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fachlichen Diskussionen und freundschaftlichen Gesprächen.
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• j =
√
−1

• Weitere Bezeichnungen befinden sich im Anhang B.



1 Einleitung

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

Im Zuge zunehmender Miniaturisierung in der Halbleiterherstellung errei-
chen CMOS-Transistoren Grenzfrequenzen von über 50 GHz, so daß sie ge-
genüber der kostenintensiveren BiCMOS-Variante für Hochfrequenzanwen-
dungen äußerst attraktiv werden (Abbildung 1.1).
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Abbildung 1.1: Steigerung der Transitfrequenz zukünftiger CMOS-Tech-
nologien [18]
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2 Kapitel 1. Einleitung

Diese immer wichtigere Rolle in Hochfrequenzsystemen wird bestärkt durch
das Streben nach Single-Chip-Lösungen, 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 rechnergestützte Schaltungssimulation zu einem unerläßlichen
Werkzeug und Wettbewerbskriterium geworden. In Zeiten immer kürzerer
Produktzyklen wird die Hochlaufphase eines Produktes (ramp-up) zu einem
immer entscheidenderen Kostenfaktor. Hier kann die Schaltungssimulation
im Rahmen der Prozeßzentrierung entscheidende Erkenntnisse zur effizien-
teren Ausbeute (yield) liefern.

Die Güte der erzielten Simulationsergebnisse hängt 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 für Schaltungsanwen-
dungen wurde bisher großes 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 Einfluß nichtquasistatischer (NQS) Phänomene stellt ein
Hauptproblem der Hochfrequenzmodellierung dar. Um deren Ursachen zu
erforschen, bietet sich die Bauelementesimulation als prädestiniertes Werk-
zeug an. Daher stellt Kapitel 3 ab Seite 27 Ergebnisse vor, die mit dem
Simulator MEDICITM erzielt wurden. Die Genauigkeit der Bauelementesimu-
lation wird einer fundierten Evaluierung unterzogen.

Das in heutigen Schaltungen der Mikroelektronik am häufigsten verwendete
Bauelement, der Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor (MOS-

FET), wird dabei in der Regel quasistatisch (QS) modelliert. Kapitel 6 geht
daher ab Seite 131 der Frage nach, innerhalb welcher Grenzen der quasista-
tische Ansatz noch gerechtfertigt ist.

Die daraus gewonnenen Erkenntnisse werden in Kapitel 4 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 äußeren Transistor erweitert.
Dies ist umso bedeutsamer, da die Überlappgebiete nicht in gleichem Maße
skalierbar sind wie der innere Transistor.
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Erstmalig in einem MOSFET-Modell enthalten ist eine geometrisch skalier-
bare Beschreibung der Source- und Draingebiete, die eine mit der metall-
urgischen Kanallänge konsistente DC- wie auch AC-Modellierung erlaubt.
Sie basiert auf fundierten Untersuchungen der Spannungsabhängigkeit der
Überlappgebiete und ist für die heutzutage vorrangigen LDD-Transistoren
besonders bedeutsam. Eine Verbesserung erfahren die für das Kleinsignaler-
satzschaltbild elementaren Steilheiten.

Die Auswirkungen der parasitären Widerstände auf das Kapazitätsverhal-
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].

Kapitel 5 bestätigt das in den Schaltungssimulator SABERTM implementierte
Modell durch Vergleich mit Bauelementesimulationen und Messungen, wäh-
rend Kapitel 7 eine Zusammenfassung gibt.

Abbildung 1.2 verdeutlicht die Bearbeitungsstrategie dieser Arbeit.

�

�



4 Kapitel 1. Einleitung

Eigenes
AC-Modell (NQS)

Diskussion

Schaltungssimulation

Parameterextraktion

Implementierung

Gate Kanal Überlapp MillerSource/Drain

Widerstände Kapazitäten

BauelementsimulationMessung

QS/NQS-Grenze Technologiesimulation

Standardmodell (QS)

Grundlagen

Abbildung 1.2: Vorgehensweise in dieser Arbeit



2 Grundlagen

In diesem einleitenden Kapitel steht die Erarbeitung der Grundgleichungen
und ein Überblick über die grundsätzliche Problemstellung im Vordergrund.
Der Definition wichtiger Nomenklatur schließt sich eine Diskussion bisheriger
Lösungsansätze an.

2.1 Theorie

Zunächst sollen einige Grundlagen der Halbleiterphysik erörtert werden.

2.1.1 Grundgleichungen

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

Kontinuitätsgleichung

Die Kontinuitätsgleichung für Elektronen und Löcher im Halbleiter schreibt
sich folgendermaßen:

∂ n (x, t)

∂t
= 1

q
�∇ �Jn (x, t) − (R (x, t) − G (x, t))

∂ p (x, t)

∂t
= −1

q
�∇ �Jp (x, t) − (R (x, t) − G (x, t))

(2.1)

Sie beschreibt den Zusammenhang zwischen der örtlichen Änderung der Teil-
chenstromdichte �J , der zeitlichen Änderung der Ladungsträgerkonzentratio-
nen n, p und der Nettorekombinationsrate R − G.

5
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Poisson-Gleichung

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

�∇2ψ (x, t) = −� (x, t)

ε0 εr
(2.2)

Die makroskopische Ladungsdichte � setzt sich aus den Konzentrationen der
freien Ladungsträger sowie der ortsfesten Dotierionen zusammen,

� (x, t) = p (x, t) − n (x, t) + N+
D (x) − N−

A (x) , (2.3)

wobei oberhalb einer Temperatur von etwa 100 K die Dotieratome als voll-
ständig ionisiert betrachtet werden können [37], so daß N−

A ≈ NA und
N+

D ≈ ND gilt. Im thermodynamischen Gleichgewicht sind die Ladungsträ-
gerkonzentrationen über das Massenwirkungsgesetz mit der Intrinsic-Dich-
te ni verknüpft:

n (x, t) · p (x, t) = n2
i (2.4)

Für einen MOSFET mit N-Kanal (NA � ND) folgt aus Gleichung (2.4)

n (x, t) = NA und p (x, t) =
n2

i

NA
, (2.5)

wobei NA der Kanaldotierung entspricht.

