Glieder im Gate

derstand sinkt mit zunehmender Knotenanzahl asymptotisch auf 33 % seines
Wertes.
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Verringert man die Weite des Transistors, so wird sowohl der Gatewiderstand
als auch die Oxidkapazitit zu gleichen Teilen kleiner. Dennoch fillt die Kurve
mit anndhernd gleicher Charakteristik ab.

Das Ergebnis lit sich aber auch umgekehrt interpretieren: Mochte man
beispielsweise einen verteilten Widerstand mit einer Genauigkeit von 20 %
simulieren, so sind acht innere Knoten hierfiir ausreichend.

Fingerstruktur

Abbildung [44] zeigt schematisch ein Layout fiir einen Transistor mit Finger-
struktur. Dabei werden die Bahnen von Gate, Source und Drain kammf6érmig
ineinander verzahnt. Man erhélt so zu gegebener Weite mehrere, aber dafiir
kiirzere Bahnen. Dabei bezeichnet np die Anzahl der Finger.

Widerstandsberechnung Um zu kldren, wie sich die Aufteilung des Gates
in mehrere Finger auf die Modellierung auswirkt, ist in Abbildung[Z3l dessen
Ersatzschaltbild iiber dem aktiven Teil des Transistors aufgezeigt

Die Teilung eines langen Gates in mehrere kiirzere Stiicke entspricht einer
Parallelschaltung von np Transistoren gleicher Lénge, aber mit einer auf
W/np verkiirzten Weite.

Dabei bleibt die Gesamtkapazitit erhalten:
w
CQESZ’I’LF-—L-COZZCNW-L#f(nF) (48)
ng

Es éndert sich jedoch der Widerstand:

R _ 1 B R/ngp R w
ges — T 1 1 1 =2 7
Ty Ty Tt e e L

1
T2
o

npg Transistoren mit B/ny

Technologisch iiblich sind bis zu zehn Finger; der Gatewiderstand 148t sich
somit durch die Finger auf bis zu 1/102 = 1 % driicken.

Besonders betont werden muf}, dafl der Kanalwiderstand — wie auch die
Source- und Drainwiderstéinde — nicht von ng abhingen!

IDie Linie A-A’ aus Abbildung B4 wird dabei zunichst als Aquipotentiallinie angesehen.
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PA Source

Drain

Gate

Al
~— A

Abbildung 4.4: Schematische Darstellung eines Layouts mit W/L = 32,
L = L, = F und vier einseitig angeschlossenen Gatefingern

Parasitirer Gatewiderstand

Der parasitire Gatewiderstand vom Anschlufl des Gates bis zum aktiven
Transistorgebiet iiber dem Kanaf liegt in Serie zum bisher behandelten Wi-
derstand. Er kann wie eine Leiterbahn behandelt werden, da sein Widerstand

im Gegensatz zum aktiven Gatematerial nicht kapazitiv verteilt ist.
1w
Re=Rp —5 —+R (4.10)
3n% L par

Bei den Fingerstrukturen verlaufen die Polybahnen kammférmig. Zur Be-

2Diese Abgrenzung ist in Abbildung =4l von Seite B2 durch die Linie A-A’ markiert.
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LW L W/ng L,W/ng L,W/ng
4‘[ : H ....... 4‘[
nr Finger

Abbildung 4.5: Ersatzschaltbild eines Transistors mit Gatefingern

rechnung des Widerstands einer solchen Struktur mufi Gleichung ([£2)) um
einen Korrekturterm & erweitert werden.

Rpar = RD : (Dpar + k) (411)

Die Herleitung sowie Beispiele solcher Korrekturterme werden im Anhang [El
ausfithrlich erldutert.

Abbildung zeigt das bisher entwickelte Kleinsignalersatzschaltbild des
MOS-Transistors unter Hinzufiigung des Gatewiderstands. Auflerdem be-
inhaltet diese Darstellung auch die im weiteren Verlauf benétigten Uberlapp-
kapazititen (Cap,ov, Cas,ov) sowie die Sperrschichtkapazitéten Cpp = C}
und CBS = st

Beidseitiger Gateanschlul3

Eine Variante des bisher behandelten Layouts liegt vor, wenn das Gate beid-
seitig angeschlossen wird.

Aus Symmetriegriinden liegen die parasitiaren Gatewiderstinde parallel. Thr
Anteil am Gatewiderstand halbiert sich somit.

Analog 148t sich der Widerstand iiber dem Oxid als Parallelschaltung auf-
fassen. Dann ist jedem Gatefinger jedoch nur die halbe Linge 1/2 - W/np
zuzurechnen. Der aktive Gatewiderstand reduziert sich somit auf ein Viertel
des fiir einseitige Kontaktierung berechneten Wertes.

3Die Spannungsabhiingigkeit einer Sperrschichtkapazitit 148t sich mit der Diffusions-
spannung ¢; und einem Kapazititskoeflizienten M zwischen 1/2 und 1/3 durch
Cj/c;w=0v) = (1 —U/¢;)~™ berechnen.
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Abbildung 4.6: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors mit
Gatewiderstand

4.1.2 Kanalwiderstand

Neben dem Gatewiderstand tréigt der Kanal zum Eingangswiderstand bei.

Diskretisierung des Kanals

Die Inversionsschicht und mithin den Kanalwiderstand kann man sich als
verteiltes Widerstandsnetzwerk vorstellen. Abbildung F.7 zeigt diese Diskre-
tisierung. Fiir kleine Drainspannungen ist die Inversionsschicht unabhéngig
vom lateralen Ort und die einzelnen Widerstandsglieder haben gleiche Gro-
Be. Aus Symmetriegriinden ist die Anzahl m der Widerstdnde immer um
Eins grofler als die der Kapazitdten. Die Anzahl der Knoten im Kanal wird
mit n bezeichnet.

m=n+1 (4.12)
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G
COZ‘/TL COZ/”L COZ/”L Cl)l‘/’li Jfom/njfoz/n Cl)l‘/n
S o e e e e F—oD
Rch/m Rch/nL Rch/nL Rch/m Rch/m Rch/m Rch/’m
- T -

Abbildung 4.7: Diskretisierung des Kanals durch mehrere RC-Glieder

Transmission line

Das schon bei der Berechnung des Gatewiderstands verfolgte Prinzip der
transmission line 148t sich auch auf den Kanalbereich anwenden. Es bestehen
jedoch zwei wesentliche Unterschiede:

e Der Kanalbereich mufl im Gegensatz zum Gatewiderstand als Dreipol

mit den Knoten Gate, Drain und Source angesehen werden.
e Im Unterschied zum Gatewiderstand, der eine Materialeigenschaft ist,
ist der Kanalwiderstand spannungsabhéngig.

Gatekapazitdt und Kanalwiderstand wirken daher wie ein frequenz- und ar-
beitspunktabhéngiger Spannungsteiler.
Simuliert man das Netzwerk aus Abbildung 7] fiir ein typisches R.; und
C\y; im Schaltungssimulator und variiert dabei die Grofle der Netzliste, so
ergibt sich der in Abbildung [£]] gezeigte Verlauf.
Der Wert fiir n = 1 entspricht dabei einem T-Glied aus einer Kapazitit Cy
und zwei Widerstéinden mit R /2.
Legt man zur Modellierung gedanklich Drain und Source auf dasselbe Po-
tential, schliefit sie also kurz, so kann man sich die transmission line in der
Mitte gefaltet vorstellen. Die beiden Widerstdnde liegen dann parallel und
ergeben einen wirksamen Widerstand von R, /4. Verfihrt man analog fiir
mehrere Knoten, so erhilt man eine transmission line wie in Kapitel [Z-11]
die sich fiir n — oo einem Effektivwert von 1/3 néhert.
Der fiir den Eingangswiderstand R;, wirksame Kanalwiderstand l&8t sich
somit folgendermaflen angeben:

' Rch = 75" Rch (413)



66 Kapitel 4. Nichtquasistatisches Kleinsignalmodell

Rip =R (1/Y11) [€]
e

800
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R., = 3,3k Anzahl der Knoten

Abbildung 4.8: Eingangswiderstand R;,, in Abhédngigkeit von der Knoten-
anzahl n im Kanal

R;, steigt mit wachsender Gatelinge L. Der Kanalanteil des Eingangswi-
derstands ist dominant gegeniiber dem Anteil der Gateelektrode, der nach
Gleichung (Z9) mit L sinkt.

Widerstandsbereich

Teilt man den wirksamen Kanalwiderstand in einen zur Drain und einen zur
Source zugehodrigen Anteil auf, so ergibt sich das in Abbildung [£9] gezeigte
Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors durch Hinzufiigung dieser
intrinsischen Widerstandskomponenten Rgp und Rgs.

Partitionierung Fiir kleine Drainspannungen kann man eine symmetrische
Aufteilung annehmen:

RGD = RGS = 1/6 . Rch (4.14)

Mit zunehmender Drainspannung Upg verringert sich die Ladungstriger-
dichte in Richtung Drain. Demzufolge divergiert Rgp. Es ist daher zweckmé-
Biger, sich die transmission line dann nicht mehr als Widerstands-, sondern
als Leitwertkette vorzustellen, wobei die Leitwerte der Glieder drainseitig auf
Null absinken.

YRap = 6/Ru, - (1 — Ups/Ups.) fiir Ups < Ups sat (4.15)
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Abbildung 4.9: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors mit
Gatewiderstand und intrinsischen Source- und Drainwiderstanden

Die Zunahme des differentiellen Kanalwiderstands zur Drain hin war bereits
aus den Abbildungen ab Seite [3H ersichtlich.

Um jedoch den Kleinsignalstrom in der Inversionsschicht zu erhalten, steigt
dementsprechend der sourceseitige Leitwert.

1/RGS = 6/Rch, . (1 + UDS/UDSS,L,,) fir Ups < Ups sat (416)

Diese Partitionierung dient lediglich der kontinuierlichen Beschreibung des
Sattigungsiibergangs. Fiir den Eingangswiderstand relevant ist deren Sum-
me, welche aber iiber den gesamten Widerstandsbereich in einem konstanten
Verhiltnis zum Kanalwiderstand

Ry = Riot = Ups/Ips (4.17)

steht. Dies zeigt Abbildung ET0H.

4Fiir Ups = 0V 14Bt sich kein Riot = Ups/Ips ermitteln.
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Abbildung 4.10: Verhaltnis von Transistorwiderstand und Eingangswider-
stand eines Langkanilers iiber alle Arbeitsbereiche (MEDICI™)

Sattigungsbereich

In Séttigung (Ugs — U, < Upg) schniirt der Kanal in Drainnéhe ab und der
Strom wird drainspannungsunabhéngig. Dies erklédrt den linearen Anstieg
von Ryt /Ry im letzten Bild. Die Kleinsignalinderung der Ladungstriger-
dichte jenseits des pinchoff point wird — wie in Abbildung[3:23] auf Seite B3]
gezeigt — vernachléssighar klein. Folglich reifit dort die Kanalkopplung ab

Rgp — o0 OGD — 0 (4.18)

und der Eingangswiderstand wird lediglich durch Rgg bestimmt.

Die Spannung am pinchoff point verharrt jedoch auf ihrem Wert Ugg —
Ui, da die Raumladungszone die weitere Erhohung der Drainspannung auf-
nimmt.

Fiir die Berechnung des Kanalwiderstands darf daher nicht mehr die au-
Ben anliegende Drain-Source-Spannung verwendet werden, sondern ihr Sét-

tigungswert:
Upssat = Ugs — U, (4.19)

Damit wird der Eingangswiderstand in Sattigung unabhéngig von der Drain-
spannung:
Rin (Ups) = const  fiir Upg > Ups sat (4.20)
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Abbildung 1] zeigt die gute Ubereinstimmung zwischen dem bis hierher
entwickelten Modell und der Bauelementesimulation anhand eines Langka-
naltransistors.

R [Q] MEDICI™ —e—  Modell ——
14000 1 )\ )\ ,
12000 = £~ -------- ----- Sattigungs- | N
10000 = - A~ T co ' bereich e |

8000 . .'_"__v_.'”"".”"_; =

6000 [ g R e e

4000 Uss =10V ——
2000 - .. Widerstands- })’gy Tt
: bereich
0 i ! !
0 0,5 1 1.5 2 25
W/L =1 pum/10 ym Ups [V]

Abbildung 4.11: Eingangswiderstand vs. Drainspannung eines Langkanal-
Transistors

Kurzkanaleffekte

Bei Transistoren kurzer Abmessung treten Wechselwirkungen zwischen dem
Kanal, dessen Raumladungszone und den angrenzenden Source- und Drain-
gebieten auf.
Dies hat unmittelbare Auswirkungen auf den Eingangswiderstand. Abbil-
dung [£T2 zeigt dessen Verlauf iiber alle Arbeitsbereiche fiir den Minimal-
transistor mit L = 0,25 pm.
Im Vergleich zum Langkanaltransistor (Abbildung EETT]) fillt folgendes auf:
e Auch bei kurzen Kanalldngen ist der Eingangswiderstand in Sattigung
anndhernd drainspannungsunabhéngig.
e Der Ubergang in den Sittigungsbereich erfolgt schon bei kleineren
Drainspannungen als Upg sat = Ugs — Uy -
e Im Widerstandsbereich sinkt der Eingangswiderstand bei steigender
Gatespannung in geringerem Mafle.
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Abbildung 4.12: Eingangswiderstand vs. Drainspannung eines Kurzkanal-
Transistors

Widerstandsbereich Dies fithrt dazu, dafl der Eingangswiderstand selbst
bei sehr kleinen Drainspannungen nicht mehr proportional zum Transistor-
widerstand ist, wie Abbildung[£T3] zeigt. Der Eingangswiderstand sinkt mit

Rtot /Rm [_]
30

25

20

15

10

Abbildung 4.13: Verhaltnis von Transistorwiderstand und Eingangswider-
stand eines Kurzkanilers iiber alle Arbeitsbereiche (MEDICI™)
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der Gatespannung in geringerem Mafle als der Transistorwiderstand.
Dies hat zwei Griinde:
1. Die Raumladungszonen der Drain- und Sourcegebiete reduzieren die-
jenige Ladung des inneren Transistors, die vom Gate gesteuert wird.
2. Je kiirzer der Kanal wird, umso mehr gewinnen die parasitdren Wider-
stdnde des dufleren Transistors an Bedeutung.
Die Modellierung des Eingangswiderstands von Kurzkanaltransistoren stellt
somit schon bei sehr kleinen Drainspannungen — sprich: homogener La-
dungsverteilung im Kanal — die eigentliche Herausforderung dar.

Trapezmodell Die reduzierte Gatesteuerung des Kanals soll anhand des
einfachen Trapezmodells (Abbildung B.14)) verdeutlicht werden, wie es z.B.
auch zur Erkldrung der Einsatzspannungsminderung bei kurzen Kanélen ver-
wendet wird [37].

gategesteuerte Ladung

Ups =0V

Abbildung 4.14: Trapezmodell zur Beschreibung des Kanallangeneffekts

Der vom Gate beeinflulite Anteil der Ladung reduziert sich in erster Néhe-

rung um:

Lo, — 2Lof2 Lo
——=1- 4.21
Lch Lch ( )

Die Linge Lg 1a8t sich aus der abgebildeten Geometrie iiber die Dotierungs-
tiefe x; und die Weite z 4¢, der Raumladungszone bestimmen:

€T
Lo = \/(wj + Taep)” — %, — ;= - (\/1 +2 % - 1) (4.22)
J
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Entsprechend der Reduktion der vom Gate gesteuerten Ladung erhoht sich
der vom Gate aus sichtbare Kanalanteil am Widerstand.

Somit ergibt sich mit den Gleichungen (£IH) und @I14]):

1 R, 1 Ups—o0VvV 1 1

Rgs = -~ iy 3 =" —Rep- 'y (4.23)
6 1+g2s, 1o 6 =7
1 R, 1 Ups—o0V 1 1

Rep == o . - = —R., - T (4.24)
6 1-g2, 1-1o 6 =7

Parasitire Source- und Drainwiderstinde Verkleinert man gedank-
lich den Transistor immer weiter, so verliert der innere Transistor seinen
Einfluf§ auf den Eingangswiderstand. Gleichzeitig gewinnen die parasitéiren
Source- und Drainwiderstinde Rg und Rp immer mehr an Bedeutung, da
diese technologiespezifisch sind und somit nicht von der Gatelédnge abhéngen.
Dies wird aus dem Kleinsignalersatzschaltbild in Abbildung[£T5 deutlich.

CGD,O'U
Cap Rap
Godf — o+ +oD
Rg " Rp
[ Cas
[
CGS,ov \11 RGS ImUgs 9o
oS
Rs

Abbildung 4.15: Kleinsignalersatzschaltbild zur Erkldrung des wachsen-
den Einflusses der parasitiren Widerstande auf den Eingangswiderstand
bei Verkiirzung der Kanalldnge

Damit nimmt der Eingangswiderstand eine der parasitiren Widerstédnde
dhnliche Charakteristik an. Abbildung[4.T6l zeigt dies. Hier wurde bei einem
annéhernd symmetrischen Kanal (Upgs = 0,1 V) in der MEDICT™-Simulati-
on das Potential an den metallurgischen Ubergéingen abgegriffen. Zusammen
mit dem Drainstrom lassen sich so Rg und Rp ermitteln. Da Rp von der
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Abbildung 4.16: Gatespannungsabhingigkeit der Widerstandskomponen-
ten

Gate-Drain-Spannung Ugp abhéngt, ist dessen Verlauf um Upg zu Rg ver-
schoben. Wihrend der Kanalwiderstand R, bei sinkender Gatespannung
stark ansteigt, weisen die parasitdren Widerstinde aufgrund ihrer leitenden
n-Dotierung eine weit geringere Spannungsabhéngigkeit auf.

Handrechnung Das zuletzt gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild 146t sich
iiberschlégig berechnen, wenn man den Transistor symmetrisch bei kleiner
Drainspannung betrachtet. Dann besitzen die drain- und die sourceseitigen
Kleinsignalkomponenten die gleiche Groéfienordnung.

innerer Transistor : Rgs =~ Rap
Cas = Cap (4.25)
AuBlerer Transistor : Rs ~ Rp ’
CGS’,OU ~ CGD,ov

Steuert man den Transistor vom Gate aus an, ergibt die Auswertung nach
der Knoten- und Maschenregel den Eingangswiderstandﬁ:

1 1 1
n = R(Z) =R L |
R (Z) (RG + > |:ij6870“ I (RGS + JWOGS> +Rs})

5Wegen der Betrachtung als Zweipol kann ohne Beschrinkung der Allgemeinheit im
Impedanzraum gerechnet werden.
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1
1 wCGS, o0 (RGS + 7oc )
§R RG 4= Jwlas, jwCas

2 1
jWCGS,m; Res + ijc;s

1 R
Rg+ = - G5 + Rg/2 (4.26)

2
2 (1 + CG’S;v) + (wCGS,ovRGS)Q

+ Rg

Zwei Grenzwerte sind von Bedeutung:
1. Fiir Ugs > Uy, (starke Inversion) ergibt sich wegen

Cgs.on < Cas und wCgs.onRas ~ 10°Hz- 107 F - 100002 < 1
Rin = Rg + Rgs/2 + Rs/2. (4.27)

2. Fir Ugs ~ Uy, (schwache Inversion) verschwindet die Inversions-
schichtladung und es resultiert wegen

Cos —0 und Rgg — o0
R, = Rg + Rs/2. (4.28)

Auflerdem zeigt sich abermals die schon in Abbildung B.11] auf Seite EI] ge-
zeigte Frequenzunabhéngigkeit des Eingangswiderstands.

Sattigungsbereich Der Ubergang in den anniihernd spannungsunabhéingi-
gen Sattigungsbereich wurde fiir Langkanéler durch die Sédttigungsspannung
Ups sat = Ugs — Uy, ([EI19) wiedergegeben.