Transportgleichung

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

�Jn (x, t) = qn (x, t)µn
�E (x, t) + qDn

�∇n (x, t)

�Jp (x, t) = qp (x, t)µp
�E (x, t)︸ ︷︷ ︸

Drift

− qDp
�∇p (x, t)︸ ︷︷ ︸

Diffusion

(2.6)
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Die darin vorkommenden Diffusionskoeffizienten D sind über die Einstein-
Beziehung mit den Beweglichkeiten µ der Ladungsträger verknüpft.

D = φt µ und φt =
kT

q
(2.7)

Die Größe φt wird Temperaturspannung genannt.

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

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

�JV (x, t) = ε0 εr
∂ �E (x, t)

∂t
(2.8)

Die Gesamtstromdichte setzt sich aus der Konvektions- und der Verschiebe-
stromdichte zusammen:

�J (x, t) = �Jn (x, t) + �Jp (x, t) + �JV (x, t) (2.9)

Unter Vernachlässigung magnetischer Einflüsse sowie quantenmechanischer
Effekte basiert die Theorie der Halbleiterbauelemente auf dem soeben vor-
gestellten System von sechs gekoppelten, partiellen Differentialgleichungen.
Hieraus läßt sich die zeitliche und räumliche Verteilung des Potentials und
der Ladungsträger numerisch ermitteln. Dies ist die Vorgehensweise in einem
Bauelementesimulator wie z.B. MEDICITM.

Näherungen

Zur Modellbildung ist es notwendig, obige Grundgleichungen auf die zen-
tralen Größen Spannung, Strom und Ladung zurückzuführen. Diese sind in
ihrer allgemeinen Formulierung jedoch zumeist nicht gebunden lösbar.

Daher sind zur Erstellung eines Kompaktmodells für den Schaltungssimula-
tor geeignete Näherungen erforderlich. Nachfolgend sind die gebräuchlichsten
aufgeführt.

• Für 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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• Die Dicke der Ladungsträgerschicht in der Grenzfläche zwischen Oxid
und Halbleiter ist extrem dünn (siehe Abbildung 4.33 auf Seite 94).
Somit kann man das elektrische Feld und die Spannung an der Halb-
leiteroberfläche aus der Ladung in der Raumladungszone berechnen
(charge sheet-Näherung).

• Die Inversionsschicht an der Grenzfläche zwischen Oxid und Halblei-
ter wird bestimmt durch die Gate-Substrat-Spannung. Für die Tran-
sistormodellierung nimmt man üblicherweise an, daß das elektrische
Feld rein vertikal ausgerichtet ist (gradual channel-Näherung), 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 4.1.4 ab Seite 80).

2.1.2 Nomenklatur

Die unterschiedlichen Schreibweisen für Gleich- und Wechselspannungsgrö-
ßen in der Literatur führen oft zu Mißverständnissen. Daher sollen sie für
die folgenden Kapitel eindeutig festgelegt werden.

Gleichstromnomenklatur

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

∂

∂t
UGS =

∂

∂t
UDS =

∂

∂t
UBS = 0

∂

∂t
IG =

∂

∂t
ID =

∂

∂t
IB =

∂

∂t
IS = 0

∂

∂t
QG =

∂

∂t
QD =

∂

∂t
QB =

∂

∂t
QS = 0

(2.10)

Üblicherweise wird Source als Bezugspunkt für die Spannungen gewählt.
Betrachtet man nur Effekte erster Ordnung, gilt für die Ströme:

ID = −IS = IDS und IG = IB = 0 (2.11)

Der Ladungsbeschreibung liegt eine Aufteilung der Inversionsschichtladung
QInv in eine der Source und eine der Drain zugehörige Teilladung QS und
QD zugrunde.

QInv = QS + QD (2.12)
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Die Art der Aufteilung hängt dabei vom Betriebszustand des Transistors ab:

• Unterschwellstrombereich (UGS ≤ Uth)

QD = QS ≈ 0 (2.13)

• Widerstandsbereich (UGS > Uth , UGS − Uth > UDS)

QD/QS ≈ 1 (2.14)

• Sättigungsbereich (UGS > Uth , UGS − Uth ≤ UDS)

QD/QS ≈ 1/2 (2.15)

Außerdem gilt analog zur Stromerhaltung die Ladungerhaltung:

QG + QD + QS + QB = 0 (2.16)

Dabei wird die im oder an der Grenze zum Oxid eingelagerte Ladung Q0

zunächst außer Betracht gelassen.

Abbildung 2.1 illustriert die grundlegenden Größen in der DC-Beschreibung.

Großsignalnomenklatur

Im Gegensatz dazu sind dynamische elektrische Größen zeitabhängig1:

IG (t) , ID (t) , IS (t) , IB (t) , UGS (t) , UDS (t) , UBS (t)

Die Ladungs- und Stromerhaltung schreiben sich dann:

QG (t) + QD (t) + QS (t) + QB (t) = 0 (2.17)

IG (t) + ID (t) + IS (t) + IB (t) = 0 (2.18)

1In der Literatur werden für dynamische Größen oftmals Kleinbuchstaben mit großen
Indizes verwendet, also z.B. iG (t), iD (t), iS (t), iB (t), UGS (t), UDS (t), UBS (t).

�

�
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Ionen (ortsfeste

Elektronen

Löcher

Dotierrümpfe)

UDS

UBS

QB

QG
IS ID

UGS+ +

+

n n

p

QInv = QS + QD

Abbildung 2.1: Ströme, Spannungen und Ladungen eines n-MOSFETs

Im dynamischen Fall sind die Spannungen zeitlich variabel, wodurch sich
auch die Ströme und Ladungen verändern:

ID (t) =
∂ QD (t)

∂t
+ IDS (t)

IS (t) =
∂ QS (t)

∂t
− IDS (t)

IG (t) =
∂ QG (t)

∂t

IB (t) =
∂ QB (t)

∂t
(2.19)

Auch hierbei wurde bereits eine Aufteilung der Inversionsschicht-/Kanalla-
dung impliziert:

IS (t) + ID (t) =
∂ QInv (t)

∂t
(2.20)
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Kleinsignalnomenklatur

Der Wechselstromfall stellt einen Spezialfall obiger Gleichungen (2.19) zur
Beschreibung des dynamischen Verhaltens dar. Dabei soll das Frequenzver-
halten des Transistors beschrieben werden, das durch sinusförmige Anregun-
gen kleiner Amplitude verursacht wird.
Die nichtlineare Schaltung wird in ihrem Arbeitspunkt linearisiert, eine An-
nahme, die für Anregungen mit Amplituden unterhalb der thermischen Span-
nung

φt = kT/q (2.21)

gut erfüllt wird [91].

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

UGS (t) = UGS + ugs (t)
UDS (t) = UDS + uds (t)
UBS (t) = UBS︸︷︷︸ + ubs (t)︸ ︷︷ ︸

DC AC

(2.22)

Analog lassen sich Ströme und Ladungen superpositionieren:

IG (t) = IG + ig (t)
ID (t) = ID + id (t)
IB (t) = IB + ib (t)
IS (t) = IS︸︷︷︸ + is (t)︸ ︷︷ ︸

DC AC

(2.23)

QG (t) = QG + qg (t)
QD (t) = QD + qd (t)
QB (t) = QB + qb (t)
QS (t) = QS + qs (t)
QInv (t) = QInv︸ ︷︷ ︸ + qinv (t)︸ ︷︷ ︸

DC AC

(2.24)

Abbildung 2.2 verdeutlicht die grundlegenden Größen in der AC-Beschrei-
bung. Hierin sind — zur Einbeziehung von Effekten zweiter Ordnung2 —
auch der DC-Anteil des Gate- und des Bulkstroms enthalten.

Der AC-Anteil läßt sich durch eine sinusförmige Spannungsvariation mit ei-
nem zeitunabhängigen Phasor3 beschreiben, also zum Beispiel:

ugs (t) = ugs · sin (ωt + ϕ) (2.25)

2Leck- und Tunnelströme durch das Gateoxid sowie Substratströme z.B. aufgrund von
Stoßionisation (impact ionization)

3Für den Phasor werden in der Literatur bisweilen Großbuchstaben mit kleinen Indizes
verwendet, also z.B. Ugs.

��
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∼ ubs (t)

+
UGS

QG + qg (t)

IS + is (t) IG + ig (t) ID + id (t)

UDS

IB + ib (t)
UBS+

+

n n

∼ ∼ugs (t) uds (t)

QInv + qinv (t) =
QS +QD+ qs (t)+qd (t)

p QB + qb (t)

Abbildung 2.2: Ströme, Spannungen und Ladungen in der Kleinsignalan-
steuerung

Da Transistorgrößen 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 Gaußsche Zahlenebene4 als mathematisch zweckmäßiger,

ugs (ω) = ugs · exp (jωt) , (2.26)

wobei ω = 2 πf die Kreisfrequenz ist und die so definierten Größen in der
Regel komplex sind. Letztere besteht aus einem Realteil 	(ugs (ω)) und ei-
nem Imaginärteil 
(ugs (ω)) und läßt sich auch durch Amplitude ugs und
Phase ϕ ausdrücken:

ugs (ω) = 	(ugs (ω)) + j · 
(ugs (ω)) = ugs · exp (jωt)

4ejx = cos x + j sin x
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ugs = |ugs (ω)| =
√
	(ugs (ω))2 + 
(ugs (ω))2

ϕ = arctan

(
(ugs (ω))

	(ugs (ω))

)
= ωt (2.27)

Analog verfährt man mit allen Spannungen, Strömen und Ladungen.

Ziel der AC-Modellierung Grundlegendes Ziel der AC-Modellierung ist so-
mit der funktionale Zusammenhang zwischen Kleinsignalspannungen uij und
Kleinsignalströmen ik (i, j, k ∈ [g, d, b, s]):

ig,d,s,b = f (ugs, uds, ubs, ω) (2.28)

Im eingeschwungenen Zustand können neben den Eingangsgrößen auch die
Ausgangsgrößen, also die Ströme, als sinusförmig mit gleicher Frequenz an-
genommen werden — Oberwellen werden somit nicht betrachtet.

Zu beachten ist jedoch, daß im AC-Fall jede Eingangs- und Ausgangsgröße
komplex ist, also durch Amplitude und Phase gekennzeichnet ist. Dies führt
dazu, daß neue Größen an Bedeutung gewinnen: Während im DC-Fall z.B.
der Gatestrom aufgrund der dielektrischen Isolierung bis auf die Leck- und
Tunnelströme vernachlässigt werden kann, erfährt er im AC-Fall eine reale
Komponente.

Zudem kommt mit der Frequenz eine weitere unabhängige 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 , Kapazität (und
Spule) zurückzuführen. Daher ist es in diesem Zusammenhang sinnvoll, das
Konzept der Admittanzen, bestehend aus den Leitwerten und den Kapazi-
täten, zu erläutern.