Fiir kurze Kanallingen reduziert sich dieser Term, fiir den aus Kompati-
bilitdtsgriinden dieselbe Formulierung gewahlt wird, die auch BSIM3v3.1
verwendet:

Esat (L - 2L0'u) : (UGS - Uth)

Ups sat = 4.29
PSsat = B i (L= 2Loy) + (Uas — Un,) (4.29)
2 Sa
mit Hyy = —sat (4.30)
7!

Zur Verschleifung mit dem Widerstandsbereich dient die im Anhang auf
Seite [T72 entsprechend angefiihrte Funktion:

Ups eff — Ups sat — 1/2 . (431)

: (UDSsat —Ups — €+ \/(UDSsat —Ups —€)” + 4€UDssat>
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Abbildung 17 stellt die effektive Drainspannung — und damit den Uber-
gang in Sattigung — eines Lang- und eines Kurzkanilers gegeniiber.

Upsef[V] —e— L=10pm —— L =0,25um
2,5 - 2|5V T T T
510V -- - f :
20 o cooT oo 1
T s s et
1 s S
0,5 #7570 9979000100090 % 020 0 00
0 | | | |
0 0,5 1 15 2 2,5
Ups [V]

Abbildung 4.17: Variation der Sattigungsspannung mit der Kanallange

Des weiteren wird, wie schon bei der Erlduterung des Trapezmodells er-
wéhnt, die Einsatzspannung Uy, wie auch die Beweglichkeit p ldngen- und
spannungsabhéingig [61].

U, = Uw, (Ups,Ups, L) (4.32)
p = pn(Ugs,Ups) (4.33)

BSIM3v3.1 stellt die obigen Effektivgréfien als Ergebnis der DC-Analyse zur
Verfiigung. Sie konnen somit ohne weiteres zur Berechnung der AC-Groéfien
verwendet werden.

Abbildung vergleicht das neue Modell inklusive der noch zu zeigen-
den Beschreibung der Source- und Drainwiderstdnde mit der Bauelemente-
simulation fiir den Minimaltransistor (L = 0,25 um). Die Abweichung liegt
iiber den gesamten Arbeitsbereich betrachtet innerhalb von 20 %. Im Wi-
derstandsbereich weist das Modell eine zu geringe Spannungsabhéngigkeit
auf, was darauf zuriickzufithren ist, dal bei der geringen Kanalldnge von
L., = 180nm der Grundansatz einer homogenen transmission line seine
Giiltigkeit einbiifit.
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Abbildung 4.18: Eingangswiderstand vs. Drainspannung

4.1.3 Fazit

Abschlieflend soll noch einmal die Grundstrategie zur Modellierung des Ein-
gangswiderstands schlaglichtartig zuusammengefaf3t werden:

1. Reduktion des Transistors auf den inneren Transistor durch
a) Beschreibung des parasitédren Gatewiderstands
b) Beschreibung der parasitiren Source- und Drainwidersténde

2. Beschreibung des vom Gate aus wirksamen Anteils des Kanalwider-
stands durch die Analyse der transmission line

3. Partitionierung des Gate-Kanal-Widerstands auf seinen Source- und
Drainanteil

4. Modifikation dieser Partitionierung zur Beriicksichtigung der Asymme-
trie des Kanals bei nicht vernachlédssigbarer Drainspannung

5. Reduktion des in Sittigung wirksamen Kanalwiderstands auf den Be-
reich zwischen Source und Abschniirpunkt

6. Zusammenfithrung aller Komponenten im Kleinsignalersatzschaltbild
und Berechnung des Eingangswiderstands
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Modellvergleich

Um das neue Modell zu bewerten, sollen zwei alternative Beschreibungen des
Eingangswiderstands wiedergegeben werden.

Inversionsschichtladung Die erste beruht auf der differentiellen Betrach-
tung der Inversionsschichtladung und ist in dhnlicher Form in zu finden:

Schreibt man die Flichenladungsdichten von Gate und Bulk in ihrer zeitab-
héngigen Form

Q/G (z,t) = C:m (Ugs (t) —Upp —2¢p — Pk (x,1)) (4.34)

Qp (z,t) = —Copy ( 26r  Ups (1) + — 2K (@.%) ) (4.35)

2\/2¢F7U35(t)

und trennt die DC-Anteile der Spannungen und Ladungen entsprechend
(B22)) und ([2.24)) ab, so ergibt sich:

Qc (z,t) = Cfy (Ugs — Urp —2¢r — Pk (x)) + (4.36)

Coy (ugs (t) — ¢k (z,1)) (4.37)

Qi (@) ~ ~Cl, (vW20r — Ups + Fpdi (1)) +  (438)

(4.39)

(4.40)

ChoF (ups (t) — o (1))
___r
2v2ér — Ups

Die Kleinsignalstrome ¢ lassen sich dann mit (23]) durch Integration iiber
den Kanal ermitteln.

mit FB ==

L
i) =1(t)—1="9 (Q;‘J(t)) - d‘éf) :W~% [ (@.0) aw (4)

Dies ist fiir die Knoten Source und Drain nicht moéglich, deren zeitlich varia-
ble Stréome aus den Randbedingungen

ID (t) = I[m, (x:L,t) und Is (t) = Ip,w (l‘zo,t) (442)

des Stroms I, der Inversionsschicht hervorgehen.
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Dessen Spannung Uy, ist iiber die Oxidkapazitéit mit der Ladung verbunden:
Q' () = =CF Uy (z,t)  mit (4.43)

Umno (2,1) = Ugs (t) = Urs = 2¢r —7\/2¢r — Ups (t) — (1 + Fp) P (2,1)
Mithilfe der Transportgleichung (2-6))

0P t
T (21) = —pW @, (a,0) 2T (4.44)
oW DUy (1)

und der Kontinuitétsgleichung (Z1]) ergeben sich aus (Z43)) zwei gekoppelte,
partielle Differentialgleichungen:

W O Uy (1)

T (@,1) = =3 Ol U (2,) =5 (4.46)
0 Iy (mat) _ / OUrny (x)t)
8:10 - ComW ('915 (447)

Zwar lassen sich die zeitlichen Ableitungen durch den Ubergang in den Fre-
quenzraum noch eliminieren, die Losung des Systems in Form von Bessel-
funktionen ist jedoch fiir die Schaltungssimulation ungeeignet. Durch verein-
fachende Annahmen ergibt sich als Formel fiir den Eingangswiderstand:

1

Rip = =

(4.48)

Leider erweist sich der Faktor 5 — wie in der folgenden Abbildung gezeigt
wird — als recht ungenau. Bessere Ergebnisse erzielt man mit einem Pro-
portionalitdtsfaktor von etwa 14.

Berkeley-Modelle Das BSIM3v3.1-Modell [61] beriicksichtigt, wie bereits
mehrfach erwéhnt, keinen Eingangswiderstand.

In der Folgeversion BSIM4, die allerdings noch nicht dieselbe industrielle
Verbreitung besitzt, wird der Widerstand folgendermafien beschrieben [60]:

1
Rin

= - (G1 + Ga) (4.49)
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mit Gy = Ip/Ups Widerstandsbereich
= Ip/Upssat Séttigungsbereich (4.50)

und Go = n-pCl, -kT/q-W/L

Der zweite Term ist spannungsunabhéngig und entspricht einem zum Kanal-
widerstand parallelgeschalteten konstanten Widerstand.

Abbildung BT vergleicht die verschiedenen Modelle aus der Literatuid.

R [Q] MEDICT™ —o—
1000

800
1/ 5 gm
600

400

200 BsiM4

i i\ | BSIM3
0 0,5 1 15 9 2,5
W/L =1/0,25 Ups [V]

Abbildung 4.19: Vergleich verschiedener Literaturmodelle des Eingangs-
widerstands mit Bauelementesimulationen

Der annihernd konstante Verlauff] von 1/5g,, ist wenig verwunderlich, da
sich bei Kurzkanaltransistoren in S#ttigung der Wert ¢, sowohl mit der
Gate- als auch mit der Drainspannung nur unwesentlich d&ndert. Dies wird
durch Abbildung 20 deutlich. Der Drainstrom verliuft also nicht mehr
quadratisch mit der Gatespannung (2:34]), sondern annéhernd proportional
zu ihr,

Ips xUgs — Uy, (4.51)

was sich durch die verminderte Ladungstragerbeweglichkeit erkliaren l1aft.

6Beim BSIM4-Modell wurde fiir eine Beweglichkeit p = 160cm?2/Vs den Werten in [60]
entsprechend y=14 und n=1 gewahlt.

"Fiir Ri, = 1/5 - gim ist nur der Bereich oberhalb von Upg = 0,5V gezeigt, da dieses
Modell im Bereich auflerhalb der Sattigung keinen Anspruch auf Giiltigkeit erhebt.
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0
0 0,5 1 1,5 2 2,5
W/L=1/025 Ugs [V]

Abbildung 4.20: Unabhiangigkeit der Gatesteilheit von der Gate- und
Drainspannung bei Kurzkanaltransistoren in Sattigung

4.1.4 Source- und Drainwiderstiande

Die parasitiren Source- und Drainwiderstéinde besitzen im Uberlappgebiet
eine deutliche Spannungsabhéngigkeit: Sie nehmen mit steigender Gatespan-
nung rapide ab. Da Transistoren i.a. symmetriscﬂg beziiglich Source und
Drain aufgebaut sind, geniigt es, das Verhalten der Source zu beschreiben.
Eine Untersuchung dieses Transistorbereiches soll Inhalt der folgenden Ab-
schnitte sein. Aufbauend auf den Ergebnissen aus [24] wird insbesondere die
Beschreibung des Spreading-Widerstands verbessert sowie die Implementie-
rung und Auswirkungen auf das Schaltungsverhalten analysiert.

Effektive vs. geometrische Kanallinge

In Kapitel ZZZ3] wurde bereits eines der grundlegenden Probleme des Berke-
ley-Modells aufgezeigt, die inkonsistente Beschreibung der Kanallange L.,
im DC- und AC-Fall. Diese erstreckt sich korrekterweise vom sourceseitigen
zum drainseitigen pn-Ubergang, wie Abbildung [£.2]] zeigt.

In BSIM3v3.1 werden die Widerstdnde Rs und Rp durch eine sehr einfa-
che, linear von der Gatespannung abhéngigen Form beschrieben, die keine

8Eine Ausnahme hiervon stellen Hochvolttransistoren dar, die drainseitig mit einer ver-
langerten Driftstrecke fiir die erhohte Spannungsfestigkeit versehen werden.
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Abbildung 4.21: Differenzierung zwischen innerem und duBerem Transi-
stor

Abhingigkeit von der Drainspannung kennt [61]:

1
Rs+Rp = W~rdsw [1 + prvg - Ugs + prwb (V(ﬁs—UBS - \/E)} (4.52)

Dies hat zur Folge, daf3 die Funktion zweimal verschliffen werden muf: einmal
im Unterschwellstrombereich und einmal — zur Vermeidung von negativen
Widerstédnden — fiir hohe Gatespannungen. Die Faktoren rdsw, prwg und
prwb sind konstant und miissen durch Parameterextraktion an Messungen
angepafit werden. Als problematisch erweist sich die Parameterwahl: Der
anndhernd hyperbolische Verlauf des Widerstands mit der Spannung (siehe
Abbildung auf Seite B7) wird im Zustand starker Inversion, also bei
hohen Spannungen, linearisiert und auf rdsw extrapoliert; der Faktor prwg
ist somit negativ.

In realiter ist die Spannungsabhiingigkeit jedoch komplexer. Dies hat zur
Folge, dafl BSIM3v3.1 statt mit der geometrischen mit einer effektiven Ka-
nallinge L.y rechnet. Das Verlassen der geometrischen Mafle ist jedoch ins-
besondere deshalb unbefriedigend, da somit die Skalierbarkeit des Modells
nicht mehr gewiihrleistet werden kann. Uberdies wird die Kanallinge fiir
den DC- und den AC-Fall unterschiedlich berechnet und muf§ als Fitgrofie
angesehen werden.
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Stromverlauf

Abbildung zeigt den typischen mit MEDICI™ simulierten Verlauf der
Strompfade im Sourcebereich.

Source

Ugs =1V
UDS =100 mV
IS :4,6/1,A

Abbildung 4.22: Strompfade im Sourcegebieiﬁ

Die Elektronen treten senkrecht zum &quipotentialen Sourcekontakt in den
Halbleiter ein und durchlaufen diesen bogenférmig in Richtung Drain. Im
Uberlappgebiet verjiingt sich der sog. spreading-Strom trichterformig bis zum
Eintritt in den Kanal auf wenige Nanometer. Ein Grofiteil der Ladungstriager
flieBit jedoch aufgrund der elektrostatischen Anziehung des Gates in einer Ak-
kumulationsschicht (accumulation layer) an der Halbleiteroberfliche. Diese
weist eine starke Spannungsabhéngigkeit auf. Durch die Raumladungszone
(depletion region) am sourceseitigen metallurgischen Ubergang flieen die
Elektronen in die Inversionsschicht des inneren Transistors.

Abbildung [£23 illustriert den neuen Modellansatz fiir das soeben beschrie-
bene Verhalten des Stroms im Sourcegebiet.

Insgesamt bietet sich somit folgende Widerstandsverteilung an:

—1
RS = Regt + ( ) + Rdep (453)

Racc + Rspr

9Zwischen zwei benachbarten Linien flieft jeweils ein Strom von 230 nA.
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Abbildung 4.23: Schema des neuen Widerstandmodells

Im folgenden sollen die einzelnen Komponenten beleuchtet werden, deren be-
sonderes Merkmal die Parallelschaltung des Akkumulations- und des Sprea-
ding-Widerstands im Uberlappgebiet ist.

Externer Widerstand

Der Widerstand R.,; vom Kontaktloch bis zur Gatekante ist zum einen
spannungsunabhéingig [24] und zum anderen aufgrund der hohen Dotierung
dieses Bereiches sehr niederohmig. Er 148t sich daher entweder vernachlés-
sigen oder durch einen kleinen konstanten Term mit einbeziehen. Dessen
mafBgeblicher Beitrag, der Widerstand R.,, des Stroms beim Austritt aus
dem Kontaktloch, 148t sich nach [68] folgendermafien beschreiben:

1 / L
Reon = W . % - coth B (454)
WHNp2Y \/ Peon@tN 5 Ay

Dabei bezeichnet L,,, die laterale Linge des Kontaktlochs, p.,, dessen spe-
zifischen Widerstand (in Qm?) und Ay die Eindringtiefe des Stroms in den
Halbleiter.
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Uberlappwiderstand

Nun soll ein neues Modell fiir diese Uberlappgebiete entwickelt werden.

Mit zunehmender Gate-Source-Spannung erhéht sich der Anteil des Stromes,
der in der Akkumulationsschicht fliefit, gegeniiber dem Spreadinganteil. Die
Aufteilung der beiden Komponenten bzgl. der angelegten Spannung gibt
Abbildung [£:24] wieder.

[%] UD5:10()mV UBSZOV
100 Is
80 IlLCC
60
40
20 I.w/;/
05 1 2 3 i 5
Urp,, ~150 mV Uas [V]

ov

Abbildung 4.24: Aufteilung des Sourcestromes in seine Akkumulations-
und Spreading-Komponente

Hierfiir wird in einem ersten Schritt die aus der MEDICI™™-Simulation extra-

hierte Stromdichte J in ihren Akkumulations- und Spreadinganteil zerlegt.
In einem zweiten Schritt wird diese iiber die Weite W und die Tiefe y inte-
griert und die so erhaltenen Stromanteile auf den Gesamtstrom normiert.
Knapp oberhalb der Einsatzspannung haben beide Stromkomponenten, und
damit auch beide Widerstéinde, in etwa die gleiche Grofe.

Akkumulationswiderstand Mit zunehmender Gate-Source-Spannung sam-
meln sich immer mehr Elektronen an der Halbleiteroberfliche und bilden
die Akkumulationsschichtladung @ ... Mit ihr 148t sich nach Integration der
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Uberschudichte n’ der Akkumulationswiderstand R, ermitteln:

=L,y —Zdep

1 Loy
Roee = y—o0 dz = _WNQ/ (4.55)
220 WM(] f n' dy acc
y=0

Im zweiten Schritt wird impliziert, dafl die Ladung der Akkumulationsschicht
unabhéingig vom Ort ist (Quee # Qace (x)). Dies wird in Abbildung A3 aus
Kapitel 2T noch belegt. Die Ladung 148t sich durch

Q,acc = _C(/)x (UGS - UFBM) (456)

bestimmen, wobei die Flachbandspannung des Uberlappgebietes Urp,, Uber
die Dichte der Grenzflichenzustéinde im Oxid @ und dem Verhéltnis aus
Gate- und Uberlappdotierung bestimmt ist:

Ne @

= 1 _
Urp,, = ¢t HND o

(4.57)

Spreading-Widerstand Komplizierter gestaltet sich hingegen die Modellie-
rung des Spreading-Widerstandes, da es sich um ein zweidimensionales Pro-
blem handelt. Wihrend die Leitfihigkeit der Akkumulationsschicht durch
den gateinduzierten Elektroneniiberschufl bestimmt wird, beruht die Leitfa-
higkeit nun auf den durch Ionisation freigesetzten Elektronen der Donator-
atome.

n(z,y) = Np (z,y) (4.58)

Voraussetzung fiir ein Auffichern des Stromes sind gekriimmte Aquipotenti-
allinien. Damit ergibt sich die Notwendigkeit, die Berechnung des Spreading-
Widerstands in Polarkoordinaten durchzufiihren:

=L oy =T dep

1
Ry = S S— (4.59)

I=a
r=0 Wpq [Npdd
9=0

Der Winkel, unter dem der Strom streut, wird mit « bezeichnet.

Diese Formel weist eine Polstelle bei r» = 0 auf. Sie 148t sich jedoch eliminie-
ren, wenn man R, und Ry, in einer Parallelschaltung zusammenfiigt.
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Dies fiihrt zu folgendem Ergebnis [27] 28] 31]:

1 qNDOé(LoU - ZL'dep)
weellRepr) = ————— In (1 4.
R (Racel| Repr) WugNpa n( " Cow Uas = Urs,,) (400

Bemerkenswert ist die Tatsache, dal der Widerstand nicht proportional zur
Lénge L,, skaliert.

Widerstand der Raumladungszone Der Widerstand der Raumladungszone
148t sich unter Vernachldssigung der lateralen Feldkomponente analog zu
dem der Akkumulationsschicht berechnen.

Zaep (Ups)

Rdep (UGS7 UBS) = W/,LC/ (UGS _ UFB ) (461)

ov

Die Weite x4, der Raumladungszonenweite ist durch die Dotierungen und
die anliegende Substratspannung bestimmt.

2¢€0€s4 NaoNp )

) (¢t IHT —Ups

(4.62)
aNp (1+ 32

T dep (UBS) -

Ubertragung auf den Drainbereich  Auf der Drainseite muB man beachten,
daf die effektive Gatespannung Ugp = Ugs —Upg kleiner ist als sourceseitig
und somit weniger Ladungsakkumulation verursacht. Auflerdem besitzt die
Raumladungszone des metallurgischen Ubergangs eine grofere Ausdehnung
(dep = Tdep (Upp)). Als Konsequenz startet die Aufweitung des Drain-
stroms weiter entfernt von der junction.

Bewertung

Um das neue Widerstandsmodells zu bewerten, wird das entwickelte Glei-
chungssystem in BSIM3v3.1 implementier. Als Testumgebung dient der
Schaltungssimulator SABER™.