�

�
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Leitwerte

Der Leitwert — das Reziproke des Widerstands — wird durch die Ableitung
der Stromkennlinie nach der Spannung definiert5:

Gij =
∂ Ii

∂Uj
= lim

∆→0

∆Ii

∆Uj
i, j aus G, D, B, S (2.29)

Üblicherweise beziehen sich die Größen 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:

• Gatesteilheit/Übertragungsleitwert/Transkonduktanz

gm =
∂ IDS

∂UGS
= GDG (UGS , UDS , UBS) (2.30)

• Ausgangsleitwert/Ausgangskonduktanz

g0 =
∂ IDS

∂UDS
= GDD (UGS , UDS, UBS) (2.31)

• Substratsteilheit

gmb =
∂ IDS

∂UBS
= GDB (UGS , UDS, UBS) (2.32)

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

dIDS =
∂ IDS

∂UGS
dUGS +

∂ IDS

∂UDS
dUDS +

∂ IDS

∂UBS
dUBS

= gm dUGS + g0 dUDS + gmb dUBS

(2.33)

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

IDS =
β

2
[UGS − Uth (UBS)]2 (1 + λUDS) mit (2.34)

β = k
W

L
und k = µ

Cox

W · L = µC ′
ox . (2.35)

5Der Übersichtlichkeit halber wird mitunter der zweite Index der Spannung nicht mitge-
führt. Mit Ui ist also das Potential am Knoten i bzw. die Spannung vom Knoten zum
Nullpotential resp. der Source gemeint.
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Mit der Variablen λ wird der Effekt der Kanallängenmodulation berücksich-
tigt, β ist der Verstärkungsfaktor des Transistors, k der Verstärkungsfaktor
des Prozesses. Die Größen W und L stellen die Weite und Länge des Kanals
dar; Uth bezeichnet die Einsatzspannung des Transistors. Die Beweglichkeit
der Ladungsträger wird mit der Variablen µ modelliert.
Die Variable Cox beschreibt die Oxidkapazität, die sich zu

Cox = C ′
ox · WL =

ε0εox

dox

· WL (2.36)

berechnet.

Setzt man Gleichung (2.34) in die partiellen Ableitungen für die Leitwerte
ein, erhält man:

gm = β (UGS − Uth) (1 + λUDS)

=
√

2 IDSβ (1 + λUDS) (2.37)

g0 =
β

2
[UGS − Uth ]

2
λ

=
IDSλ

1 + λUDS
≈ IDSλ (2.38)

gmb =
√

2 IDSβ (1 + λUDS) · ∂ Uth

∂UBS

= −γ

2

√
2 IDSβ (1 + λUDS)

2 φF − UBS
(2.39)

Für die Substratsteilheit wurde im letzten Schritt

Uth = Uth0 + γ
(√

2 φF − UBS −
√

2 φF

)
(2.40)

als Formel für die Einsatzspannung verwendet, wobei φF die Fermispannung
und

γ = 1/C ′
ox

√
2 qNAε0εsi (2.41)

der Substratsteuerfaktor sind.

Die Gleichung (2.33) für die Änderung des Drain-Source-Stroms in Abhän-
gigkeit von den Änderungen der anliegenden Spannungen läßt sich in einem
Kleinsignalersatzschaltbild, bestehend aus einem Widerstand und zwei span-
nungsgesteuerten Stromquellen, darstellen (Abbildung 2.3).

�

�
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D

S

dIDS

gmugs gmbubsg0

Abbildung 2.3: Leitwertdarstellung des Kanals eines MOS-Transistors

Kapazitäten

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

Cij =





−∂ Qi

∂Uj
für i �= j

∂ Qi

∂Uj
für i = j

(2.42)

Analog zur Definition der Leitwerte beschreibt

∂ Qi

∂Uj
= lim

∆→0

∆Qi

∆Uj
(2.43)

den Übergang von den Großsignalkapazitäten zu den Kleinsignalkapazitäten.
Der Vorzeichenwechsel macht bei gleichzeitiger Ladungserhaltung aus allen
Kapazitäten positive Größen:

QG + QD + QS + QB = 0

∂
∂UG⇒ CDG + CSG + CBG = CGG (2.44)

Die Spannungsänderung an den Kapazitäten verursacht eine Ladungsände-
rung, die wiederum Stromänderungen an den Terminals zur Folge haben.

I (t) =
d Q (t)

dt
= Q̇ (t) = C

d U (t)

dt
(2.45)

Die Ladungsänderung an einem Terminal ist eine Funktion der angelegten
Spannungsänderungen

Q (t) = f (UGS (t) , UDS (t) , UBS (t)) , (2.46)
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woraus sich mithilfe der Kettenregel der Differentiation

I (t) =
∂ Q

∂UGS

d UGS

dt
+

∂ Q

∂UDS

d UDS

dt
+

∂ Q

∂UBS

d UBS

dt
(2.47)

ergibt.

Wertet man dies für alle vier Knoten aus, so erhält man unter Verwendung
von Gleichung (2.42):

IG (t) = +CGG
d UGS

dt
− CGD

d UDS

dt
− CGB

d UBS

dt
(2.48)

ID (t) = −CDG
d UGS

dt
+ CDD

d UDS

dt
− CDB

d UBS

dt
(2.49)

IB (t) = −CBG
d UGS

dt
− CBD

d UDS

dt
+ CBB

d UBS

dt
(2.50)

IS (t) = −CSG
d UGS

dt
− CSD

d UDS

dt
− CSB

d UBS

dt
(2.51)

Da das Kirchhoffsche Gesetz auch für zeitlich variable Ströme seine Gültig-
keit behält, gilt es insbesondere für die Kleinsignalströme:

ig (t) + id (t) + is (t) + ib (t) = 0 (2.52)

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

CGD �= CDG (2.53)

Bezieht man wieder alle Größen auf die Source, so wird aus den Gleichun-
gen (2.48) bis (2.51) und (2.44) ersichtlich, daß zur kompletten Kleinsignal-
beschreibung des MOSFETs — analog zu den Leitwerten — neun Kapazitä-
ten erforderlich sind.