Zur Erhohung der Konvergenzsicherheit werden die neuen Modellgleichungen
im Unterschwellstrombereich verschliffen (siehe Anhang [D).
Abbildung[@25 zeigt die exzellente Ubereinstimmung des neuen Modells mit
Daten aus der MEDICI™-Simulation.

0Fiir die Implementierung en détail sei auf Kapitel 3 und Anhang Dl verwiesen.
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—— MEDICI™-Simulation
— Neues Modell in BSIM3v3.1
Rs + Rp [9] ——— BSIM3v3.1-Modell

200 £

100 &Y

{Unterschwellbereich},

Abbildung 4.25: Verlauf der Serienwiderstinde Rg + Rp iber die ver-
schiedenen Arbeitsbereiche des Transistors

Demgegeniiber vermag das BSIM3v3.1-Modell mit seiner linearen Beschrei-
bung die Spannungsabhingigkeit nur unzulinglich wiederzugeben, da es den
Widerstand speziell im Bereich kleiner Gatespannungen unterbewertet.

Die neu implementierte Funktionalitidt bedarf lediglich eines zweiprozentigen
Anstiegs in der Rechenzeit.

Zunehmende Bedeutung fiir zukiinftige Technologien

Wihrend die Geschwindigkeit von Bauelementen ungefihr mit 1/ L%h an-
steigt, nimmt die Geschwindigkeit einer Schaltung lediglich mit rund 1/ Li;:l
zu [48]. Dies liegt in der wachsenden Bedeutung der parasitdren Widersténde
und Kapazititen begriindet.

Abbildung [A:26] verdeutlicht die zunehmende Bedeutung des Uberlappberei-
ches fiir moderne Technologien. Wihrend dieser bei élteren Technologien
in gleichem Mafle wie der Transistor selbst skaliert werden konnte, ist dies
bei neueren Technologien nicht mehr moglich. Dies belegt, dafl das neu ent-
wickelte Modell zukiinftig noch mehr an Bedeutung gewinnen wird.
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2 Loy /L [%]

Abbildung 4.26: Zunehmende Bedeutung des Uberlappbereiches fiir mo-
derne Technologien

4.1.5 Parameterextraktion

Extraktion durch Iterationsverfahren Da sich die parasitdren Widerstén-
de Rgs und Rp einer direkten Messung entziehen, sollen verschiedene Mog-
lichkeiten der Extraktion diskutiert werden.

Ausgangspunkt fiir ein iteratives Verfahren ist die vereinfachte und auf die
inneren Spannungsknoten bezogene Gleichung;:

w
Ip = 7 nCoq [((Uas+ — Usn) Up=s= = /2Up.g.] (4.63)

Anfangs werden die inneren Spannungen gleich den d&ufleren gesetzt. Mit dem
Spannungsabfall tiber die Widerstdnde Rg + Rp korrigiert man die inneren
Potentiale und bestimmt erneut die Widersténde. Abbildung [£21 zeigt das
FluBidiagramm fiir diesen Extraktionsalgorithmus [42].

Extraktion durch Parameteranpassung Ublicherweise werden fiir die Pa-
rameterextraktion spezielle Programme wie z.B. IC-CAP™ verwendet. Deren
Algorithmen variieren die zur Verfiigung stehenden Parameter des Modells
so lange, bis das mittlere Fehlerquadrat zwischen Simulation und Messung
ein Minimum erreicht. Dieses Verfahren wurde fiir das Eingangswiderstands-
modell angewandt.
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Ugs- = Ugs >
Up+s+ = Upg

_(Berechnung des Stroms
| im inneren Transistor

Ugs = Ugs—Rslp )
Q]D*S* UDs—(Rs+RD)ID> [Extraktlon von RS+RD]

nein

Konvergenz?

Abbildung 4.27: FluBdiagramm zur Extraktion von Rg + Rp

Eine Grundlage hierfiir stellt die Sensitivitdtsanalyse dar, bei welcher der
prozentuale Einfluf} eines jeden Parameters beziiglich der Ausgangsgrofie er-
mittelt wird. Abbildung E28]stellt dies fiir die Parameter des zuletzt vorge-
stellten Modells dar.

10 T

1 I R S N R B
-20 —-15 -10 -5 O 5 10 15 20
AParameter /Parameter [%]

Abbildung 4.28: Sensitivitdtsanalyse der Parameter des neuen Wider-
standsmodells
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Der Widerstand wird hierfiir auf den simulierten Wert Rg = 156,52 bei
Np=10"%em™3, No=10""em™3, W =1pm, ¢, =5_8fF/um?, Upp,, =0V,
a=1, L,,=50nm und R.;; =40 normiert.

Extraktion durch Kapazititsmessung In der Literatur werden die para-
sitdren Widerstinde oftmals als Funktion der effektiven Kanallinge mittels
der sog. Schnittgeradenmethode extrahiert. Diese ist jedoch nach [40] fiir
neuere Kurzkanaltechnologien nicht mehr anwendbar.

In dieser Arbeit wird daher ein anderer Ansatz verfolgt, der sich auf die
korrekten geometrischen Abmessungen stiitzt [47]:

Zunichst werden Kapazitdtsmessungen an einem Transistor mit einem De-
sign-Maf} von Lges = 0,25 um durchgefiihrt (Abbildung [129).

C[pF] UDS:UBS:OV

SO0 T__T__T__IT__T__T__T__T__I_

L e e | W A7/

600 ‘ . ; : ; : : : IDepletion
WLpolyC/W 500
400
QWL _ (' i
oy I1 200
Yo tV200 v V100
20fr$__ 0

-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4
W/L=0,37295m/0,25 um Upp,,
Abbildung 4.29: Extraktion der Uberlapplinge L., aus Kapazititsmes-
sungen

Um die Mefifehler moglichst gering zu halten, kommen Mé#anderstrukturen
sehr grofier Weite (372950 pum) zur Verwendung.

Aus den gemessenen Kapazititsdifferenzen ergibt sich eine Uberlapplin-
ge Lo, von 42,5nm sowie mit L, = 270nm die Lénge des Polygates.
Messungen am Rasterelektronenmikroskop (SEM bestétigen den extra-
hierten Wert der Uberlapplinge L.

1 Scanning Electron Microscopy: Diese Messungen wurden bei INFINEON durchgefiihrt.
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Desweiteren lassen sich bei sehr geringen Gatespannungen die fringing-Ka-
pazitdten ermitteln und bei sehr grofien Gatespannungen der Einflufl des
Polygate-Depletion-Effekts.

In einem zweiten Schritt werden mit der so hergeleiteten Kanalldinge von
Lch = Lpoly — 2Lm, = 185 nm (464)

die parasitdren Widerstédnde bei einer geringen Drain-Source-Spannung von
Ups = 50mV extrahiert. Abbildung verdeutlicht dies.

Riot [Q pm) Ups = 50mV
3000 : - T T

Riot [k pm] : :
2500 | 19 [T il I T e

12F - - e e mne e . .

TOF -mme e A
2000 F| SER L e A N
1500 [~ 20"7' ' ek AN T
1000 [~ * """ -" e
500 - QRS —=—c————=5S 0. U

0 |
0 002 004 006 008 01
Ldes*Lch:65 nm Ldes [ﬂm]

Abbildung 4.30: Extraktion der Serienwiderstinde Rs + Rp
R;,: steht dabei fiir den Gesamtwiderstand des Transistors:
Riot = Ips/Ups = Rs + Ren, + Rp (4.65)
Der hauptséchliche Vorteil dieser Vorgehensweise ist es, dafl man konsistente

geometrische Werte sowohl fiir die DC- als auch fiir die AC-Beschreibung
erhélt, mit denen z.B. eine worst case-Analyse moglich ist.

Auswirkungen auf das Kleinsignalverhalten

Abbildung [£3T] zeigt das bisher entwickelte Kleinsignalersatzschaltbild des
MOS-Transistors unter Hinzufiigung der Source- und Drainwidersténde.
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C(GD,ov
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Abbildung 4.31: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors mit
Gate-, Source- und Drainwiderstinden und intrinsischen Source- und
Drainwiderstanden

Das neu entwickelte Widerstandsmodell verbessert signifikant die Beschrei-
bung der Gatesteilheit g, und des Ausgangsleitwerts gg, zweier fiir die Ana-
logsimulation zentraler Groflen. Dies ist dadurch erklédrbar, dafl man nun-
mehr die fiir die Steilheiten mafigeblichen inneren Spannungen

Ugs< = Ugs — RsIps (4.66)
Up+«s~ = Ups — (Rs+ Rp) Ips (4.67)

zur Verfiigung stehen hat.

Damit diese wihrend der Simulation auch zugénglich sind, diirfen die inne-
ren Kanalwiderstinde Rgp und Rgg nicht mit Rp und Rg verschmolzen
werden.

Um jedoch die Definition des Ausgangsleitwerts als Ableitung des Drain-
stroms nach der dufleren Drain-Source-Klemmenspannung aufrechtzuerhal-
ten, muf} strenggenommen der ,Widerstand“ gg durch eine Stromquelle mit
Jougs ersetzt werden, wie dies in Abbildung 32 gezeigt ist.
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C1GD,01)
Cap Rap
Go—{ D
Rc
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Abbildung 4.32: Ersatz des Kanalwiderstands durch eine Stromquelle zur
Aufrechterhaltung der Definition des Ausgangsleitwerts

Fazit

Abschlieflend sollen noch einmal die wesentlichen Punkte des vorgestellten
Modells subsumiert werden:

e Wachsende Bedeutung der parasitdren Widerstande
e Neues physikalisch-basiertes Widerstandsmodell
— Separation der Akkumulations- und Spreading-Komponente
— AusschliefSlich geometrische Parameter, keine Fit-Parameter
e Konsistente AC/DC-Beschreibung fiir BSIM3v3.x bzw. BSIM4
— L. als Kanalldnge fiir DC und AC
— Rs+Rp=f (Low)
— Lint = Loy
e Korrekte innere Spannung Ugs — Ugs+ = Ugs — Is - Rs

Das soeben vorgestellte Modell wurde in leicht vereinfachter Form in den in-
dustriellen Standard-Schaltungssimulator BSIM4 aufgenommen [25] [38] [60].
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4.2 Beschreibung der Kapazitaten

4.2.1 Uberlappkapazititen

Die im Uberlappgebiet akkumulierte Ladung steigt mit zunehmender Gate-
Source-Spannung. Abbildung[ 33 zeigt die innerhalb weniger Nanometer auf
Dotierungsniveau abfallende Elektronendichte fiir einen vertikalen Schnitt
in der Mitte des Uberlappgebiets. Im Unterschied zur Inversionsschicht des

n [em™3] Ups = 100mV
1020
0oL
1018 :
1017 - | | | |
0 2 4 6 8 10
y [nm]

Abbildung 4.33: Elektronenakkumulation fiir einen vertikalen Schnitt
durch das Unterdiffusionsgebiet (MEDICI™-Simulation)

Kanals wird die Elektronenakkumulation im Uberlappgebiet nicht durch die
sich zum Substrat hin anschlieBende Raumladungszone begrenzt.

Thre Ladungsdichte kann man unter Verwendung des Gaufschen Satzes [41]
Q = cpcy fﬁ dA (4.68)

und der charge sheet-Niherung (Seite[8) berechnen [24]:

1
Cos
qNp oes;

oy

Qlacc = 7C;z (UGS - UFBm/) !

(4.69)
1+
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Hieraus 148t sich die Uberlappkapazitét Coy,s néhern:
Cov,S ~ _COZ‘ (470)

Dabei wird, wie schon auf Seite 85, vorausgesetzt, dafi die Ladung der Ak-
kumulationsschicht unabhéngig von ihrem lateralen Ort ist. Abbildung .37]
zeigt dies fiir verschiedene vertikale Schnitte durch das Uberlappgebiet.

- /acc[ fCQ]
14 —
12

10

ol ... ENCNB 50% Loy - - - - S
© ONC80% Loy :
O 1 1 1 1
1 2 3 4 5
UFBM, ~ 150 mV Ugs [V]

Abbildung 4.34: Integrierte Elektronenakkumulation fiir einen vertikalen
Schnitt durch das Unterdiffusionsgebiet

Da die Dotierung zum Kanal hin abnimmt, folgt daraus, dafl die Akkumu-
lationsschicht dotierungsunabhéngig ist.

4.2.2 Innerer Miller-Effekt

Dieser Abschnitt widmet sich einer bis dato unbeachteten Auswirkung der
Uberlappwiderstiinde, dem ,inneren Miller-Effekt* [30].

Es wird gezeigt, dafi der ,innere Miller-Effekt* die Eingangskapazitit von
MOS-Transistoren kleiner Kanallinge in Séttigung von 2/3C,,; auf iiber C,y
ansteigen 1a8t.

Dieses Verhalten in Abhéngigkeit von der Kanallinge wird durch Messungen
und Bauelementesimulationen analysiert und ein Modell basierend auf der
Kapazitét C,, p und dem Widerstand R, p der drainseitigen Uberlappge—
biete présentiert.
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Eingangskapazitait

Die Eingangskapazitéit C;, ist ein Schliisselparameter im HF-Schaltungsde-
sign. Daher existiert ein grofler Bedarf, diese in MOSFET-Kompaktmodellen
akkurat zu beschreiben.

Abbildung faBt die beschrittene Vorgehensweise zusammen.

Technologiesimulationen

(TSUPREM™) ‘ DC-Messungen J

Y

Bauelementesimulationen
(MEDICI™) ‘

= Y-Parameter

L=0,2...10pm
f=20,0,1...50GHz

AC-Messungen
= S-Parameter

Extraktion der
Eingangskapazitit C,

Abbildung 4.35: Vorgehensweise zur Untersuchung der Eingangskapazitat

Auch die Modellierung der Eingangskapazitiat C;,, erfordert — wie schon bei
dem Eingangswiderstand R;, — eine gut definierte Separation des inneren
Transistors von parasitiren Effekten [31].

Abbildung stellt die relevanten Kapazititen als Funktion der Gate-
Source-Spannung sowohl fiir einen Langkanal- als auch einen Kurzkanal-
transistor gegeniiber. Als Drain-Source-Spannung wird hierbei Upg = 1V
gewdhlt, um alle Betriebsmodi des Transistors zu durchfahren.

Die Indizes der Kapazitéiten folgen auch hier der Definition aus [84]:

Cuy = und (4.71)

ou,
Cec +Cs¢+Cpc+Cpa =0 (4.72)
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Abbildung 4.36: Kapazitaten vs. Gate-Source-Spannung eines Langkanal-
und eines Kurzkanaltransistors bei Upg =1V

Bei hohen Gate-Spannungen (linearer Bereich) verteilt sich die Kanalladung
annihernd symmetrisch entlang des Kanals. Daher besitzen die Source-Gate-

Kapazitdt C'sg und die Drain-Gate-Kapazitit C'pg die gleiche Grofle:

Csg =Cpa =120,

(4.73)
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Verringert man hingegen die Gate-Spannung bis unter Upg+Uyy,, so wird der
Transistor in Sattigung gebracht. Jetzt verringert sich die Inversionsladung
ortlich von der Source zur Drain.

Fiir Langkanalelemente kann die 60:40-Partitionierung der Inversionsladung
auf den Source- und Drainanteil, wie in [60] beschrieben, bestétigt werden.

Fiir Kurzkanaltransistoren wird erwartet, dafl sich die Partitionierung ge-
gen 50:50 bewegt. Dies liele sich mit der Kanallingenmodulation erkléren,
sofern man annimmt, daf§ die Ladungstriger den Kanal mit Sattigungsge-
schwindigkeit passieren.

Entgegen dieser Hypothese zeigen akkurate Bauelementesimulationen, daf3
fiir Bauelemente mit Gateldngen unterhalb von etwa 45 nm die Drain-Gate-
Kapazitdt die Source-Gate-Kapazitat sogar tibertrifft!

Jene liefert somit den dominanten Anteil an der Eingangskapazitit (Abbil-
dung 37 Ups = 2,5V, Ugs = 1,0V, W = 96 um).

C[fF] Simulation ¢  Messung e
450

400
350 [~
300
250
200
150
100

50

Abbildung 4.37: Kapazitaten vs. Gatelange

Abbildung [4:38 verdeutlicht diesen erhthten Einfluf§ der Drain-Gate-Kapa-
zitdt durch Normalisierung auf C;, = Cgg und C,;.

Die Oxidkapazitiat C,, wird aus der Bulk-Gate-Kapazitit Cpg bei Span-
nungen von Ups = Ugs =0V und Ugg = —5V extrahiert.

Cos = Cpa (4.74)
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Abbildung 4.38: Normalisierte Kapazitaten vs. Gatelange

Unter denselben Konditionen werden ebenfalls die sog. fringing-Kapazititen
gewonnen (Abbildung [4:39)):

Cy =1/2 (Csc + Cpa) (4.75)

Zur ndheren Erlduterung dieser Vorgehensweise sei auf die Parameterextrak-
tion ab Seite [RY verwiesen.
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Abbildung 4.39: Extrahierte Oxid- und fringing-Kapazitaten

Analytisch kann diese Kapazitéit nach [47] mit

doa; + dG + %Lpoly

Cfr = Cyige + Ctop = EOEOIW -In d

(4.76)

angesetzt werden, wobei die Hohe d¢g der Gatekante eingefithrt wird.

Die verschwindend kleinen Variationen von Cpg und Cj. vermégen nicht
die steigende Eingangskapazitit zu erkldren, da deren Summe annihernd
konstant bleibt:

|Cra + Cfr| = const < 10 % Ciy, (4.77)

Eingangskapazitdtsmessungen

Zur ndheren Eruierung werden Messungen an CMOS-Transistoren in Vier-
telmikrometer-Technologie durchgefiihrt (siehe Kapitel B).

Die bei einer Frequenz von f = 100 MHz extrahierten Kapazitéiten

(Yi1)/(27f) und (4.78)
(Y1) / (27f) (4.79)

bestétigen die zuvor von dem Bauelementesimulator gewonnene Beobach-
tung. Die Abbildungen 37 und [£3]] zeigen die Ubereinstimmung.

Caa =

(SO

Cpa =
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Eingangskapazitatsmodell

Der Anstieg der Eingangskapazitit kann lediglich verstanden werden, wenn
man den Drainbereich in sein Widerstands-Kapazitéits-Netzwerk aufteilt, wie
dies in Abbildung 440 geschieht.
0
(=)

o
—L '

EP:lO 0,15 0,20 0,25 0,30
@ [pm]
Abbildung 4.40: Drainbereich mit einem verteilten Widerstands-Kapazi-
tats-Netzwerk

Das Gate koppelt iiber den Kanal und die Uberlappregion auf die Drain.
Die Spannung am ,pinchoff point* folgt der Gate-Source-Spannung. Daher
kann der kapazitive Beitrag iiber die Kanalanteile Ry p-Cep, p vernachlis-
sigt werden.

Im Gegensatz hierzu ist dies fiir die Anteile iiber die Uberlappgebiete nicht
moglich: Die Spannung ug; am drainseitigen pn-Ubergang nimmt ab, wenn
die Gate-Source-Spannung ansteigt. Dies ist eine Folge des hoheren Span-
nungsabfalls {iber den parasitédren Drainwiderstand Rp ~ R,, p aufgrund
des grofleren Stroms.

Daher muB die Uberlappkapazitiit Coy,p in Kombination mit dem Uberlapp-
widerstand R, p als ,innere Miller-Kapazitét“ angesehen werden [30].
Abbildung [£41] zeigt das Kleinsignalersatzschaltbild, das dem obigen Aus-
schnitt (Abbildung[£40) entspricht.