Mit der Gaußschen Darstellung aus Gleichung (2.26) läßt sich die zeitliche
Ableitung der Spannung in Gleichung (2.45) für die Kleinsignalansteuerung
auswerten:

i (t) = i · exp (jωt) = C
d u (t)

dt
= C

d (u · exp (jωt))

dt

⇒ i = jωC · u
(2.54)

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

�
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Y-Parameter

Die Leitwerte und Kapazitäten lassen sich mithilfe der Y -Parameter in einer
komplexen Größe, der Admittanz Y , zusammenführen:

Yij(ω) ≡ ii(ω)

uj(ω)
= Gij + jωCij (2.55)

mit uk = 0 für k �= j

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

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




ig
id
is
ib


 =




YGG YGD YGS YGB

YDG YDD YDS YDB

YSG YSD YSS YSB

YBG YBD YBS YBB


 ·




ugs

uds

uss

ubs


 (2.56)

Üblicherweise faßt man in der Hochfrequenzcharakterisierung den Transistor
als Zweitor mit uss = ubs = 0 auf und ist nur an den Ein- und Ausgangssi-
gnalen an Gate und Drain interessiert.6

Dies verjüngt die Matrix auf ihre vier wesentlichen Admittanzen:

(
ig
id

)
=

(
YGG YGD

YDG YDD

)
·
(

ugs

uds

)
(2.57)

2.1.4 Dominante Widerstandskomponenten

Stillschweigend wurden im vorigen Kapitel die Induktivitäten vernachläs-
sigt. Die Begründung hierfür soll nun nachgereicht werden durch eine Ab-
schätzung der Größenordnungen. Die Impedanz Z läßt sich durch ihre drei
Einzelkomponenten ausdrücken:

Z = ZR + ZC + ZL

= R +
1

jωC
+ jωLind (2.58)

6Mit uss ist die Kleinsignalspannung zwischen Source und Uss gemeint, wie sie z.B. in
Common Gate-Schaltungen verwendet wird.
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Die Induktivität Lind ist jedoch für herkömmliche Geometrien und Frequen-
zen zu vernachlässigen, wie folgende Abschätzung zeigt:

ZR = R ≈ Rch =
UDS

µnCox
W
L (UGS − Uth)2 /2

≈ 1,6 · 104 Ω

|ZC | =
1

ωC
≈ 1

ωCoxWL
=

1

ω
· dox

ε0εoxWL
≈ 2,7 · 104 Ω

|ZL| = ωLind ≈ ω · µ0µsi

2π
L

(
ln

4 L

dch

− 3

4

)
/

W

dch

≈ fµ0µsi
L

W
dch ln

4 L

dch

≈ 4,2 · 10−5 Ω

(2.59)

Als Zahlenwerte wurden hierbei neben den Materialwerten von Seite IX fol-
gende Sättigungsbedingungen angenommen: W = L = 1 µm, UGS = 1,5 V,

UDS =2,5 V, Uth =0,5 V, µn =550 cm2

Vs , dox =6 nm, dch =5 nm und f =1 GHz.

Die Abschätzung für die Induktivität des Kanals erfolgte durch Parallelschal-
tung von Einzelleitungsinduktivitäten [52].

Als wichtige Beschreibungsgrößen verbleiben demnach die Kapazitäten und
Widerstände bzw. deren inverse Darstellung in Form von Leitwerten.

2.1.5 Kleinsignalersatzschaltbild

Für die Bestimmung des AC-Verhaltens beliebiger Schaltungen ist es hilf-
reich, den MOS-Transistor mit seinen entsprechenden Kleinsignalparame-
tern zu beschreiben. In Abbildung 2.4 ist das Standard-Kleinsignalersatz-
schaltbild [37] eines MOS-Transistors mit den Anschlußklemmen Gate (G),
Source (S) und Drain (D) dargestellt.

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

In der Schaltungssimulation muß das Kleinsignalersatzschaltbild für alle Ar-
beitsbereiche und unabhängig von der Ansteuerung Gültigkeit besitzen. Die
Indizes der Kapazitäten erhalten somit eine andere Bedeutung als in der
Ladungsbeschreibung (Gleichung (2.42)): So bezeichnet beispielsweise CGD

lediglich eine Kapazität, die zwischen Gate und Drain wirkt, ungeachtet des-
sen, an welcher Seite der Signaleingang liegt.

Bisweilen findet man in der Literatur auch Kleinsignalersatzschaltbilder mit
frequenzabhängigen Stromquellen g (ω) ·u. Dies sind zumeist verkürzte Dar-

�
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Abbildung 2.4: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors

stellungen für Kombinationen aus Widerständen, Kapazitäten und Indukti-
vitäten. Beispielsweise kann man für eine Reihenschaltung aus einer Kapa-
zität C und einem Widerstand R auch eine Stromquelle mit

g (ω) · u =
jω C

1 + jω τ
· u mit τ = R C (2.60)

einsetzen, was sich aus dem Reziprokwert von (2.58) leicht zeigen läßt.

2.2 Kompaktmodelle für den

Schaltungssimulator

Im folgenden Abschnitt werden einige Modellkonzeptionen und übliche An-
sätze 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 können, erhält 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 Meßdaten die zugehörigen Parameter extrahiert und in die Modellkarten
eingetragen. Dies ermöglicht dem Entwickler, seine Schaltungen vom Chiple-
vel bis zur Systemsimulation zu charakterisieren.

Dieses Vorgehen erspart ihm im Vergleich zur Bauelementesimulation, z.B.
mit MEDICITM, lange Rechenzeiten, erfordert aber, je nach Simulationsart
(Groß-/Kleinsignal, DC, AC, HF, transient, worst case) spezielle Simulato-
ren und Modelle.
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Topographie

Parameter

Design

Messung

simulation
Schaltungs-

simulation
System-

simulation
Device-

Modelle
Kompakt-

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 aussagekräftig
sind.