Hieraus lassen sich unter Beachtung von

Yoe +Ype +Ysa =0 (4.80)
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Abbildung 4.41: Kleinsignalersatzschaltbild zur Erkldrung des ,jinneren
Miller-Effekts"

die dquivalenten Y-Parameter ermitteln, indem man die Strom-Spannungs-
Gleichungen 16st:

Yo — — 9. [(wcggg)? — Gmga+ jwC, (94 + gm)} (4.81)
(wC;g) +g§
Yy, = _795. [(wC;g)Q — gmga + jwC, (gd—i—gm)} +
(wcgg) +g§
—Js %\ 2 . *
— % (WCE) + gmgs + JwC, (gs — Gm 4.82
) T [( 5) + mgs + jwCi, (95 — g )} (4.82)
- _ _ 975 )2 y * —_
= Yo o) T o [(wng) + gmgs + jwC, (g gm)}
mit Yy =Ype und Yy = Yga (4.83)

Besondere Beachtung ist hierbei den Termen mit hervorgehobenen Vorzei-
chen zu schenken, die sich am besten durch den Vergleich mit dem Ubergang
gd, 9a — 00, also dem Weglassen der parasitdren Widerstinde, verdeutlichen
lassen: Wéhrend der Realteil der Transmissionsadmittanz Ys; sich

2
(wCZEg) 9a — 93 9m

2
(wC;‘g) + 93

von — g, auf (4.84)
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dndert, steigt dessen Imaginérteil
wC, (9d + gm) - ga
5 .
(wC;g) +g§

Mit Cjj, ~ Cop,p und durch Vergleich mit Gleichung (£79) erhélt man die
verstiarkte Drain-Gate-Kapazitéit:

von wCy, auf

(4.85)

Cpe ~ Cj, - (1 + i—’:) ~ Covp - (1 + %) (4.86)

AuBlerdem erkldrt sich aus den Gleichungen auch die leichte Abnahme der
Source-Gate-Kapazitit Csg in Abbildung durch sourceseitige Degene-
ration (ugs /' — us; /).

In anderen Worten: Der Sourcewiderstand verursacht eine Gegenkopplung;
bei Erhohung der Gatespannung wird der Transistor niederohmiger und so-
mit der Spannungsabfall iiber Rg grofler. Umgekehrt verringert sich das Po-
tential an der Drainseite.

Da das Gate niederohmig ist und in Serie zu den Parasiten liegt, kann sein
kapazitiver Beitrag vernachléssigt werden.

Vergleichbar der aus der Schaltungstechnik bekannten Miller-Kapazitéit wird
die Uberlappkapazitéit Coy,p iiber den Widerstand R,, p verstirkt.

Der Uberlappwiderstand wird als verteilter Widerstand angesehen und daher
— in Analogie zur Beschreibung des Gatewiderstandes (Seite[60) — auf einen
Effektivwert reduziert:

14+ 2% 214+ Y39mBp ~ 1+ 13 Rov.0 ~ Y3 gmRov.p (4.87)
9a

Innerhalb einer ausgewihlten Technologie gleichen sich die Uberlappregionen
aller Transistoren unabhéngig von ihrer Gateldnge. Daher variieren R,, p
und C,, p nur mit der angelegten Spannung und lassen sich ansonsten mit-
tels der Uberlapplinge L, und dem Dotierungsprofil beschreiben.

Rov,D 7é ROU,D (L) und CVov,D 7é C’ov,D (L) (488)

Die drainseitige Uberlappregion wird fiir negative Ugp invertiert. Wohinge-
gen die dadurch verursachte Abnahme von C,, p wohlverstanden ist [60],
wird bis dato dem dramatischen Anstieg von R,, p wenig Bedeutung ge-
schenkt. Dieser ist in Abbildung [£42] gezeigt.
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Abbildung 4.42: Drainseitiger Uberlappwiderstand vs. Gate-Drain-Span-
nung

Fiir DC-Anwendungen kann dieser Effekt vernachléssigt werden, da der Ka-
nalwiderstand in Séttigung dominiert. AC-Modelle miissen jedoch ihren Fo-
kus darauf richten.

Abbildung E43] vergleicht die aus Messungen und Bauelementesimulationen
gewonnene Drain-Gate-Kapazitit mit der Miller-verstéirkten Uberlappkapa-
zitdt des Modells und belegt so dessen Richtigkeit.

Mithilfe der Implementierung der Uberlappwiderstinde (Kapitel EET4) in
gebrauchliche CMOS-Modelle 148t sich die Drain-Gate-Kapazitéit leicht an
Messungen anpassen.

Fazit

Da die Drain-Gate-Kapazitit mafigeblich zur Eingangskapazitéit

Cin = Coc =Cpa + Csa(+Che) (4.89)
Cov,p-(1+1/39mRp)+ Csa(+Cha)

beitrigt, verursacht der ,innere Miller-Effekt“ einen Anstieg von (', bis auf
Werte oberhalb der iiblicherweise angenommenen 2/3 C,,,,. Durch Extrapola-
tion kann sogar erwartet werden, dafl die Eingangskapazitit C;, ab Gate-
lingen unterhalb von etwa 0,17 um die Oxidkapazitit C,, iibersteigt.



4.3. Implementierung in den Schaltungssimulator 105

Cpac/Cosz [-] Simulation ¢  Messung o
0.8 ! ! ! ! !
0.7 [ e T
0,6 - : : ' :
0,5 :
0,4 :
0,3 : , : emcva
0.2 EEEErEE " —Cpa/Cos gemessen —o— ... .9
’ —CDG/C’” simuliert - - -- :
0,1 =1/39,,RpCoy.p/Cos simuliert --o-- =" T
0 ! ! ! ! i
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Ups =25V, Ugs = 1,0V L [um]

Abbildung 4.43: Normalisierte Drain-Gate-Kapazitat im Vergleich zwi-
schen Modell, Bauelementesimulation und Messungen vs. Gatelange

Als Konsequenz daraus muf} die in Schaltungen erforderliche Eingangslei-
stung erhoht werden. Auflerdem wird die Transitfrequenz iiberschétzt.
Ubliche Vier-Knoten-Modelle vermdgen nicht, den ,inneren Miller-Effekt“ zu
beschreiben, da dieser ausschlieflich iiber das Ry, pCov, p-Netzwerk verstan-
den werden kann.

4.3 Implementierung in den Schaltungssimulator

Die wesentlichen Anforderungen an eine Modellimplementierung in einen
Schaltungssimulator liegen in der Konvergenzsicherheit sowie der benotigten
Rechenzeit. Das nun folgende Kapitel geht auf einige Details ein.

4.3.1 Kapazitats- vs. Ladungsbeschreibung

Prinzipiell ist eine zur Darstellung des Kleinsignalersatzschaltbildes analo-
ge Implementierung denkbar. Dies entspriche einer Vernetzung der darin
vorkommenden Widerstande und Kapazitidten, einem sog. Kapazitdtsmodell.

Diese Vorgehensweise ist jedoch mit einem gravierenden Mangel belegt:
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Wegen
Q= /C dU (4.90)

muf} die numerisch anspruchsvolle Integration der Kapazititen durchgefiihrt
werden. Dies kann durch Rundungsfehler zu Abweichungen in der Integrati-
onskonstante und mithin zur scheinbaren Ladungsanhiufung im Bauelement
fiihren.

Daher hat sich in der Modellierung die differentielle Form in sog. Ladungsmo-
dellen durchgesetzt. BSIM3v3.1 ist hierfiir ein Beispiel. Durch seine weltweite
Standardisierung wird es von allen kommerziellen Simulatoren (SABER™,
ELDO, SPICE, HSPICE, SPECTRE™, etc.) unterstiitzt.

Die neuen internen Knoten werden entweder in BSIM3v3.1 direkt implemen-
tiert oder in Form eines Hut-Modells eingefiihrt, um die Kompatibilitat mit
zukiinftigen Versionen sicherzustellen.

Da desweiteren die Anforderung besteht, existierende Kapazitatsparameter
weiterverwenden zu konnen, wird die Gate-Source-Kapazitit in die Serien-
darstellung Cgs— Rg umgerechnet.

4.3.2 Implementierung von BSiIM3v3.1 in SABER™

Um eine Schaltung in SABER™ zu simulieren, mufl ein saber input file
(*.sin) erstellt werden, das sdmtliche Elemente der Schaltung in der Form
Bauelement.Bezeichnung Knoten Modellparameter enthélt.

Zur Simulation eines NMOS-Transistors konnte dies beispielsweise heiflen:
mbsim3v3_1.trl d g s b = model = (type=_n), w=96u, 1=0.25u
SABER™ verwendet somit das template mbsim3v3_1.sin, das die Beschrei-
bung des Transistors beinhaltet. Diese Datei ruft wiederum hierarchisch wei-
tere Dateien auf, wie in Tabelle ] vereinfacht dargestellt ist. Aufgezeigt sind
hierbei lediglich die wichtigsten Stufen bis zum Modellkern von BSIM3v3.1;
zahlreiche header-Dateien, Konstantendeklarationen und kompilierte object-
Dateien wurden der Ubersichtlichkeit halber weggelassen. Dasselbe gilt fiir
Zwischenschritte iiber das sog. C/Ratfor Interface zur Erzeugung des Stan-
dard FORTRAN 77-Codes und zur Beriicksichtigung der Tatsache, dafl FORT-

RAN Funktionen by reference und C by value aufruft.

Somit zeigt sich der gewaltige Unterschied einer Bauelemente-Modellierung
auf der Grundlage eines bestehenden Systems, in diesem Fall BSIM3v3.1, und
einer autarken, fiir sich stehenden Beschreibung in der Schnittstellen-Proble-
matik: Wahrend fiir diese eine Implementierung der Modellgleichung in der
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Ebene Dateiname Sprache
1 Schaltung.sin MAST™
2 mbsim3v3_1.sin MAST™
3 mbsim3v3_1.f FORTRAN
4 bsim3v3_1.c C
5 BSIM3v3_1defs.h, C

b3v3_1chan.h, b3v3_1check.h

Tabelle 4.1: Hierarchie der Implementierung von BSIM3v3.1 in SABER™

Sprache MAST™ auf oberster Ebene ausreicht, miissen fiir die Modifizierung
von BSIM3v3.1 wesentlich tiefgreifendere Veréinderungen vorgenommen wer-
den. Auflerdem ist es erforderlich, auf den bestehenden Modellparametern
— im Falle von BSIM3v3.1 162 — aufzusetzen [

Die in Kapitel 4] beschriebenen Modifikationen am Vier-Knoten-Modell be-
ziehen sich v.a. auf die Kanalbeschreibung der in Tabelle E.1] dargestellten
Datei b3v3_1chan.h, wihrend fiir das Sechs-Knoten-Modell aus Kompatibi-
litdtsgriinden ein Hut-template in Form einer zusétzlichen Hierarchieebene
oberhalb von mbsim3v3_1.sin bevorzugt wurde. Die inneren Widersténde
aus Abschnitt [L.1.2] wurden direkt in mbsim3v3_1.sin verwirklicht.

4.3.3 Subcircuit-lmplementierung

Die grofite Kompatibilitédt zu kiinftigen BSIM-Versionen wird gewéhrleistet,
indem dessen Quellcode bei der Implementierung eines neuen Modells nicht
modifiziert wird.

Dann bietet sich eine Subcircuit-Implementierung an, welche die neuen Ef-
fekte in einem Hut-Modell vereinigt. Wihrend fiir diese Arbeit ein offener
BSIM3v3.1-Quellcode nur fiir den SABER™-Simulator zur Verfiigung stand,
ermoglicht eine Subcircuit-Implementierung ein simulatorunabhéngiges Mo-
dell. Dieses ist in Abbildung 44 gezeigt.

Bei diesem Drei-Terminal-Modell sind entsprechend den zur Verfiigung ste-
henden Mefistrukturen Source und Bulk fest verbunden. Die Parameter des
Substratnetzwerks nach [49] lassen sich aus den Kleinsignalparametern des
ausgeschalteten Transistors (Ugs = 0V) ermitteln. Aufbauend auf einem

12Um die geometrische Skalierbarkeit zu erreichen, benétigt BSIM3v3.1 allein zur Be-
schreibung der Einsatzspannung 16 Parameter; mit BSIM4 steigt die Zahl auf 19.
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Gate
Rg

Il [l

I I

Res Gs e GD
- o [—o o
Source/Bulk Rg BSIM-MOS

Rsub1

Abbildung 4.44: Subcircuit-Implementierung des neuen Modells

kommerziellen BSIM-Parametersatz der Firma INFINEON wird dieser dahin-
gehend modifiziert, dafl die Parameter rdsw und cjswg gleich Null gesetzt
werden. Desweiteren werden die inneren Kapazitdten iiber den Parameter
dlc ausgeschaltet; die Uberlappkapazititen bleiben dabei unveréindert.

4.4 Unterschiede zu bisherigen Modellen

Tabelle stellt die Unterschiede zu bisherigen Modellen zusammenfassend
gegeniiber.

Kriterium Standard BSIM3 Neues Modell
NQS-Verhalten S] o 5]
Eingangsimpedanz © S) 3]
Steilheiten (®) (®) 5]
Uberlappgebiet S (©) ®
Skalierbarkeit (©) ® )
AC/DC-Kanalldnge & © @

Tabelle 4.2: Vergleich verschiedener Modelle hinsichtlich ihrer fiir die
Kleinsignalbeschreibung notwendigen Eigenschaften



5 Messungen

Sinn und Zweck eines Kompaktmodells ist die moglichst realitéitsnahe Wie-
dergabe der elektrischen Eigenschaften des Bauelements im Schaltungssimu-
lator.

Um die Qualitdt des neu entwickelten Modells zu demonstrieren, werden
Hochfrequenzmessungen durchgefithrt und mit den Ergebnissen der Schal-
tungssimulation verglichen.

Als Testumgebung stehen Strukturen mit CMOS-Transistoren in Viertelmi-
krometer-Technologie der Firma INFINEON TECHNOLOGIES AG zur Verfii-
gung.

5.1 Teststrukturen

Einzeltransistoren auf der Siliziumscheibe (Wafer) dienen als Teststruktu-
ren, die mithilfe eines Spitzenmeﬁplatze analysiert werden.

Abbildung BT zeigt ein typisches Layout eines Hochfrequenztransistors, der
von einem Guard-Ring umgeben ist. Deutlich ist links die Aufspaltung des
Gates in vier gleich lange Finger zu erkennen. Die Drain wird von rechts
zugefithrt und ist mit der verdeckten Source abwechselnd den Gatefingern
zwischengelagert. Die kleinen dunklen Quadrate sind die Kontaktlocher.
Da die Skalierbarkeit eine der wesentlichen Anforderungen an ein Modell ist,
werden Transistoren verschiedener Léange gemessen. Die Weitenabhéngigkeit
ist hierbei von untergeordneter Wichtigkeit, da in Hochfrequenzschaltungen
bevorzugt Transistoren groffer Weite Anwendung finden.

Tabelle BTlfaBt die Geometriedaten der gemessenen Testtransistoren, Tabel-
le die gemessenen Spannungs- und Frequenzbereiche zusammen.

Die Abbildungen und [5.3] zeigen Photographien eines der verwendeten
Transistoren in verschiedener Auflsung.

1KEITHLEY INSTRUMENTS Micro Chamber

109
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W/L =12 um/0,25 pm Source

s am

Gate W/4 =3 pum Drain

Abbildung 5.1: Layout eines Hochfrequenztransistors mit vier Fingern und
einseitiger Gatekontaktierung

Transistor Weite W  Linge L

1 96 pm 0,25 pm
96 pm 0,35 pm
96 pm 0,50 pm
96 pm 1,05 pm

144 pm 0,25 pm

T W N

Tabelle 5.1: Ubersicht iiber die gemessenen HF-Transistoren

Darin sind deutlich die ab Seite [61] diskutierten Gatefinger erkennbar.

Um den parasitaren Einflul des MeBaufbaus so gering wie moglich zu halten,
werden die Messungen direkt auf dem Wafer durchgefiihrt.
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Abbildung 5.2: Photographie eines Hochfrequenztransistors mit acht mal
vier Fingern (W/L = 96 um/0,25 ym) in 340-facher VergroBerung
Der umbkreiste Bereich entspricht dem aus Abbildung[5.3]
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10 pm Gate

Ground/Source Drain

Abbildung 5.3: Photographie eines Hochfrequenztransistors mit acht mal
vier Fingern (W/L = 96 pm/0,25 yum) in 2400-facher VergroBerung

Der umkreiste Bereich entspricht dem aus Abb. der weiB gestrichelte
dem Layout-Ausschnitt aus Abb. BTl
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Mef3bereich
Spannung Ugs 0V,0,1V,...25V
Spannung Upgs 1,5V,20V, 25V
Spannung Ugg ov
Frequenz f 100 MHz, 340 MHz, ...48,1 GHz

Tabelle 5.2: Ubersicht iiber die Spannungs- und FrequenzmeBbereiche

Als Abschluwiderstand fungiert der iibliche Wert von 50 Q2. Dieser ergibt
sich als Kompromifl zwischen

e dem maximalen Leistungsvermoégen bei 30 Q2 und

e der minimalen Dampfung bei 77 Q [55].

5.2 MeBextraktion

Messungen der Kleinsignal-Streuparameter S;; werden zwangsldufig durch
parasitire Elemente wie die Kontaktflichen (pads) zum Aufsetzen der Mef3-
nadeln oder die Zuleitungen zum Transistor verfélscht.

Nach der mefigerdteinternen Kalibrierung mittels Widerstands- und Kapa-
zitdtsstandards verbleiben die Fehlergrofien des DU TE. Um diese nachtrig-
lich zu eliminieren, mifit man zusétzlich zum eigentlichen Bauelement offene
und kurzgeschlossene Strukturen. Damit werden die Meflergebnisse in einem
zweistufigen Verfahren korrigiert.

Die Vorgehensweise in der Korrekturrechnung (de-embedding) ist in Abbil-
dung B4 illustriert und soll im folgenden kurz erliutert werden [50, [93]:

1. Zun#chst werden die Streuparameter in Leitwertparameter umgewan-
delt (siehe Tabelle auf Seite [I50]).
Unter der Annahme, dafl die Parasiten der offenen Struktur (open) nur
aus zum DUT parallelen Elementen bestehen, werden die Leitwerte der
offenen Struktur von der kurzgeschlossenen Struktur (short) und dem
DUT subtrahiertf.

Y =Y pur — Yopen (5.1)
., _

Y = ?short - Yopen (52)

2 Device Undﬂ" Testﬁ
3Die GroBen Y und Z stellen die Matrizen der Leitwerte Y;; und Impedanzen Z;; dar.
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Ground
Signal — —
Ground

Gate Drain
Source/Bulk

Abbildung 5.4: De-embedding mit open- und short-Strukturen

2. Unter der Annahme einer reinen Serienschaltung der parasitiren Ele-
mente des short wird nun die Differenz der Zwischenergebnisse im Im-
pedanzraum (Tabelle[AT] Seite [[54) gebildet.

1 1

7-7-7'-v ' -v" (5.3)
Mithilfe der Umrechnung nach Tabelle auf Seite erhilt man
daraus die korrigierten Streuparameter des Transistors.

5.3 Streuparameter

Die gemessenen Streuparameter eines Transistors mit W/L = 96/0,25 bei
Ups = 2,5V zeigt Abbildung EH im sog. Smith-Diagramm (Anhang [C)).
Neben den fiinf verschiedenen Gatespannungen von 0V bis 5V sind die an-
gelegten Frequenzen durch Symbole im Abstand von 10 GHz kenntlich ge-
macht.

Abbildung zeigt die gemessenen Transmissions- oder Ubertragungspa-
rameter. Fiir diese wird {iblicherweise die Darstellung in Polarkoordinaten
gewdhlt.

Auch hier verlduft der Frequenzmef3bereich von 100 MHz bis 48,1 GHz.

5.4 Admittanzparameter

Die gemessenen Streuparameter lassen sich mithilfe von Tabelle in Leit-
wertparameter umwandeln. Die folgenden Abbildungen vergleichen diese fiir
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-1
-1 -0,5 0 0,5 1 R(S0)

Abbildung 5.5: Gemessene Streuparameter eines Transistors mit W/L =

96/0,25 bei Ups = 2,5V im Smith-Diagramm

201 lineare Frequenzschritte von 100 MHz bis 48,1 GHz

Symbole bei 10, 20, 30,40 GHz



116 Kapitel 5. Messungen

L i
—0,4
~0,4—0,3—0,2—0,1 0 0,1 0,2 0,3 0,4 R(S12)

Abbildung 5.6: Gemessene Transmissionsparameter eines Transistors mit
W/L =96/0,25 bei Ups = 2,5V im Polardiagramm

201 lineare Frequenzschritte von 100 MHz bis 48,1 GHz

Symbole bei 10, 20, 30,40 GHz
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einen typischen Arbeitspunkt hinsichtlich ihres Betrags und ihrer Phase mit
dem neu entwickelten Modell und der herkémmlichen BSIM3v3.1-Beschrei-
bung. Zur Simulation wird die in Kapitel 233 beschriebene Implementierung
unter SPECTRE™ verwendet.

Abbildung (.7 gibt dabei das Verhalten unter Gate- und Abbildung 5.8 das
unter Drainansteuerung wieder.

|Y11|1[i0_3 Mho ¢ (Y1) [°]

12
10

8 r° Messung
Neues Modell
6 - BSIM3v3.1

40
35
30
25
20
15

10

5 | Neues Modell A ....... _
BSIM§V3.1 e : :

0
0 3 6 9 12 15

Abbildung 5.7: Frequenzgang eines W/L=96/0,25-Transistors unter Ga-
teansteuerung (Ugs=1,5V, Ups=2,5V)
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2 =506 5 6 60505055500 S - =90
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""""""""""" -===130
"""""""""""""""""" 120
I e e RIS =10
0 i i i i 0
0 3 6 9 12 15
f [GHZ]

Abbildung 5.8: Frequenzgang eines W/L = 96/0,25-Transistors unter
Drainansteuerung (Ugs=1,5V, Ups=2,5V)

Beide Ansteuerungsmodi lassen sich mithilfe des neuen Modells genauer si-
mulieren.

Insbesondere die fiir die Berechnung des Eingangswiderstands relevante Y7i1-
Beschreibung wird deutlich verbessert.
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5.5 Transitfrequenz

Aus den gemessenen Streuparametern lassen sich zahlreiche wichtige Kenn-
groflen des Transistors ermitteln.

Eine zentrale Rolle iibernimmt dabei die Transitfrequenz, also die Frequenz,
bei der die Stromverstdrkung Eins ist. Von Schaltungsentwicklern bevorzugt
ist dafiir ihre vom Arbeitspunkt abhingige Darstellung iiber dem Drain-
strom, wie sie Abbildung [F9] zeigt.

Fiir den Transistor mit W/L = 96 m/0,25 um ergibt sich ein maximales f;
von 37,6 GHz bei Ups = 2,5V und Ugs = 1,3 V.

ft[GHZ]
40 T
35 3bpum —~t- T ]

30 e R .
o N S T
20—, ------------- -
15 ------- o T =
10 oo “‘""‘:,'«'-""x """"" R .
5;",?117'—"’3"”’""'5 """"""" b EEEEEEE .

0,1 1 10 100
W=96/H1’1 UDS:2,5V ID[HIA]

Abbildung 5.9: Transitfrequenz iiber dem Drainstrom

Die Transitfrequenz nimmt mit steigender Gateléange ab, ist aber weitenun-
abhingig (Abbildung EI0).

5.6 Eingangswiderstand

Abbildung [5.17] stellt den Frequenzgang des extrahierten Eingangswider-
stands eines W/L = 96 pm/0,25 pm-Transistors fiir verschiedene Gatespan-
nungen dar. Im schaltungstechnisch relevanten Bereich oberhalb der Ein-

4Die Differenz zum verhergehenden Bild ergibt sich durch eine unterschiedliche Extrak-
tionstechnik: Hier wird H2; auf die hohen Frequenzen extrapoliert.
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24
024 026 028 03 032 034 036
L [pm]

Abbildung 5.10: Geometrieabhangigkeit der Transitfrequenz

0 N S N S SR NN S R
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Ups =25V W/L =96um/0,25 um f [GHz]

Abbildung 5.11: Eingangswiderstand iiber der Frequenz fiir verschiedene
Gatespannungen
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satzspannung verlduft dieser nahezu frequenzunabhéngig. Kritisch ist seine
Bewertung fiir die interessanten Frequenzen bis etwa 6 GHz:
Hier sind die Gatestrome vergleichsweise gering, weshalb wegen

Rin =R (1/Y11) = R (ugs/ig) (5.4)

kleine Meffehler grofle Streuungen verursachen.

Dies ist der Grund, warum bei der Herleitung des Eingangswiderstandsmo-
dells den Ergebnissen des auf die DC-Messungen geeichten MEDICT™ der
Vorrang eingerdumt wurde. Die Messungen bestitigen die Abnahme von
R;,, bei steigender Gatespannung.

Vergleicht man die gemessenen Eingangswiderstinde aus der letzten Abbil-
dung mit den auf die Weite W =96 um skalierten Ergebnissen der MEDICI™-
Simulation (Abbildung 1.18), so weisen diese etwa um den Faktor drei ge-
ringere Werte auf.

Hier zeigt sich die hohe Sensibilitit des Eingangswiderstandes auf die durch
die Gatekapazitit verursachte Imagindrkomponente des Eingangsstromes,
was abermals die Notwendigkeit hochgenauer Bauelementesimulationen be-
legt.

R (Y1)

R =RAM) = omy Tz ) "

Tabelle B3] vergleicht exemplarisch die fiir die Berechnung des Eingangs-
widerstandes relevanten Einzelkomponenten aus den Mef- sowie Simulati-
onsdaten. Obwohl die Realkomponente der Eingangsadmittanz in der Simu-

Messung Simulation Abweichung

R (Y1) 0,14mA/N 0,050 mA/y —63%
S (Y11) 3,8mA/y 4,1 mAfy 5,8 %
R, 9,1Q 3,00 —67%

Tabelle 5.3: Vergleich der fiir den Eingangswiderstand relevanten Einzel-
komponenten aus Messung und MEDICI™-Simulation (W/L = 96/0,25,
f=49GHz, Ups =2,5V und Ugs = 1,5V)

lation kleiner ist als in der Messung, ist der Eingangswiderstand ebenfalls
kleiner. Dieses scheinbar paradoxe Verhalten liegt in der nur sechs-prozenti-
gen Abweichung der Imagindrkomponente begriindet.
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Abbildung [5.12] demonstriert die gute Wiedergabe des Eingangswiderstands
durch das neue Modell. Im Gegensatz hierzu resultiert in der BSIM3v3.1-
Beschreibung kein Eingangswiderstand, was analog ist zur frequenzunab-
hiingigen 90 %-Phasenverschiebung von Yj; aus Abbildung E7

Rin [9) Uss =15V Ups =25V
20 ! !

| |
Messung o
Neues Modell
BSIM3v3.1 - - -~

1, [ N 17 .

0 3 6 9 12 15
W/L = 96/0,25 f[GHz]

Abbildung 5.12: Vergleich des gemessenen Eingangswiderstands mit dem
neuen Modell und BSIM3v3.1

5.7 Ausgangswiderstand

Abbildung[EI3lstellt den Verlauf des Ausgangswiderstands Ry = Ups/Ips
von Transistoren verschieden kleiner Linge fiir typische Spannungen dar.
Der Vergleich mit den Daten der Bauelementesimulation bestétigt deren Ge-
nauigkeit.

Der Ausgangswiderstand verlauft linear, aber nicht proportional, zur Tran-
sistorlénge.

Durch Extrapolation auf den Wert 2 L, erhilt man den Widerstandswert
bei einer virtuellen Kanallinge Null, welcher nur durch die Parasiten geprigt
ist.

Dieser ist zum einen spannungsabhéingig, zum anderen nicht vernachléssig-
bar: Er macht etwa die Hélfte des Widerstandes des 0,5 pm-Transistors aus.
Sein exaktes Verhalten wird daher in den néchsten Kapiteln vorgestellt.
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Abbildung 5.13: Ausgangswiderstand fiir verschiedene Gateldngen

5.8 Drain-Source-Widerstand

Unmittelbare Auswirkungen auf das Kleinsignalverhalten haben die Leit-
werte. Diese werden {iblicherweise jedoch nicht aus S-Parameter-Messungen
gewonnen.

Die folgenden Messungen werden daher an Strukturen durchgefiihrt, die
nicht eigens fiir Hochfrequenzanwendungen ausgelegt sindfl. Tabelle 5.4 faft
die Geometrien der Bauelemente zusammen, die fiir die Messung zur Ver-
fiigung stehen. Ein Grofiteil der Bauelemente wurde zur in Kapitel 3:1.3]
erlduterten Parametergewinnung fiir den Bauelementesimulator verwendet.

Die Mefibereiche sind in Tabelle B aufgelistet.

Abbildung [5.14] vergleicht die nach der ab Seite[88 beschriebenen Methode
extrahierten Serienwiderstdnde sowohl mit dem neu entwickelten Modell als
auch mit BSIM3v3.1.

Da sich bei hohen Gatespannungen die grofiten Strome ergeben, schlagen
dort die Widerstinde am stérksten zu Buche.

Dadurch ist der Wert bei Ugg = 2,5V ein Fixpunkt in der Parameterbestim-
mung. Fiir die lineare Beschreibung aus BSIM3v3.1 verbleibt daher lediglich
eine Variation der Geradensteigung durch den Parameter prwg. Dieser wird
iiblicherweise sehr klein gew#hlt, um den asymptotischen Verlauf der Wider-

5Diese werden z.T. mit dem Programm Utmost der Firma SILVACO extrahiert.
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Weite W Lange L Weite W  Lange L
1 10 pm 0,2 ym 13 0,24 pm 10 pm
2 0,28 pm 0,25 pm 14 0,28 pm 10 pm
3 0,32 pm 0,25 pm 15 0,32 pm 10 pm
4 0,36 pm 0,25 pm 16 0,36 pm 10 pm
5 10 pm 0,25 pm 17 0,4 pm 10 pm
6 10 pm 0,3 pm 18 0,52 pm 10 pm
7 10 pm 0,4 pm 19 1 pm 10 pm
8 10 pm 0,5 pm 20 2 pm 10 pm
9 10 pm 0,8 pm 21 3,5 pm 0,7 pm
10 10 pm 1 pm 22 5 pm 10 pm
11 10 pm 2 pm 23 10 pm 10 pm
12 10 pm 5 pm 24 50 pm 50 pm

Tabelle 5.4: Ubersicht iiber die gemessenen Transistoren

Spannung

Mef3bereich

Ugs
Ups
Uss

0V,0,1V,...25V
0V,0,1V,...25V
0V,05V,...25V

Tabelle 5.5: Ubersicht iiber die MeBbereiche

stdnde widerzuspiegeln. Dies kommt einem spannungsunabhéngigen Wider-
stand gleich, weshalb im folgenden die zweite Variante aus Abbildung [5.T4]
also Rg = Rp = 210(), verwendet wird.
Als Folge davon ergeben sich viel zu geringe Werte im niedrigen Spannungs-
bereich, wiahrend das neue Modell die Widerstandswerte sehr genau trifft.

5.9 Kennlinienverhalten

Die verbesserte Widerstandsmodellierung hat unmittelbare Auswirkungen

auf das Kennlinienverhalten des Transistors.

In der Eingangscharakteristik aus Abbildung [E.1H treffen beide Modelle die
Messung sowohl bei sehr groflen Stromen, auf welche die Parameter ange-
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o Messung
Neues Modell in BSIM3v3.1
- - - - BSIM3v3.1 Modell

1400 !
S~ rdsw = 1490 Q yum Np =8-1017 cm—3
1200 % ~ prwg=—0,31/v Ny=1-107cm™3

" " 2,5 nm )
1000 F - - X %0008 G R ,66 fF/pm
800 ' '

600
400

(Rs+Rp)-W [ pm]

O Ut

rdsw = 420 pm . .
200 - prug =01/v Pgocpacccccofocccacsna -

0 i i i
0,5 1 1,5 2 2,5
UDS:IOO mV UGS [V]

Abbildung 5.14: Vergleich der gemessenen und modellierten Serienwider-
stinde (W/L = 10 pm /0,25 pum)

pafit sind, als auch bei sehr kleinen Stromen. Dort findet kein nennenswerter
Spannungsabfall iiber die Widerstédnde statt.

Die Diskrepanz zeigt sich jedoch im Bereich dazwischen: BSIM3v3.1 simu-
liert hier aufgrund der zu geringen Widerstédnde einen zu groflen Strom.

Dieselben Abweichungen zeigen sich in der Ausgangscharakteristik (Abbil-
dung B.16)).

Dabei sei nochmal betont, dafl bei der Parameterextraktion besonderes Ge-
wicht auf die genaue Wiedergabe der Stromergiebigkeit gelegt wird. Dies ist
der maximale Drainstrom des Transistors, der in der verwendeten Techno-
logie bei Ups = Ugs = 2,5V erreicht wird. Als Folge dieser Priorisierung
mufl man in BSIM3v3.1 fiir die unteren Gatespannungen Einschrinkungen
hinnehmen.

Verhiltnis der Widerstandskomponenten

Aus den Kennlinien des letzten Abschnitts lassen sich alle relevanten Wider-
standskomponenten des Transistors ermitteln. Diese sollen an dieser Stelle
anhand des Widerstandsbereichs weitenunabhéngig gegeniibergestellt wer-
den. Fiir Upg = 0,1V und Uggs = 2,5V kann man aus Abbildung B.14 auf
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o Messung
Neues Modell in BSIM3v3.1

Ip [mA] - - — - BSIM3v3.1 Modell

0 0,5 1 1,5 2 2,5
UDS:IOOIHV UBs=0V,2V Ugs[V]

Abbildung 5.15: Vergleich der gemessenen und modellierten Transfer-
charakteristik (WW/L = 10 um/0,25 ym)

o Messung
Neues Modell in BSIM3v3.1
Ips [mA] - - - - BSIM3v3.1 Modell

n Operationsbereich eines
symmetrischen Inverters
“|bei Ugg=2,5V

0
0 0,5 1 1,5 2 2,5
Ugs=0,5,1,0,1,5,2,0,2,5V Ups=0V  Upg[V]

Abbildung 5.16: Vergleich der gemessenen und modellierten Ausgangs-
charakteristik (W/L = 10 um/0,25 pm)
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Seite die Grofe der parasitiren Widerstinde ablesen:
(Rs + Rp) - W = 420Q um (5.6)

Der Gesamtwiderstand des Transistors ergibt sich aus der Kennlinie der dar-
auf folgenden Abbildung [5.15] zu

_Ups ., 01V
Rtor - W = Ips W= 0,9 mA

10 pm ~ 1100 € pm, (5.7)

woraus sich der Kanalwiderstand berechnen 148t:
Rep, - W = (Rtot — Rs — Rp) - W =680 um (5.8)

Der #uflere Transistor trigt also mit etwa 38 % entscheidend zum Gesamt-
widerstand des Transistors bei

5.10 Gatesteilheit und Verstirkung

Wiéhrend BSIM3v3.1 acht Parameter zur Beschreibung des Ausgangsleitwer-
tes go anbietet, ist die Gatesteilheit g,, bedeutend schwieriger anzupassen.
Abbildung E.17 verdeutlicht dies anhand der zwei, schon in Abbildung [5.14]
verwendeten, Parameterséitze.

Auflerdem belegt die Darstellung die richtige Wahl des BSIM3v3.1-Parame-
tersatzes im vorigen Abschnitt: Wird der Gatespannungsparameter zu grof3
gewiithlt, hat dies einen unphysikalischen Anstieg von g, ab Ugs = 1,5V
zur Folge.

Auch hier zeigt sich der Gewinn durch das neue Widerstandsmodell.

Unmittelbare Folgen hat die mangelhafte Anpafibarkeit der Gatesteilheit auf
eine weitere in der Analogwelt bedeutende Grofle, die Verstéarkung:

9m
a="— 5.9
" (5.9)

Abbildung BT zeigt dies fiir einige typische analoge Arbeitspunkte bei
Ups =Uqq/2=125V.

SFiir Upg = 0,1V und Ugg = 1,0V ergibt sich ein Verhiltnis von 27 %.
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o Messung

—— Neues Modell in BSIM3v3.1
gm [HA/V] - - - - BSIM3v3.1 Modell

1000 ! ! ! !

300 T e
: rdsw:1490(2/un|

600 ......... J 2 prwg=70,31/v o

400 ......... _ ........ _.\._ ..... \\_‘,’ ././_

200/ - (rdsw =420 Qpm | T4
prug=01/v
0 i i i i
0 0,5 1 1,5 2 2,5

Ups=0,1V Ugs=0V  Ugs[V]

Abbildung 5.17: Vergleich der gemessenen und modellierten Transkon-
duktanz g,

o  Messung

Neues Modell in BSIM3v3.1

a=9m/9as [~] - - — - BSIM3v3.1 Modell
120 T T T T

100

80

60

40

20

0 i i i i
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
UDS:Udd/2:1>25V Ugs — Uy, [V]

Abbildung 5.18: Vergleich des gemessenen und modellierten Verstar-
kungsfaktors a = g,/ gas
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5.11 Oszillatormessungen

Nicht nur fiir analoge Schaltungsanwendungen, sondern auch im Digitalbe-
reich zeigen sich die Auswirkungen des neuen Modells.

Daher wurde ein Ringoszillator mit 17 Inverterstufen in CMOS-Technologie
entworfen. Abbildung [E19 zeigt dessen prinzipiellen Aufbau.

°Uqq

S
e

- - - - Uy, =0V

17 Inverterstufen

Abbildung 5.19: Schaltbild eines 17-stufigen Ringoszillators in CMOS-
Technologie

Aus der gemessenen Frequenz des 17-stufigen Ringoszillators von 535 MHz
bei einer Versorgungsspannung von Ugzgy = 2,5V 148t sich die Verzogerungs-

zeit T4 ermitteln:
1

~ 172535 MHz
Die Verzogerungszeit entspricht dabei der Definition, die bereits in Abbil-
dung auf Seite[I35 verwendet wurde. Der Faktor Zwei riihrt daher, daf

der Inverter wiahrend einer Schwingung einmal aufgeladen und einmal ent-
laden wird.

Td = 55 ps (5.10)

In Abbildung 516l war bereits der typische Operationsbereich eines symme-
trischen Inverters bei Uyzg =2,5V vermerkt. Der N- und der P-Kanéler teilen
sich, abhéingig von der Gatespannung, die Versorgungsspannung auf. Ledig-
lich beim Umladen flieit ein Querstrom Ipg. Das heif3t aber, dafl der Ar-
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beitspunkt mazimale Gatespannung/mazimale Drainspannung, fir den die
BSIM3v3.1-Parameter optimiert werden, nie erreicht wird.

Abbildung vergleicht den Fehler in der simulierten Verzdgerungszeit
unter Beriicksichtigung aller parasitiren Elemente wie z.B. den Zuleitungen.

. . o  Messung
Fehler der simulierten —<— Neues Modell in BSIM3v3.1
Verzogerungszeit [%)] - -0- - BSIM3v3.1 Modell

Td=55pS bei Udd:2,5V Udd [V]

Abbildung 5.20: Vergleich der gemessenen und simulierten CMOS-Inver-
ter-Verzdgerungszeit bei verschiedenen Versorgungsspannungen in Ab-
hangigkeit vom verwendeten Widerstandsmodell

Mit dem neuen spannungsabhingigen Modell 1i8t sich eine gute Uberein-
stimmung mit den Mefidaten fiir alle Versorgungsspannungen feststellen,
wahrend mit dem originalen BSIM3v3.1 lediglich die maximale Versorgungs-
spannung Uyzy = 2,5V ausreichend wiedergegeben wird. Fiir geringere Span-
nungen belduft sich der Fehler bis auf 30 %.