In Tabellenmodellen werden aus den Meßdaten multidimensionale Tabellen
angelegt und die gesuchten Größen bei der Simulation durch Interpolation
ermittelt. Dies kann bei großer Dimensionalität der Tabelle jedoch recht
aufwendig werden.

Beide Ansätze bieten den Vorteil, vergleichsweise einfach und schnell verfüg-
bar zu sein, ermöglichen jedoch mangels geometrischer Skalierbarkeit keine
Vorhersagen für Technologieänderungen. Eine Anwendung für Hochfrequenz-
schaltungen, die zumeist nur aus einer übersichtlichen 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 möglichst einfachen analytischen Glei-
chungen zu subsumieren. Dies hat den Vorteil, daß das Schaltverhalten der

�
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Bauteile auch für zukünftige Technologien ermittelbar ist und soll daher Ziel-
richtung dieser Arbeit sein. Ein weiteres im Zuge steigenden Wettbewerbs
immer gewichtigeres Argument ist die Anwendbarkeit zur Überprüfung po-
tentieller Steigerungen der Ausbeute (yield).

Tabelle 2.1 vergleicht die Eigenschaften von Tabellen- und Kompaktmodel-
len [39].

Kriterium Tabellenmodell Kompaktmodell

HF-Genauigkeit ⊕ �
SoC7-Simulation � ⊕
Effizienz � ⊕
Skalierbarkeit � ⊕
Vorhersagbarkeit � ⊕

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 Ansätze verfolgt. Exempla-
risch soll hier ein Vorschlag für das MOS Model 9 (MM9) aus dem Hause
Philips vorgestellt werden [77, 89].

Wie in Kapitel 4.1.2 noch näher erläutert wird, muß der Transistorkanal in
der AC-Betrachtung als verteiltes Netzwerk angesehen werden. Eine Mög-
lichkeit, dies zu realisieren, besteht darin, den inneren Transistor in mehrere
Einzeltransistoren mit dementsprechend verkürzten Kanallängen aufzutei-
len. Die Grundidee ist in Abbildung 2.6 verbildlicht.

Es ist mit diesem Ansatz zwar möglich, z.B. den Eingangswiderstand genauer
zu simulieren, doch birgt er evidente Mängel:
Da die Einzeltransistoren unrealistisch kurz sind, müssen in der Simulation

• die Serienwiderstände,

• die Überlappkapazitäten und

• alle Kurzkanaleffekte (wie z.B. der DIBL-Effekt)

eigens ausgeschaltet werden.

7System on Chip
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Bulk

Gate

DrainSource

⇓

Abbildung 2.6: Ansatz des Philips-Modells: Aufteilung des inneren Tran-
sistors in mehrere Einzeltransistoren kürzerer Kanallänge

Dieser Nachteil wird, wie auch die fehlende Beschreibung der Source-Drain-
Widerstände (siehe Kapitel 4.1.4), durch Variation der Beweglichkeitspara-
meter z.T. kompensiert. Dadurch verliert das Modell jedoch seine Skalier-
barkeit.

2.2.3 Berkeley-Modell

Wie bereits erwähnt, fußt bei Ladungs-Kompaktmodellen die AC-Beschrei-
bung auf den Ergebnissen der DC-Beschreibung. Daher ist es unerläßlich,
auch bestehende Mängel im DC-Modell aufzuzeigen.

Effektive Kanallänge

Eines der Probleme im BSIM3v3.1-Modell ist die Extraktion der effektiven
Kanallänge Leff . Anhand von Abbildung 2.7 soll dies verdeutlicht werden.

Ausgangspunkt ist ein kommerzieller Viertel-Mikron-Transistor von der Fir-
ma Infineon.
Bei einem Zeichnungsmaß von Ldrw = 250 nm ergibt sich für das Testele-
ment ein Poly-Gate mit einer Länge von Lpoly = 270 nm. Dies beruht auf
dem Vorhalt in der Maskenbelichtung, der mit xl bezeichnet wird und we-
gen der Symmetrie des Prozesses auf der Source- wie auch auf der Drainseite
jeweils 10 nm groß ist. Diese Größen wurden durch Messung ermittelt. Für
die Unterdiffusion resultiert ein Wert von Lov = 40 nm und somit eine Ka-
nallänge von Lch = 190 nm.

�
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xl/2 (10 nm) xl/2 (10 nm)

Lov (40 nm)

Leff (190 nm)

Lov (40 nm)

Lpoly (270 nm)

Ldrw (250 nm)

Abbildung 2.7: Motivation für ein neues Widerstandsmodell in BSIM3

Der große Nachteil von BSIM3v3.1 ist, daß die Kanallänge für den DC-Fall
anders ausgedrückt wird als für den AC-Fall.
Die effektive Kanallänge wird in ersten Fall mit Leff und im zweiten Fall
mit Lact bezeichnet. Beide Größen ergeben sich aus der Subtraktion des
Zeichnungsmaßes mit einem Korrekturterm dL:

• DC-Kanallänge: Leff = Ldrw − 2 dL = Ldrw − 2 (Lint + . . .)

• AC-Kanallänge: Lact = Ldrw − 2 dL = Ldrw − 2 (DLC + . . .)

Der Korrekturparameter Lint ist dabei eigentlich zur Berücksichtigung der
Überlapplänge Lov gedacht. Da BSIM3v3.1 jedoch keinen Parameter für den
Vorhalt zu Verfügung stellt (xl = 0), muß dies bei der Extraktion von Lint

miteinbezogen werden. Somit drückt Lint nicht die Kanallängenkorrektur
durch die Überlapplänge Lov aus — ist daher also ein reiner Fitparameter
(dL �= Lov ). Dasselbe gilt für den AC-Term DLC.