Dies belegt, da3 das neue Modell insbesondere fiir Schaltungen mit niedri-
ger Versorgungsspannung (low voltage/low power applications) unumging-
lich ist.



6 Grenzen der quasistatischen
Modellierung

Uberlegungen zur Nichtquasistatik von Bauelementen erstrecken sich bis-
her lediglich auf transiente Spannungsidnderungen. Erstmals soll daher der
Versuch unternommen werden, die Problemstellung auf AC-Betrachtungen
auszuweiten. In diesem Kapitel wird der Frage nachgegangen, ab wann nicht-
quasistatische CMOS-HF-Modelle benétigt werden. Es werden Kriterien fiir
das Einsetzen der NQS-Effekte aus zeitlich transienten Bauelementesimula-
tionen und S-Parameter-Messungen hergeleitet.

6.1 Grundannahme der gangigen
Transistormodelle

Die meisten Transistormodelle gehen in ihrer Beschreibung von der quasi-
statischen Niherung aus: Sie besagt, dafl zu jedem Zeitpunkt die Ladungs-
verteilung im Bauelement durch dessen statische DC-Losung ohne grofiere
Fehler beschrieben werden kann.

Quasistatische Annahme:El

Ein Bauelement verhilt sich so lange quasistatisch, wie die
Terminalspannungen langsam genug verdndert werden, da-
mit die Ladungen an jedem Ort im Bauelement ,sofort* fol-
gen kénnen. Dann kénnen diese Ladungen identisch zu denen
angenommen werden, die man fande, wiirde man stattdessen
Gleichspannungen verwenden [84].

IDie mathematische Formulierung der quasistatischen Annahme wird auf Seite [[47] wie-
dergegeben.

131
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Dies kann in der Weise interpretiert werden, dafl das NQS-Verhalten be-
ginnt, sobald die Tragheit der Ladungstrager nicht mehr vernachléssigt wer-
den kann. Denn streng mathematisch betrachtet verhélt sich schon jedes
beliebig dimensionierte RC-Glied — und somit erst recht der Transistor —
wegen

T=R-C (6.1)

nichtquasistatisch. Die Frage ist also, ob obige Zeitkonstante in dieselbe Gro-
Benordnung wie die reziproken, fiir die AC-Analyse verwendeten, Frequenzen
fallt. In jedem realen Bauelement geschehen Ladungs- und Stroménderungen
nicht sprunghaft. Vielmehr wird eine gewisse Zeit benétigt, bis sich durch
Drift und Diffusion eine neue Ladungsverteilung einstellt.

Verzégerung der Ladungstrager

Vollzieht sich die Neuanordnung der Ladungsverteilung schneller als die
iiblicherweise betrachteten Zeitskalen, so kann man die Laufzeiteffekte des
Transistors vernachléssigen und selbigen quasistatisch mit ausreichender Ge-
nauigkeit beschreiben. Bei groflen Transistorlingen oder hohen Frequenzen
ist dies jedoch nicht immer gewéhrleistet, wie Abbildung anhand eines
0,25 pm-Transistors fiir verschiedene Frequenzen zeigt.

AQTy /q [Y/um?]

500 o ' ' D —
450 [T T - 100MHz - - - - 7

400 F - b ........ : . 481GHz-----. -
350 oo e 1000 GHz -~
300 - Jhotosssoas RN R —
250 [ ' ' '
200
150
100
50

O .4 S s Y
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25
a [pm]
Abbildung 6.1: Partielles Fluten des Kanals mit Elektronen bei extrem
hohen Frequenzen (Darstellung auf die Elementarladung ¢ normiert)
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Hier wird jeweils zum Zeitpunkt des Spannungsmaximums, also fiir eine an-
gelegte Sinusspannung nach einer Viertelperiode zu t = ﬁ, die lokale La-
dungsdichte im Kanal Q' (z) aufgetragen. Fiir kleine Frequenzen wird der
Kanal vergleichbar seinem statischen DC-Verhalten aufgefiillt:

Q' (z,t)pc = Q' (@) pe (6.2)
Bei hoheren Frequenzen erkennt man hingegen das verzogerte HineinflieBen
der Ladung von Source und Drain. Offensichtlich erfahren Bereiche im In-
neren trotz Spannungsdnderung keine Ladungsdnderungen. Der elektrisch
wirksame Kanal erscheint dadurch verkiirzt.

6.2 Transitzeit

Eine erste Abschétzung fiir den Beginn nichtquasistatischer Effekte erhalt
man aus der Betrachtung der Transitzeit 7,.: Dies ist diejenige Zeit, die
die Ladungstrager durchschnittlich zum Durchlaufen des Kanals benttigen.
Liegt sie in der Grolenordnung der verwendeten Transienten, so sind zeitliche
Verdnderungen zu bertiicksichtigen und mithin eine quasistatische Annahme
nicht mehr statthaft.

Die Transitzeit 148t sich grob aus der durchlaufenen Strecke L und der Sét-
tigungsgeschwindigkeit vy, der Ladungstriger abschétzen. Letztere ist die
maximal fiir die Elektronen erreichbare Geschwindigkeit bei Beschleunigung
in hohen lateralen Feldern, d.h. bei grofien Spannungen oder kleinen Léngen.
Fiir einen Ein-Mikron-Transistor erhélt man:

L 1 pm
Ty = ~ ——— ~ 10ps
T Vgat 107 cm/s P

1
100 GHz (6.3)
Ein genauerer Niherungswert kann erzielt werden, indem man die Zahl der
Ladungstriger im Kanal |Q ., /¢q| mit dem Drain-Source-Strom Ipg divi-
diert. Man erhélt so die mittlere Aufenthaltsdauer der Elektronen im Kanal.
In Sittigung (Ups > Ugs — Uy,) ist der Drain-Source-Strom Ip nihe-
rungsweise unabhéngig von der Drain-Source-Spannung Upg und wird le-
diglich von der Gate-Source-Spannung Ugg sowie der Einsatzspannung Uy,
bestimmt — es 148t sich hierfiir ansetzen:

- ‘anv _ YO WEUgs —Un) 4 L? (6.4)
" Ips 1/2 MCIOIW/L(UGS - Uth)2 3 M(UGS - Uth) '
4 1 pm? 1
= = ~ 24ps =
3550 2 (15V —05V) 0 41GHz
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Dabei ist zu beachten, dafi die Kanalladung in Sattigung aufgrund der Ka-
nalabschniirung auf 2/3 ihres Wertes im Triodenbereich reduziert ist. Die
GroBe p steht dabei fiir die Elektronenbeweglichkeit, C7  fiir die flichenbe-
zogene Oxidkapazitéit.

Besondere Beachtung verdient hierbei die Feststellung, dafl 74, — im Ge-
gensatz zu Gleichung ([63) — quadratisch mit der Gatelinge L zunimmt.
Dies ist folgendermaflen zu erkliaren: Einerseits verlingert sich mit L die zu-
riickzulegende Wegstrecke, andererseits verringert sich dadurch bei gleicher
Spannung das elektrische Feld zur Beschleunigung der Elektronen. Fiir die
Néherung mithilfe der Geschwindigkeitsséttigung skaliert 74, hingegen nur
noch mit der Weglidnge L. In beiden Abschétzungen héngt die Transitzeit
nicht von der Transistorweite W und der Oxidkapazitit C,, ab.
Abbildung [62] zeigt die mit L? normierte Zeit, um die der Kanal verzogert
aufgebaut wird.

Tir/L? [s/m?]

50

— 3pum L =1,3,10,30,100 pm
1 pm tramp :1PS
. (I Ups =5V
30 2
. Ups =0V
2 F o\ P Ugs (t) =0V /" UGs mas

40

10 fe fa T E CETEEE ST

0 i i i i
0,0 1,0 2,0 3,0 4,0 5,0
UGS max [V]

Abbildung 6.2: Normierte Verzdgerungszeit fiir verschiedene Transistor-
langen (Simulation mit einem NQS-Modell)

Sie wird dem Schema in Abbildung entsprechend extrahiert. Die Daten
stammen aus einer Simulation mit einem transienten NQS-Modell [64]. Der
hyperbolische Verlauf {iber der Spannung entspricht Gleichung (6.4)). Man
kann erkennen, daf fiir Transistorldngen unter 3 ym die Geschwindigkeits-
sittigung, und somit die Skalierung mit L, dominant wird.

Festzuhalten ist weiterhin, dafl die aus den Gleichungen (6.3) und (6.4) er-
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Ip () [nA] Ugs (t) [V]
700
600
500
400
300

W=L=10 ym

200 Ups=5V
100

0 i " " ! ! ! 0
00 02 04.:06 08 1,0 1,2 14 1,6

Lramp — 500 ps t [ns]

Abbildung 6.3: Definition der Kanalaufbauzeit aus dem Anstieg des
Drainstroms auf 50 % seines Endwerts (NQS-Simulation)

mittelten Zahlenwerte oberhalb der gebrduchlichen Frequenzen liegen. Dies
148t zunédchst vermuten, dal NQS fiir die AC-Analyse keine Bedeutung hat.

6.3 Verhalten der Inversionsschicht

Ein oft erwéhntes Problem in der Kleinsignal-Modellierung scheinen nicht-
quasistatische Phanomene zu sein. Im Gegensatz zu [1] [43] [6] wird in die-
sem Abschnitt jedoch gezeigt, daf} ihr Einflufl unter Kleinsignal-Bedingungen
hiufig iberschatzt wird.

Das Ziel dieses Kapitels ist es, den Ubergang zwischen den quasistatischen
und nichtquasistatischen Effekten in Abhéngigkeit von der verwendeten Fre-
quenz, der Kanallinge sowie der angewandten Spannung festzustellen. Die
angelegte Spannung und deren AC-Amplitude stellen sich als von unterge-
ordneter Wichtigkeit heraus. So wird es moglich, eine theoretische Grenze
abzuschétzen, bis zu der quasistatische MOSFET-Modelle angemessen sind.

Abbildung [64] faBt die Vorgehensweise in einem Fludiagramm zusammen.

Dem Kleinsignalbild entsprechend heben die hiesigen Betrachtungen auf klei-
ne Verinderungen der Inversionsschichtladung AQ ., (t) = @iny (t) des Tran-
sistors (Abb. B.H) ab.
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Technologiesimulationen
[ (TSUPREM™) j [ DC-Messungen j

Y

Transiente
Bauelementesimulationen
(MEDICI™) AC-Messungen
= Qv = Qo (%) = S-Parameter

Extraktion des
QS/NQS-Ubergangs

Abbildung 6.4: FluBdiagramm der Untersuchungen zur Nichtquasistatik

Inversionsschicht  Ugs ~
L

— R
- .

pinch-off point

n

QInv (UGS) } AQI?’LU (t) -

Yy QInv (UGS 4F AUGS) Qinv * sin (Wt + 90)

p

T

Abbildung 6.5: Schema der Inversionsschichtladung entlang des Kanals
zu verschiedenen Gatespannungen
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Dies steht im Gegensatz zu anderen wissenschaftlichen Untersuchungen [46],
die den Schwerpunkt auf sein Verhalten beim Ein- und Ausschalten legen:
Der Auf- bzw. Abbau des Kanals unter Grofisignalbedingungen benotigt weit
mehr Zeit als dessen Relaxation auf Variationen im Kleinsignal.

6.3.1 Transienter Ladungsaufbau

Da das transiente Verhalten der Inversionsschichtladung @ ., (¢) nicht ge-
messen werden kann, werden umfangreiche zeitlich transiente Bauelement-
simulationen (MEDICI™) durchgefiihrt. Die Gatelingen bewegen sich zwi-
schen 0,2 und 10 pm.

Da HF-Bauelemente hauptséchlich fiir analoge Stromkreise benutzt werden,
ist die Séttigung sicherlich der wichtigste Operationsbereich. Folglich konzen-
trieren sich die folgenden Untersuchungen auf einen typischen Wechselstrom-
Operationspunkt von

UGS’ = 1,5V ~ (Udd — Uth) /2 und UDS = 275V.
Abbildung zeigt die MEDICI™-simulierte Flichenladungsdichte der In-

versionsschicht @, und ihre Abweichung entlang des Kanals eines 0,25 pim-
MOSFETs fiir den DC-Fall.

/4 [10%/pm?] AQY,,/q[10%/pm?]
40 T T T 4
BB T UGS_%’?E“VI T30
0 of e NI DIV o g

25 o) JESEEEEE i RERREEE 42,5
2 o[ R s
15 |y fecaossos o0005005 beohigoct {00005 L5
10 - f - sl Im/q SN SRR q1
5 /- ;;Eu-—-u-_-_fs_-é----E—>---E ------ 0,5
0 : 0
_5 R B R i 105
0 005 01 0,15 02 025
Ups =25V, W =1pum @ [um]

Abbildung 6.6: Ladungstragerdichte der Inversionsschicht entlang des Ka-
nals bei Gleichstrom in Sittigung, simuliert mit MEDICI™
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Da der Drainstrom iiber den gesamten Kanal hinweg denselben Wert besitzt,
die Geschwindigkeit der beschleunigten Ladungstriger jedoch zur Drainseite
hin zunimmt, mufl die Ladungstragerdichte — zur Erfiillung der Kontinui-
tatsgleichung — gleichzeitig abnehmen:

Jj=qnv (6.5)
Sie nimmt, entsprechend der Geschwindigkeitssattigung, am sog. Abschniir-
punkt (pinch-off point) ihr Minimum an.
Die Extraktion der Ladungstrigerdichte erweist sich dabei — insbesonde-
re fiir die transienten Simulationen — als besondere Herausforderung: Um
wirklich nur die Ladungstriager der Inversionsschicht zu extrahieren, darf

nur in den Gebieten iiber die Dichte vertikal integriert werden, in denen die
Elektronen Minoritétstréiger sind @

1 d nv ) o
Qpu(0) = - S22 [Ty e-ma (66

Anderenfalls wird das Ergebnis durch die grofie Elektronendichte in den
Uberlappgebieten stark verfélscht.

Fiir die Simulation mit MEDICI™ unter Gleichstrombedingungen werden
Ups = 2,5V und Ugs = (1,5 £0,01) V als Spannungen verwendet. Wenn
man nun mit einer zeitlich transienten Gatespannung

Ugs (t) = 1,5V + 0,01V - sin (wt) (6.7)

eine Kleinsignalspannung nachbildet, erwartet man, dafl die gesamte Inver-
sionsladung

anv(t):W/Qhthdx_W// l'y, ( 7n)dydx
= Qmv + inv - sin (Wt + 90 (68)

sinusformig zwischen seinen Gleichstromwerten hin- und herschwankt, also
zwischen Qrn, (1,5V£0,01V) = Qrnp (1,5V) £ gine (f —0).

6.3.2 Frequenzabhdngigkeit

Die transiente Antwort der Inversionsschichtladung Q r,,, (t) auf die angelegte
Gatespannung ist in Abbildung G671 gezeigt. Fiir die Darstellung werden die
Werte frequenznormiert, was das Bogenmaf} als Einheit zur Folge hat.

2Zur Definition der Theta-Funktion © () sieche Anhang[D.2
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a)  Ugs(t) [V]

1,51 . .
: Ugs (t)=1,5V+0,01V-sin (wt)
150 B S : ]
1,49 |
b) anv (t) /q [7] : Qune(1,51V)
4400 [ e Y
4380 [/ e NG g0y o o 220
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Abbildung 6.7: Zeitliches Verhalten der Inversionsschicht:

a) Angelegte Gatespannung liber der Zeit (Upg = 2,5V) fiir die Transi-
enten-Analyse mit 256 Zeitschritten pro Periode

b) Inversionsschichtladung eines MOSFETs mit W/L = 1/0,25 pym:

Die Amplitude und Phase variieren entsprechend der angelegten Gate-
spannung fiir verschiedene Frequenzen.

Die Amplitude g;,, der Inversionsschichtladung verringert sich mit héheren
Frequenzen, ihre Phasenverschiebung ¢ nimmt zu. Besonderes Augenmerk
verdient die Beobachtung, daf§ die Kanalladung eines 0,25 ym MOSFETSs
nur um ungefihr 60 Ladungstriger pro pum Weite variiert, wenn man die
Gatespannung um tibliche 10 mV verdndert. Daher sind duflerst exakte Si-
mulationen vonnoten.

Da MEDICI™ im transienten Simulationsmodus nur lineare Spannungsver-
anderungen zuldt (dU/d¢ = const), mufl der Spannungsverlauf diskretisiert
werden: Um eine moglichst glatte Sinuswelle zu erzielen, werden 256 Zeit-
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schritte pro Periode fiir jede einzelne Frequenz und Gateldnge bendtigt!
Aus den hochst umfangreichen Simulationergebnissen werden die entspre-
chenden Kleinsignalgrofien durch Anpassung entsprechender Sinusfunktio-
nen mithilfe des Programms gnuplotﬁ ermittelt. Als besonders sensibel er-
weist sich dabei die Extraktion des Phasengangs.

Die Nichtlinearitéiten des Bauelements aus Abbildung [6.7] werden mit dieser
Vorgehensweise ebenfalls erfafit.

Die charakteristischen Werte (gny, ¢) in Abhéingigkeit von der Frequenz f
und der Gateldnge L konnen in den folgenden Abbildungen gesehen wer-
den: Die Amplitude g;,,, der Inversionsschichtladung (Abb. und E9) ver-
harrt nahezu konstant bis zu einer gewissen Frequenzgrenze und fillt dann
aufgrund der Tragheit der Ladungstréiger steil ab, wihrend die Phasenver-
schiebung ¢ (Abb.[EI0) linear mit der Frequenz variiert. Fiir eine spezielle

10000 g T T 3
+ ]
¥ - ‘\

L e 10 um E

a \’X,\_ .

E 777777777 K eom e e W oem e X—--»—:-\-\—'-y\ :
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EE'_';'_"E;;'_';'_1_'_';'_"_?_';'_';'_+__++ Ko

r . &

10 T T B . .T
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Uss =15V, Ups =25V, W =1um f[GHz

Abbildung 6.8: Auf die Elementarladung normierte Amplitude der Inver-
sionsschichtladung vs. angelegte Frequenz fiir verschiedene Gatelangen

Gatelidnge wire eine Normierung ¢;,, /¢ ausreichend und wiirde zu demsel-
ben charakteristischen Verlauf fithren. Um jedoch verschiedene Gateldngen
miteinander vergleichen zu kénnen, wird auf die jeweilige DC-Ladungsvaria-
tion AQ o = Giny (f —0) normiert.

3Das Programm gnuplot (Linux version 3.7 patchlevel 1) wurde um einen speziellen
Treiber erweitert und in Verbindung mit dem Programm Xfig (3.2 patchlevel 3c¢) zur
Erstellung der Grafiken dieser Arbeit verwendet.
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Abbildung 6.9: Auf ihren DC-Wert normierte Amplitude der Inversions-
schichtladung vs. Frequenz in logarithmischer Darstellung fiir verschiede-
ne Gatelangen
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Abbildung 6.10: Phasenverschiebung der Inversionsschichtladung zur
Gatespannung vs. angelegte Frequenz fiir verschiedene Gatelangen
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6.3.3 Langenabhangigkeit

Neben der Frequenz ist die Geometrie ein zweiter sensitiver Parameter fiir
das NQS-Verhalten (Abbildung G1T).

a)  Ugs(t) [V]
1,51

Ugs (t)=1,5V+0,01V-sin (wt) ]

1,5

1,49 |

b) anv (t)
1,015

1,01
1,005

1
0,995

0,99

0,985 i i i

Abbildung 6.11: Zeitliches Verhalten der Inversionsschicht:

a) Angelegte Gatespannung iiber der Zeit (Ups = 2,5V) fiir die Transi-
enten-Analyse mit 256 Zeitschritten pro Periode

b) Inversionsschichtladung von MOSFETSs verschiedener Gateldngen bei
f =50 GHz: Die Amplitude und Phase variieren entsprechend der ange-
legten Gatespannung.

Wihrend, wie in Abbildung gezeigt, die DC-Transitzeit 7;, mit L? an-
steigt, ist die AC-Kanal-Verzogerung nur geringfiigig von der Gateldnge ab-
hingig (Abbildung und [G13).
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Abbildung 6.12: Auf ihren DC-Wert normierte Variation der Inversions-
schichtladung fiir verschiedene Gatelangen
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Abbildung 6.13: Phase der Inversionsschichtladung fiir verschiedene
Gateldngen
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6.4 Grenzfrequenz

Aus den Abbildungen [6.9] und [6.10] kann man eine Grenzfrequenz fnos der
Nichtquasistatik extrahieren, welche die erforderliche Genauigkeit garantiert.
Das Ergebnis ist in den Abbildungen [6.14] und [6.15] dargestellt.

Die Abweichung der Inversionsladung in Betrag und Phase von ihren Gleich-
strom-Werten

AQmy = Ginv (f_>0) = Qmw (1,51V) — Qrw (1750 V)
und ¢ (Qrw) = 0. (6.9)

wird hierbei als Genauigkeit definiert.

Bis zu dieser Frequenz fygs sind keine nichtquasistatischen Effekte in den
Kleinsignalparametern beobachtbar. Sie hingt natiirlich von der betrachte-
ten Gateldnge ab.

Beispielsweise kann ein 10 ym-NMOS-Transistor mit einer Genauigkeit von
99 % in der Beschreibung der Inversionsladung durch eine quasistatische Né-
herung bis zu einer Frequenz von 27 MHz beschrieben werden. Fiir einen
Transistor mit 0,2 um behélt die Ndherung sogar bis zu 46 GHz ihre Giiltig-
keit.

Toleriert man eine Genauigkeit in der Amplitudenbeschreibung von 96 %
und in der Phasenverschiebung von —12°, so ist man in Lage, das Klein-
signalverhalten des MOSFETs fiir alle Gateldngen bis zur entsprechenden
Transitfrequenz f; (L) quasistatisch zu modellieren.

Ansonsten ist eine eine NQS-Niherung erforderlich.

Bei den geforderten Genauigkeiten ist jedoch auf die Anwendung zu achten:
Beispielsweise hat eine Vernachldssigung der Phasenverschiebung zur Folge,
dal der Gatestrom keinen Realteil besitzt und somit kein Fingangswider-
stand simuliert werden kann.

6.4.1 Verifikation und Diskussion

Um die gemachten Beobachtungen zu verifizieren, werden HF-Messungen
an CMOS-Transistoren in Viertelmikrometer-Technologie durchgefiihrt. Die
Bauelemente haben eine sogenannte Fingerstruktur mit einer Weite von
W = 96 pum. Die Kleinsignalstreuparameter S;; werden anhand von offe-
nen und kurzgeschlossenen Strukturen ermittelt und mit einer zweistufigen
de-embedding Technik korrigiert [50].
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Abbildung 6.14: Aus der Abnahme der Ladungsamplitude extrahierte
Grenzfrequenz fygg vs. Gateldnge im Vergleich zu f;
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Abbildung 6.15: Aus der Phasenverschiebung der Inversionsladung extra-
hierte Grenzfrequenz fygs vs. Gateldnge im Vergleich zu f;
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Auf die Einzelheiten des Mefiverfahrens wird in Kapitel [J] ab Seite [T09] ein-
gegangen.

Um die transienten Simulationen und die S-Parameter-Messungen in Re-
lation zu bringen, miissen die Strome an den Anschliissen des Transistors
ausgewertet werden: Die extrahierte ﬂansitfrequenﬂ, an der

fe=1f(lia/igl =1) (6.10)

gilt, zeigt selbst fiir stark unterschiedliche Gateléingen gute Ubereinstimmung
zwischen den gemessenen und den simulierten Werten (Abb. 6.16).
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Abbildung 6.16: Extraktion der Transitfrequenz f; (L) aus der unity cur-
rent gain (Messung und Simulation)

Die gemessene Phasenédnderung ¢ der Stromverstérkung i4/i, bei f; verhélt
sich konstant {iber einen weiten Bereich an Arbeitspunkten des Séttigungs-
gebietes (Abb.[6.17). Dies belegt, dafl die Beschriinkung der Simulation auf
einen typischen Arbeitspunkt gerechtfertigt ist.

Zieht man in Betracht, dafl Schaltungen nicht oberhalb von f; betrieben
werden, stellt sich die Frage, welche minimalen Abweichungen in ¢;,, und ¢
(Abbildungen und [6.15) fiir ein gewiinschtes Frequenzspektrum akzep-
tiert werden miissen: Abbildung quantifiziert diese Abweichungen von

Yunity current gain frequency
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Abbildung 6.17: Gemessene Phasenverschiebung der Stromverstarkung
bei f; fiir verschiedene Arbeitspunkte und Gateldngen

der quasistatischen Annahme

Qinv (f)

Do (F—0) 1 und ¢ (Qmw) =0 (6.11)

und zeigt somit, bis zu welchen Frequenzen man alle Gateldngen der analy-
sierten Technologie quasistatisch simulieren kann.

Beispielsweise ergibt sich fiir fngs = 1/2 f; und L = 0,2-10 pm eine Phasen-
verschiebung von ¢ = —6° = —1/307 und eine Genauigkeit in der Amplitude
VO Giny /Ginw (f —0) =99 % = —0,09dB. Doch ist das Ergebnis auch umge-
kehrt interpretierbar: Will man in der Simulation héchstens einen Fehler von
1% fiir die Beschreibung der Inversionsschicht — und mithin der Stréme —
zulassen, darf man den quasistatischen Simulationen maximal bis zur halben
Transitfrequenz trauen und mufl eine Phasenverschiebung von —6 ° in Kauf
nehmen.

Als ,Faustformel® fiir die Grenzfrequenz fngg lassen sich aus Abbildung [GI8]
folgende Funktionen angeben:

fNQS = —¢ (QInv)/lQo 'ft (L) (612)
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Abbildung 6.18: Zielkonflikt zwischen abnehmender Genauigkeit und stei-
gender Frequenz:

Um Transistoren jeglicher Gatelange bis zu 1/2 f; quasistatisch zu model-
lieren und damit zu simulieren, muB eine Phasenverschiebung von —6°
und eine Ungenauigkeit in der Amplitude von 99 % akzeptiert werden.

Ist eine groBere Genauigkeit erforderlich, so mufl ein nichtquasistatisches
Modell verwendet werden. Dies kann in gewissen Féllen notwendig sein: Die
Vernachlissigung der Phasenverschiebung ¢ hat zur Folge, dafl dem Realteil
der Eingangsimpedanz nicht Rechnung getragen wird. Dies kann fiir den
Entwurf spezieller Schaltungen, wie z.B. low noise amplifier, essentiell sein.

6.4.2 Vergleich mit bisherigen Abschiatzungen

Bisher gibt es in der Literatur lediglich vage Abschétzungen zu den beschrie-
benen Grenzen, z.B. [84]:
Grenze f(=3dB)/10 fiir L =0,25pm:
f(=3dB) ~ 200 GHz = f(—3dB)/10 ~ 20 GHz (6.14)
Dies ist das erste Mal, dafi derartige Grenzen in Abhéngigkeit von der gefor-

derten Simulationsgenauigkeit und der Kanallinge anhand einer bestehenden
Technologie prisentiert werden [29].
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Erstmalig wird nachgewiesen, dal z.B. ein NMOS-Transistor mit 10 ym
Gateldnge bis zu einer Frequenz von 27 MHz und einer mit 0,2 um Gate-
linge bis 46 GHz durch die quasistatische Néherung beschrieben werden
kann, wobei die Genauigkeit in der Beschreibung der Inversionsschichtla-
dung 99 % = —0,09 dB betrigt. Ist eine Genauigkeit von 96 % = —0,35dB in
der Amplitude und von —12° = —1/157 in der Phase ausreichend, 148t sich
das Kleinsignalverhalten der Inversionsschicht sogar iiber alle Gateldngen
hinweg bis zur Grenzfrequenz f; (L) quasistatisch modellieren.






7 Zusammenfassung

Diese Arbeit stellt ein neues, nichtquasistatisches Modell zur Beschreibung
der Hochfrequenzeigenschaften von MOS-Transistoren vor.

Dabei wird grofler Wert auf die Kompatibilitdt zum Welt-Standardmodell
BSIM3v3.1 gelegt, das an der Universitdt von Berkeley in Kalifornien ent-
wickelt wird.

Bauelementesimulationen werden mit dem Simulator MEDICI™ durchge-
fithrt. Fiir grofftmogliche Realitétsnihe basieren diese auf Technologiesimu-
lationen. Erstmalig dargestellt ist die Eichung von MEDICI™™ auf Messungen,
die alle wesentlichen Effekte bis hin zur quantenmechanischen Erh6hung der
elektrisch wirksamen Oxiddicke miteinbezieht. Die Analyse der Simulationen
erlaubt eine kritische Bewertung bisheriger HF-Konzepte und bestétigt die
Notwendigkeit einer genauen Kenntnis der die Nichtquasistatik verursachen-
den Widersténde fiir kleine Transistorgeometrien.

Ausgehend von Untersuchungen der Inversionsschicht im transienten Verlauf
wird die Frage geklart, ab welchen Frequenzen die quasistatische Modellie-
rung durch eine nichtquasistatische ersetzt werden muf. Eine Frequenzgrenze
in Abhéngigkeit vom zuldssigen Fehler erfafit dies formelméfig.

Ein wesentlicher Aspekt dieser Arbeit besteht in der Beschreibung des Ein-
gangswiderstandes, um die Standardmodelle fiir den MOS-Transistor auf
heutige Anforderungen zu erweitern. Dieser ist nur nichtquasistatisch er-
klarbar.

Dazu wird ein neues Modell entwickelt, das alle wesentlichen Eingangsgréfien
erfaf3t. Der parasitire Gatewiderstand wird neu modelliert.

Richtschnur der Entwicklung ist die Analyse von transmission lines, die den
verteilten Kanalwiderstand widerspiegeln. Dabei wird nicht nur auf den S&t-
tigungsbereich Wert gelegt, sondern auch auf die Beschreibung des Wider-
standsbereiches fiir Anwendungen beispielsweise in Mischer-Schaltungen. Die
Modellvorstellung wird erweitert, um die zur Drain hin abnehmende Vertei-
lung der Ladungstriger in Séttigung zu beschreiben. Es wird eine partielle
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Differentialgleichung entwickelt, die die zeitliche und ortliche Entwicklung
der Kanalladung wiedergibt.

Fiir kleine Transistorlingen erweist es sich als notwendig, die Unterdiffusi-
onsgebiete genau zu erfassen.

Durch geschickte geometrische Annahmen wird eine analytische Beschrei-
bung erarbeitet, die auf der Separation der zweidimensionalen Stromvertei-
lung in einen Akkumulations- und einen Spreading-Anteil basiert.

Sie erlaubt, die fiir Schaltungssimulatoren wichtige innere Kanalspannung
mit hoherer Genauigkeit als bislang moglich zu extrahieren. Dies verbessert
unmittelbar die Beschreibung der Gatesteilheit und des Ausgangsleitwerts.
Zudem laft sich nunmehr auf die definitorische Grofe ,effektive Kanallange*
der BSIM3v3.1-Formulierung verzichten und diese durch den geometrischen
Abstand der metallurgischen Uberginge ersetzen. Dies erméglicht erstmals
die konsistente Verwendung der Kanalldnge sowohl in der DC- als auch in
der AC-Simulation.

Im Gegensatz zu allen bisher bekannten Modellen kann auf das Anpassen
von Effektivgroflen verzichtet werden, da sich das neue Modell lediglich auf
mefibare physikalische oder in BSIM3v3.1 evaluierte Grofien bezieht.

Mit dem ,inneren Miller-Effekt* werden erstmalig die Auswirkungen der pa-
rasitdren Widerstdnde auf das Kapazitéitsverhalten des Transistors aufge-
zeigt.

Teile des neu entwickelten Modells finden internationale Anerkennung durch
ihre Aufnahme in das industrielle Standard-Transistormodell BSIM4 durch
das Compact Model Council [60].

Im Vergleich mit den MEDICI™-Simulationsdaten des Uberlapp- und des
Eingangswiderstands ergeben sich nur Abweichungen von maximal 5 % bzw.
20 %, obwohl die Anzahl der zusitzlichen Parameter minimal ist.
Messungen an Teststrukturen sowie Schaltungssimulationen untermauern
das neue NQS-Modell eindrucksvoll. Als Testumgebung dient der kommer-
zielle Schaltungssimulator SABER™.

Die Ergebnisse dieser Arbeit werden daher im Zuge der weiteren Miniaturi-
sierung integrierter Schaltungen noch an Bedeutung hinzugewinnen.



A Streu-, Leitwert- und
Widerstandsparameter

A.1 Wellengleichung

Aus der Zweitortheorie erhilt man einen eindeutig umkehrbaren Zusam-
menhang zwischen den Streuparametern und den durch Strom-Spannungs-
Beziehungen definierten Y- bzw. Z-Parametern.

Im Hochfrequenzbereich ist es iiblich, ein Klemmenpaar zu einem Tor zu-
sammenzufassen und einen Zweipol als Eintor bzw. einen Vierpol — wie im
Fall des MOS-Transistors — als Zweitor zu bezeichnen .

Dazu geht man von der Wellen-Zweitorgleichung

(h)= (%) (m) "

aus und ersetzt die Wellen a, und b, geméf

U = (a+b)/2 (A.2)
I=(a=b)/V2 (A.3)
a = 1/2(U/N 7o+ 1\ Z) (A4)
b = 12U/ 7 — 1\ %) (A.5)

durch Strome und Spannungen.
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A.2 Strom-Spannungs-Matrizen

Die Definitionsgleichungen fiir die Widerstands- (Z) und Leitwert-Parame-

ter (V) lauten:
Uy Z1 Zio I
= . A6

(2)2@2 22)(5;) (A7)

Dabei ist zu beachten, dafl die Widerstandsmatrix 7 die Inverse der Leit-
wertmatrix Y ist, die einzelnen Widerstandskomponenten somit nicht durch
die Reziprokwerte der Leitwerte berechnet werden kénnen.

Z=Y (A.8)

Tabelle [A7] fithrt die entsprechenden Umwandlungsvorschriften auf [90].

Yiin. = Zx/a
Yip = *Zu/a
A9
Yor = Zoi/a (A.9)
Yoo =  Zu/a
mit a = det (7) = 211Z22 - Z12Z21 (AlO)
Zn = Ya/b
Ziy = —Yi2/b
A1l
Zoy = Yo /b ( )
Zyy = Yn/b
mit b= det (?) = Y11Y22 - Ylg}/gl (A].?)

Tabelle A.1: Umrechnung von Z- in Y-Parameter
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A.3 Streumatrix

Mithilfe der Gleichungen (A1) bis (A7) erhiilt man nach Umformung die in
Tabelle [A.2] aufgefithrten Umrechnungsvorschriften fiir die Streumatrix.

z11 = [(1 4 511)(1 = S22) + S12821] Ja = Yz, Z11
Z12 = 2512/a = 1Yz, Z19
A.13
Z91 = 255 /a = 1Yz, Zx ( )
zog = [(1 = S11)(1 + S22) + S12521] Ja = Y2z, Zao
mit a = (1 — Sll)(l — 522) — 512521 (A14)
yi1 = [(1 = S11)(1 4 Sa2) + S125901] /b = ZoY11
Y12 = —2812/b = ZoYi2
A.15
Y21 = —2551/b = ZpYo ( )
Yoo = [(1 4 S11)(1 — Sa2) + S12521] /b = ZoYao
mit b= (1+511)(1+522) — 512591 (A.16)

Tabelle A.2: Umrechnung von S- in Z- bzw. Y-Parameter

Ebenso gilt die Umkehrung dieser Abbildungen (Tabelle [A3), bis auf die
Tatsache, dafl es keinen Unterschied macht, ob man die normierten (z, y)
oder unnormierten (Z, Y) Parameter verwendet, da die Streuparameter di-
mensionslos sind.

Der Vollstandigkeit halber seien hier noch die Definitionsgleichungen fiir die
sog. Hybrid- (H) und die Ketten-Parameter (A) aufgefiihrt:

()= (o =) (1) a2
()= ae)-(%) e

Da diese jedoch in dieser Arbeit — mit Ausnahme der Bestimmung der

Transitfrequenz f; (H2; = 1) z.B. in Abbildung [6.10 auf Seite [[4G — nicht
benotigt werden, soll nicht ndher darauf eingegangen werden.
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S11 = [(Z11 — 1)(Zage + 1) — Z12Z01] /c
512 = 2212/0
A7
So1 = 2 Zo1/c ( )
Saa = [(Z11 +1)(Za2 — 1) — Z12Z21] /c
mit c¢= (Zu +1)(Zo2 + 1) — Z19 791 (A.18)
Sio= [(1=Y11)(1+ Ya) + Yi2Yo1] /d
512 = 72Y12/d
A.19
Soy = —2Yy/d (A.19)
Sao = [(14Y11)(1 — Yao) + Y12Ya1] /d
mit d=(1+Y11)(1+ Yas) — Yi2Yo (A.?O)

Tabelle A.3: Umrechnung von Z- bzw. Y- in S-Parameter



B Wichtige Definitionen und
Bezeichnungen

B.1 Strom-Spannungs-Beziehungen

Z: Widerstandsmatrix
Uy = (5 Z11 212 L
- 7. _ . B.1
() -7 (R)-(222)- () e
Z: Impedanz, Scheinwiderstand, komplexer Widerstand
R: Resistanz, Wirkwiderstand, reeller/ohmscher Widerstand
X: Reaktanz, Blindwiderstand, imaginidrer Widerstand
Z = R+j-X; [Z]=Q (B.2)
w:  Kreisfrequenz 27 f
C: Kapazitit, Kapazitanz
Ling: Induktivitét
Xe (w) = 1/(w0)
XL (w) = 7wLmd (B3)
Z':  Normierte Widerstandsmatrix
Zy:  Normwiderstand, Wellenwiderstand einer Leitung (i.a. 50 §2)
7' =1/Zy- Z (B.4)
Y: Leitwertmatrix
y =7 " (B.5)
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Anhang B. Wichtige Definitionen und Bezeichnungen

YR

= =

%)

Admittanz, Scheinleitwert
Konduktanz, Leitwert, Wirkleitwert
Suszeptanz, Blindleitwert

Y = G+j-B; [Y]=1/Q=Mho = Siemens

Y = 1/Z fiir Zweipol

Be (w) = wC
BL (w) = —1/ (wLmd)

Normierte Leitwertmatrix
Y’ = Z,Y

Hybridmatrix

U\  —+ I
(%) -7(&)
Kettenmatrix

Ui\ Us
() -7(%)

Streumatrix, Gammamatrix

e e = T_1 7-1-7
Z'+1  Z+4+1-Z
Eingangswiderstand
1
Yiu
Eingangskapazitét
—1
Cin =

1
Sl — | w
(Yn)

(B.6)

(B.7)

(B.8)

(B.9)

(B.10)

(B.11)

(B.12)

(B.13)

(B.14)
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Rou:  Ausgangswiderstand

1
R = )
Cout:  Ausgangskapazitit
S (Y5
Cout = (Y22) (B.16)
w
B.2 LeistungsgroBen
Gpmaz: Maximale Leistungsverstirkung
(mazimum operating/available power gain MAG)
Cpoman = :?1: : (K — VK2 1) K >1
12
_ 1—[S11]* = |Sea)? + |AS[? (B.17)
mit K=
2 [S12591]
und  AS = 511592 — 512551
Gp,maz,sta:  Maximale stabile Leistungsverstirkung
(mazimum stable gain MSG)
S
Gp,maa;qsta = m) K <1 (B18)
' |S12]

B.3 FrequenzgréBen
fe: Transitfrequenz (unity current gain frequency)

iq

g

ft = f <|H21 = = 1>; [fi)=1/s=Hz (B.19)

fmaz:  Grenzfrequenz (mazimum oscillation frequency)

fmam :f<MAG:M:M51)7

DPin ugsig (B20)

[fmaz] =Hz
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B.4 RauschgroBen
NF': Rauschzahl (noise figure)

(Sin/Nin)

Sin, Sout: Signalleistung am Ein- bzw. Ausgang
Nin, Nowt: Rauschleistung am Ein- bzw. Ausgang

(B.21)



C Smith-Diagramm

Die Grundidee des Smith-Diagramms ist die Darstellung des Reflexionsfak-
tors S in einem kartesischen Koordinatensystem. Dazu wird auf der Abszisse
der Realteil R (S) und auf der Ordinate der Imaginiirteil S (S) aufgetra-

gen (Abbildung [C)).
Die Definitionsgleichung des Reflexionsfaktors lautet:

7' —
Z'+1

S = uwnd 7' =7/2, (C.1)

Mit der Konvention
S=u+j-v (C.2)

kann man nach der normierten Impedanz Z’ auflésen und in Real- und Ima-

ginérteil aufteilen:

1—u?—v2+j 20
1+u?+0v2—2u

Die Gréflen R’ und X’ stehen dabei fiir die normierte Resistanz und Reak-
tanz. Aus

7' =R +jX = (C.3)

, 1—u? —0?