Im betrachteten Beispiel ergeben sich als extrahierte Werte:

Lint = −10 nm und DLC = 50 nm (2.61)

Zur Verdeutlichung: Der extrahierte Wert für Lint bedeutet eine völlig un-
physikalische negative Überlapplänge! Desweiteren unterscheidet sich die ef-
fektive Kanallänge im AC-Fall um 2 (DLC − Lint) = 120 nm von der des
DC-Falls. Und dies bei einem gemessenen junction-Abstand von 190 nm!

Ziel muß also ein physikalisches Modell sein, bei dem die effektive Kanallänge
korrekterweise als der metallurgische Abstand der pn-Übergänge wiederge-
geben wird und bei dem sich die Werte für die DC- und die AC-Simulation
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entsprechen:

Lact = Leff
!
= Lch (2.62)

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

Eingangswiderstand

Im Standard-BSIM3v3.1 existiert kein Eingangswiderstand. Es läßt sich je-
doch ein sog. Elmore-Widerstand (nqsmod = 1) hinzuschalten. Dieser ist
aber nicht spannungsabhängig, so daß der Eingangswiderstand strenggenom-
men nur für einen Arbeitspunkt korrekt wiedergegeben wird.

Ein weiteres Problem liegt darin, daß die Verwendung des externen Wider-
standes nicht mit der Rausch- und AC-Modellierung kompatibel ist.8

Bindet man das BSIM3v3.1-Modell in ein Netzwerk ein, das die AC-Kom-
ponenten extern zu beschreiben versucht, müssen die internen Source- und
Drainwiderstände sowie die junction-Kapazitäten ausgeschaltet werden.
Dann ist aber die Konsistenz mit den DC-Ergebnissen nicht mehr gewähr-
leistet.

2.3 Notwendigkeit eines verbesserten

Kleinsignalmodells

Die soeben exemplarisch aufgeführten Ansätze verdeutlichen einige prinzi-
pielle Nachteile bestehender AC-Modelle. Daraus erwachsen folgende Anfor-
derungen an eine neue Kleinsignalmodellierung:

• Mit der DC-Modellierung konsistente Beschreibung des Kanals

• Modellierung des Eingangswiderstandes durch eine nichtquasista-
tische Beschreibung des Inversionsschichtverhaltens

Diese dient dem Schaltungsentwickler zur Optimierung folgender, sich
z.T. gegenseitig ausschließender, Anforderungen:

– Leistungsanpassung durch Impedanzanpassung

– Rauschanpassung

• Korrekte Erfassung der parasitären Komponenten zur exakten Be-
schreibung der für das Kleinsignalverhalten wesentlichen Steilheiten

8Beispielsweise ergibt die Simulation für einige Kapazitäten negative Werte.
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3 Bauelementesimulationen

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

In diesem Kapitel werden daher Ergebnisse vorgestellt, die mit dem Bau-
elementesimulator MEDICITM erzielt werden. So soll ein grundlegendes Ver-
ständnis für 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
durchzuführen, um das gemessene Verhalten der Bauelemente bestmöglich
wiederzugeben.

Daher werden Technologiesimulationen mit dem Simulator TSUPREMTM an-
hand eines industriellen CMOS-Prozesses durchgeführt mit dem Impetus,
möglichst realitätsnahe Geometriedaten für die folgenden Bauelementesimu-
lationen zu gewinnen. Dabei werden z.B. das Oxidwachstum, die Dotierun-
gen sowie deren Ausdiffusionsprozesse simuliert.
Das Ergebnis läßt sich in einem speziellen Zwischenformat (TIF1) abspei-
chern und in MEDICITM importieren. Es enthält die Bereichsgrenzen, Dotie-
rungsprofile und ein primäres Gitter mit den Stützstellen zur numerischen
Simulation.

Tabelle 3.1 faßt die aus der TSUPREMTM-Simulation gewonnenen Bauele-
mente zusammen.

1Technology Interchange Format

27
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Transistor Weite W Länge L

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

Tabelle 3.1: Übersicht über die aus der Technologiesimulation stammen-
den Transistoren

3.1.2 Simulationsgitter

Eine weitere Verfeinerung des Gitters ist während der MEDICITM-Simulation
möglich und wird für den interessierenden Kanalbereich durchgeführt. Es
zeigt sich, daß der Einfluß des Gitters auf die Simulationergebnisse erst ab
einer vertikalen Gitterdichte kleiner 0,5 nm eliminiert werden kann.

Abbildung 3.1 zeigt die aus der Technologiesimulation gewonnene Geometrie.

Der vergrößerte Abschnitt des Drainbereiches läßt die hohe Komplexität des
Gitters erahnen. Diese verursacht im folgenden große Simulationsschwierig-
keiten: Zum einen werden viele Gitterdreiecke mit überstumpfen Winkeln
(> 160 ◦) erzeugt, die bei der Auflösung der Simulationsmatrix problema-
tisch sind. Zum anderen sind die gewachsenen Flächen — insbesondere unter
dem Oxid — nicht eben, was spätere Extraktionen erheblich erschwert.

Beide Problembereiche könnten sich unter großen Einbußen in der Genauig-
keit durch manuell erzeugte Eingabegeometrien vermeiden lassen.

Für Abbildung 3.1 wird mit MEDICITM ein typischer AC-Arbeitspunkt von
UGS = 1,5 V und UDS = 2,5 V simuliert. Man sieht deutlich die durch den
DIBL2-Effekt drainseitig erweiterte Raumladungszone (RLZ).
Zusätzlich sind im Abstand von je 250 mV Äquipotentiallinien eingezeich-
net. Um deren Verlauf auch im Oxid kenntlich zu machen, muß mit einem
speziellen Oxidmodell simuliert werden.