T 1tu 0 —2u
ergibt sich nach algebraischer Umstellung die Beziehung

R 2 1 2

Sie entspricht der allgemeinen Kreisgleichung; alle Punkte mit konstantem
Realanteil der Impedanz, also konstanter Resistanz R’, liegen demnach auf
einem Kreis.

Fiir die konstante Reaktanz kann man analog verfahren und erhailt:

(w—1)2 + (v - ;)2 — <;>2 (C.6)

= const (C.4)
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1 -
(s) e B
DO S
,‘_‘O . X
/ON
‘,‘0
AN
0
“0
¢o
[0"‘
0 e ) T B D R T p Y e e e S ve
ool el o “
1 : |
~1 0 1
R(S)

Abbildung C.1: Smith-Diagramm

Auch die Punkte konstanter Reaktanz X’ liegen somit auf einem Kreis und
nicht, wie oftmals behauptet wird, auf Hyperbeln.
Fiir die Betrachtung der Admittanz-Ebene wird die Substitution

1

durchgefiihrt. Damit ergibt sich fiir die Kurven konstanter Konduktanz G’

die Beziehung
o \2 , 1 2
(u+G,+1> +v <G'+1) (C.8)
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und fiir die konstante Suszeptanz B’

(u+1)2+<v+é>2: (%)2. (C.9)

Obige Smith-Projektion bildet also eine konforme Abbildung der positi-
ven Impedanz-Halbebene. Sie leistet somit der Nicht-Negativitit der reellen
Widerstandskomponente Geniige und vermag es, selbst unendliche Wider-
standswerte im Punkt (1,0) darzustellen.






D Verschleifungsfunktionen

D.1 Motivation

Wahrend explizite Formeln direkt evaluiert werden kénnen, miissen Simula-
toren iterieren, um implizite Gleichungen zu 16sen.

Standard-Algorithmen wie der Newton-Raphson bendtigen hierzu die erste
Ableitung. Da unstetige Ableitungen Konvergenzprobleme verursachen kon-
nen, sollten analoge Modelle nur abschnittsweise lineare Funktionen vermei-
den, die oftmals in Form von if-else-Anweisungen implementiert werden.
Das Problem liegt also in der Gliattung des Ubergangs zwischen zwei Funk-
tionen f (x) und g (z) am Ubergabepunkt z = xq:

F(z) = { gg;; iglstf (@) <20 (D.1)
und
L @ # L ) (02)

Zur Losung mithilfe von Verschleifungsfunktionen VF () bestehen prinzipi-
ell drei Moglichkeiten:
e Ersetzen von F (z) durch eine neue kontinuierliche Funktion VF (z)
e Definition einer neuen Funktion VF (z) nur innerhalb eines Ubergangs-
gebietes [xg — 0; ¢ + 0] mit:
7 (e~ )= VE (20 —8) wnd T (2y —5)= T

dx
dVF

(z0 — )

d
g (20 + 8)=VF (20 + §) und d—§<xo+5)= (o + )

e Gewichtung der Teilzweige von f (z) und g (x):
VF (2) = a(z) - f () +b(2) - g(2) = w(z)- f(z)+ [l —w(@)]-g(2)

165
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Der Nachteil der zweiten Losung ist, daf die if-else-Abfrage dennoch be-
notigt wird.

Die iibliche Strategie in der kontinuierlichen Modellierung ist es, Effektivwer-
te fiir diejenigen Variablen einzufiihren, die die Unterschiede in den beiden
Teilbereichen definieren. Solche Werte, wie z.B. eine effektive Lange [y oder
eine effektive Spannung Vg, werden dann durch Verschleifungsfunktionen
ineinander iiberfiihrt (siehe Beispiele in Abschnitt [D-3)).

Das Anschmiegen der Verschleifungsfunktion an die anzupassende Funktion
kann mit einer Konstante € > 0 gesteuert werden. Die richtige Wahl dieses
Wertes mag von Funktion zu Funktion unterschiedlich sein. Um jedoch die
Anschaulichkeit der Graphiken zu bewahren, wurde ein recht grofier Wert
von € = 0,1 gewihlt. Nichtsdestotrotz ergeben kleinere Werte wesentlich
bessere Anpassungen!

Die im folgenden aufgefiihrten Verschleifungsfunktionen sind blofle Beispiele
— viele andere lassen sich in &hnlicher Weise geméf der speziellen Problem-
stellung konstruieren.

In einigen Féllen ist es wiinschenswert, dafl die Ableitung der Verschlei-
fungsfunktion dasselbe Vorzeichen tragt wie die entsprechende Funktion.
Fin weiteres Kriterium mag dadurch gegeben sein, dafl die Verschleifungs-
funktion bestimmte Grenzen nicht iiberschreiten darf. Die Komplexitit der
Verschleifungsfunktion und die damit verbundene Erhohung der Rechenzeit
mag ebenso in Betracht gezogen werden.

Daher werden diejenigen Verschleifungsfunktionen, die die meisten dieser
Kriterien erfiillen, empfohlen und durch einen Rahmen hervorgehoben.
Natiirlich erhoht jede zusétzliche Evaluierung eines analytischen Ausdrucks
die Rechenzeit der Simulation — ebenso wie deren Nichtkonvergenz. . .

D.2 Funktionsklassen

D.2.1 Spektralfunktion

Definition

1 fir =0
0(x) = { 0 sonst (D-3)

Die Spektralfunktion (Peak-Funktion) dient zur Beschreibung von deltafor-
migen Vorgidngen mit einer Halbwertsbreite, z.B. der Polarisierung von fer-
roelektrischen Speichern [32].
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Substitutionen und deren graphische Darstellung

1

e

o [VF2 (@) = exp (= (/%)

o VF;(z) =1— tanh ((w/e)Q)

e VF,(z) =1 — tanh? (/e

o VFs(2) = 1/ cosh (#/e)

o VF(z)=1—erf ((x/E)Q)

o VF; (z) =1 — erf? (z/e)
Bemerkungen:

1. cosh (z) = 2 (e® + )
2. tanh (z) = (e* —e™%) / (e® + e~ %)

3. Error-Funktion erf (z) = 2/y/7 - / et dt
0

Abbildung D.1: Die Spektralfunktion und deren mégliche Verschleifungen
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D.2.2 Theta-Funktion

Definition

1 fir z>0
O ()= { 0 sonst (D-4)

Die Theta-Funktion ist auch unter dem Namen H eavysid—Funktion be-
kannt. Sie wird z.B. in der Beschreibung von Schaltern und — in Kombinati-
on zweier Theta-Funktionen —- aller Bauelemente mit Hysterese verwendet.

Substitutionen und deren graphische Darstellung

o |VFy(z)=1/2- I
(v/e)” +1

- 1
 Itexp(—7/)
VF; (x) = 1/2- (1 + tanh (#/c))
VFy (x) = 1/2 + atan (%/e) /7
VF5 () = 1/2- (1 + erf (¢/c))

Bemerkungen:

1
1. /m dz = atan (z)

2. /tanh2 () dz < 2 — tanh (x)

[ ] VFQ (QL')

3. VF; (z) ist die sog. Sigmoid-Funktion, eine integrierbare Substitution
fiir die GauB-Funktion [73]!

D.2.3 Signum-Funktion

Definition
1 fir >0
sgn(z) =< —1 fir <0 (D.5)
0 sonst

Lengl. Mathematiker
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o T T
L ) T . S

1 VF; (xg ----- e T T
VFEo () ~~ ‘,’,’ Pl .

08 VEsla) 7777 - A AR |
e
/F5(x) —77 Ji :

0,6 - " """"" T

0,4—// """"" -
5 5

0,2F - P N S EERRRERRRE =

e
i i

-1 -0,5 0 0,5 1

Abbildung D.2: Die Theta-Funktion und deren mogliche Verschleifungen

Diese Funktion wird z.B. in der Beschreibung von vertauschbaren Polaritéiten
benutzt.

Substitutionen und deren graphische Darstellung

Verschleifungsfunktionen kénnen aus der Theta-Funktion durch Verschie-
bung und Streckung hergeleitet werden.

sgn(z)=2-0(x)—1

VF, (z) = LQ
(/)" +1
2
Y e !
VF3 (x) = tanh (#/¢)

VFy4 (x) = 2 - atan (¢/) /7
VF5 (x) = erf (#/e)
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Irsen(x) — o s Yt -
A f
VN Dt i
05T v, o) oo A 7
VFs5 (x) =7 - I“
0_ ..................... _
—0,5 [T EECEEEEE Ff -
| e e — ] LI i
-1 -0,5 0 0,5 1
Abbildung D.3: Die Signum-Funktion und deren mogliche Verschleifun-

gen

D.2.4 Abs-Funktion
Definition

z fir z>=0
abs(o) =lol = { 7 0.6)

Substitutionen und deren graphische Darstellung

abs(x);/sgn(m)dxé(179(:E))~(fx)+@(:r)~x:x~(2~@(x)71)

e VF,(2)= xi/;
(5 +1
2z
e VFy(2)= m —x
e VF3 (z) = x - tanh (¢/e)

VF, (z) = 22 - atan (%/e) /7
e VF;(z) =z -erf (¥/e)
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Abbildung D.4: Die Abs-Funktion und deren mogliche Verschleifungen

D.2.5 Ramp-Funktion

Definition

ramp (z) = 0 sonst

= /@(m)dxz@(x)~x

Substitutionen und deren graphische Darstellung

o |VFi(z) =12 (z + V2% +4¢e?)
[VF2 () = ¢ n (1 +exp (7)) |

{xfﬁr z>=0

VF3 (z) =12 - 1+L
(/e)* +1

B ) = T e (9

VF5 (2) =1/2- 2 - (1 4+ tanh (¢/c))
VFg () = 1/2- o+ x - atan (¢/c) /7
VF7 (x) =122 (1 + erf (¢/))

T
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Abbildung D.5: Die Ramp-Funktion und deren mdégliche Verschleifungen

D.2.6 Limit-Funktion

Definition

o r fir z<==z
limit (z) = { o sonst 0 (D.8)

Substitutionen und deren graphische Darstellung

D VFl(x)—x1/2~<xmo+ (xx0)2+462>
=xo+ Y2 (x—20— (Jc—xo)2—|—462)

=1/y. <x+1:0— (x—z:o)2—|—462>

_ 1/9. (:C—:L‘O)/e lr—x
* VFy(z) =z —1/2- 1+ \/((!E—xo)/e)2+1 | !
o Tr— X
° VFs(z) == 1+exp(—(z—x0) /)
B 1+z—2 _
. VF4($)_1+e~1n(1+e><p((w*xo)/€))+x0 '
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Lz (L exp((x —x0) /)
VF¢ () = x — 1/2- (1 4 tanh ((x — z¢) /¢)) - (x — x0)
VF7 (2) =2 — (/24 atan ((x — xq) /) /7) - (x — x0)
VFs (2) =a —1/2- (1 +erf ((x — xg) J€)) - (x — x0)

e | VF5 (x)

—_

T
I limit (x,29) —— T ST
VFi (z .

Abbildung D.6: Die Limit-Funktion und deren mdogliche Verschleifungen

D.2.7 Doppellimit-Funktion

Definition
ro fir o <uxzg
dublimit (z) =< « fiir zo <=z <= (D.9)
x1 sonst

Substitutionen und deren graphische Darstellung

Hierfiir konnen alle Représentationen z.B. der sgn-Funktion verwendet wer-
den oder:

L4 ‘VFl (LC) =Y + Ymaz * tanh ((SO/ymaz) . (:E - .’E())) ‘
mit  Ymar = (@ —b)/2  maximaler Ausgangswert
sp = 1,0 Gradient der Tangente im Wendepunkt
zo = (a+b)/2 x-Offset
yo = (a+0b)/2 y-Offset
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Abbildung D.7: Die Doppellimit-Funktion und deren mogliche Verschlei-
fungen

D.2.8 Abschnittsweise definierte Funktionen
Definition

F (2, 20) = { fla) fiw f(z) <==o (D.10)

g (z) sonst

Substitutionen und deren graphische Darstellung

Wegen

F(z,20) = O(—z+z0) f(z)+O(z—20) g(x)
(1-0(z—z0)) f(2)+0O(x—10) g()

konnen alle der obigen Substitutionen der Theta-Funktion © als Gewich-
tungsfunktion w verwendet werden.

w(z,z0) = O (x — xp)

VF (z,20) = (1 —w (x — ) - [ (z) +w (z — x0) - g ()

mit
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:t/E
(5/)" +1
1
o | we @ w0) = 1+ exp (= (z — x0) /¢)
ws (z,x0) = /2 (1 + tanh ((x — x¢) /€))
wy (,20) = /24 atan ((x — xg) J€) /7
ws (x,20) = Y2+ (1 4+ erf ((x — x0) /€))

Diese Gewichtungsfunktionen decken sogar den schlimmsten Fall ab, wenn
weder die Funktionen noch deren Ableitungen stetig sind!

o |wi (@,w0) =12 [ 14

Fao) £ gleg) wd S (o) £ 52 (w0)

Abbildung D.8: Mogliche Verschleifungen einer abschnittsweise definier-
ten Funktion

D.3 Beispiele

D.3.1 Charakteristik eines MOSFETs

Die letzte Abbildung reprisentiert das prinzipielle Strom-Spannungs-Verhal-
ten der Ausgangscharakteristik eines MOSFETSs: exponentieller Anstieg des
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Drainstromes mit der Gatespannung im Unterschwellstrombereich und qua-
dratischer Anstieg in Séttigung.

Anstatt die komplette Strombeschreibung umzusetzen, ist es empfehlenswer-
ter, effektive Werte, die die unterschiedlichen Teilstiicke beschreiben, einzu-
fithren.

SPICE

Das MOSFET-Modell SPICE definiert eine Kanallingenreduktion unter Ver-
wendung von VFy (x) von Seite

1/5

Ups — U, Ups — U, 2
AL =X, | 2225 4DSAT+\/1+<—DS 405”) (D.11)

BSIM3v3.1

In BSIM3v3.1 werden effektive Spannungen entsprechend VF; (z) von Sei-
te und VFy (x) von Seite 7] definiert:

1
Udsefj" = Udsat - 5 <Udsat - UDS -4 + \/(Udsat - UDS - 5)2 + 46Udsat>

2ng¢; In [1 + exp (UGST_(;SUM)]
t

29 ox Ugs — Uy, —2Uup
qgsiNch 2 n¢t

(D.12)

Ugstefj" =

1+2nC,,;

D.3.2 Simulator-implementierte Funktionen

Einige Simulatoren offerieren fest implementierte Losungen zur Vermeidung
von Unstetigkeitsstellen, so zum Beispiel SABER™'s Modellprimitiv slope.
Fiir Details sei auf die Handbiicher [4] verwiesen.



E Berechnung des
Leiterbahnwiderstands

Der Widerstand einer rechtwinkligen, homogenen Leiterbahn 143t sich aus
dem Flachenwiderstand Rp und der Anzahl O der Leiterbahnquadrate in
Richtung des Stromflusses berechnen:

_ Ax

und D_A_y

Mit p wird hierbei der spezifische Materialwiderstand in 2m bezeichnet, der
Parameter d steht fiir die Schichtdicke der Leiterbahn.

E.1 Methodik

Erfolgt jedoch der Abschlufl der Leiterbahn nicht parallel oder verlauft diese
nicht rechtwinklig, so sind geeignete Korrekturterme erforderlich.

Dies ist z.B. der Fall bei
e Kammstrukturen von Hochfrequenz-Transistoren mit Gatefingern,
e Widerstdnden in Maanderform oder

e abgeschriagten Ecken zur Verminderung von Feldspitzen bei Hochvolt-
Schaltungen.

Zur einfachen Berechnung sollen die Korrekturterme k& in der Form
R=Rp-(O0+k) (E.3)

darstellbar sein.
Mit zweidimensionalen konformen Transformationen lassen sich die notwen-
digen Korrekturterme fiir den Leitungsabschlufl ermitteln [36].

177
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E.2 LeiterbahnabschluBB

Finige Beispiele fiir nicht-parallele Leiterbahnabschliisse sind mit den ent-
sprechenden Korrekturtermen % in Abbildung [E.1l aufgefiihrt.

k Az
In2 T T S S i
1 ~ 0279 NCBERERE AN A
a 2 —— = N Yy
’ et e ettty
N S S RS
™ N o555 S S e e S S
In2
b) 1+ 5o ~ 0360
™

) 1-2m (sinh 1) ~ 0,469
s 2

R S S TS

d 4 R s
0,493 e e S St et

’ e e oot te!

SRR EAR

e) 0,564

_As
= Ay
Abbildung E.1: Korrekturterme fiir nicht-parallele Leiterbahnabschliissel]

o Aquipotentialflichen

E.3 Leiterbahnecke

Korrekturterme fiir Leiterbahnecken lassen sich entweder nach der Methodik
von Seite [I77 gewinnen oder durch symmetrische Kombination der Leiter-
bahnabschliisse aus Abbildung [E.1]

Abbildung [E22 zeigt einige gebriauchliche Varianten.

Fiir eine wie bei einem Gatefinger rechtwinklig verlaufende Leiterbahn ergibt

sich beispielsweise:
R = Ry - (04 0,559) (E.4)

Wegen der unterschiedlichen Aquipotentialfliichen entspricht dies nicht dem
Wert 0,469 aus Abbildung [ETlc.

IDie Korrekturterme fiir d) und e) ergeben sich aus transzendenten Funktionen und
lassen sich daher nicht analytisch angeben.
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k Ax/2

In2 :
a) 2 (1/2 - n_) ~ 0,559 $Ay
™

Ax/2

In2
b 2-(1 — ) =0,72
) </4+2ﬂ_> 0,720

N i

Aquipotential-
flichen

Ax /
D_ »

_Iy

Abbildung E.2: Korrekturterme fiir Leiterbahnecken
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