2Drain Induced Barrier Lowering



3.1. Vertiefende Betrachtungen 29

x [µm]

y
[µ

m
]

0,80,60,40,2−0,0−0,2−0,4

0,
6

0,
4

0,
2

0,
0

−
0,

2

0,10 0,15 0,20 0,25 0,30

0
,1

0
0
,0

5
0
,0

0
−

0
,0

5

250 mVPoly-GateSource Drain

RLZ

1,5 V0 V 2,5 V
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Abbildung 3.1: Aus der Technologiesimulation gewonnene Geometrie des
Transistors

3.1.3 Parametergewinnung für den Bauelementesimulator

In einem zweiten Schritt wird der Bauelementesimuator MEDICITM 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 für Gleichstrommessungen
zur Verfügung stehen, wird in Tabelle 5.4 auf Seite 124 vorgelegt.

Übliche Parameterextraktionswerkzeuge, wie z.B. IC-CAPTM, erweisen sich
wegen der schlechten Kopplung zur extrem zeitaufwendigen Bauelementesi-
muation als unpraktikabel. Daher wird MEDICITM über 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 MEDICITM lediglich auf die oberste Gitterebene. Dies
macht die Simulationsergebnisse gitterabhängig und ist daher insbesondere
für 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 µ wie
folgt berechnet wird [13, 19]:

µ =
µ⊥√√√√√1 +

(
µ⊥E‖

VCN.HP

)2

µ⊥E‖

VCN.HP + GN.HP
+

(
µ⊥E‖

VSN.HP

)2

mit (3.1)

µ⊥ =





MUN0.HP

1 + E⊥

ECN.HP

für N < NRFN.HP

MUN0 sonst

(3.2)

Quantenmechanik

Quantenmechanische Effekte werden in MEDICITM nach der van-Dort-Nä-
herung [16] behandelt. Diese erweitert die Bandlücke in Abhängigkeit vom
anliegenden vertikalen elektrischen Feld um:

∆Eg,qm =
13

9
· 4,1 · 10−8 eVcm ·

( εsi

4 kT

)1/3

· |Evert |2/3 (3.3)

Der erste Faktor ergibt sich aus der Schrödinger-Gleichung, der zweite wird
experimentell ermittelt. Die vergrößerte Bandlücke hat ein Absinken der In-
trinsic-Dichte an der Silizium-Grenzschicht zur Folge:

ni,qm = ni · exp

(
−∆Eg,qm

2 kT

)
(3.4)

Das räumliche Abklingen der quantenmechanischen Beeinflussung der La-
dungsträger wird durch eine Verschleifungsfunktion (siehe Anhang D) be-
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schrieben.

VF (a) =
2 exp

(
−a2

)

1 + exp (−2 a2)
mit a =

d

dref

(3.5)

Die reduzierte Ladungsträgerdichte an der Oxid-Grenzfläche wird oftmals
auch durch eine Vergrößerung der elektrisch effektiven Oxiddicke interpre-
tiert. Sie hat eine verringerte Einsatzspannung Uth zur Folge.

Simulationen mit obigem Modell zeigen eine Reduktion des Drainstromes
um bis zu 8 % (Abbildung 3.2).

0

0,1

0,2

0,3
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0,5
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UDS [V]UGS = 0,5 . . . 2,5 V, W/L = 1/0,25

QM
klassisch

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

TM-Simulation

Dies belegt, daß für Bauelementesimulationen von Viertel-Mikron-Transi-
storen mit Oxiddicken dox von etwa 6 nm der klassische Ansatz nicht mehr
akzeptabel ist.

Diejenigen Eingabedaten, die bei der Parameterextraktion die besten Über-
einstimmungen mit den Messungen zeitigen, sind in Tabelle 3.2 zusammen-
gestellt.

Abbildung 3.3 vergleicht die bei hoher Drain-Source-Spannung aus der Pa-
rameteroptimierung gewonnene Transferkennlinie eines typischen Hochfre-
quenz-Transistors mit der entsprechenden Messung.

�

�



32 Kapitel 3. Bauelementesimulationen

Statement Parameter Value

MODELS HPMOB true
ANALYTIC true
CONSRH true
AUGER true
BGN true
QM.PHILI true
QM.NORP -1

MOBILITY SILICON NRFN.HP 1e19
MUN0.HP 634
ECN.HP 5.2e5
VSN.HP 7.736e6
VCN.HP 4e6
ECN.MU 7.79e4
VSATN 1.242e7

INTERFACE MATERIAL=(silicon,oxide) QF -2.5e11

CONTACT NAME=gate WORKFUNC 4.35

Tabelle 3.2: Übersicht über die optimierten MEDICI
TM-Parameter

Messung
Simulation

0

1

2

3

4

5

6

0 0,5 1 1,5 2 2,5

ID [mA]

UGS [V]UDS = 2,5 V, W/L = 10/0,25

Abbildung 3.3: Vergleich der gemessenen Eingangskennlinie mit der pa-
rameteroptimierten MEDICI

TM-Simulation
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3.1.4 Gleichstromsimulation

Inversionsschicht

Mit zunehmender Gate-Bulk-Spannung steigt das Oberflächenpotential φs

an der Grenzfläche zwischen dem Kanalbereich und dem Oxid, wodurch die
Löcher im Substrat von der Halbleiteroberfläche verdrängt werden. Die zu-
rückbleibenden Akzeptorrümpfe NA bilden eine Raumladungszone, deren
Ausdehnung entsprechend

ydep =

√
2

ε0εsi

q

1

NA
φs (3.6)

beschrieben werden kann.

Mit zunehmender Gatespannung steigt das Oberflächenpotential φs an der
Grenze zwischen Halbleiter und Oxid. Erreicht dieses die Fermispannung φF ,
so spricht man von schwacher Inversion; oberhalb von 2φF von starker In-
version. Bei letzterer ist der Kanal vollständig aufgebaut — der in Hochfre-
quenzschaltungen benutzte Betriebsmodus des Transistors. Abbildung 3.4
stellt diese Zusammenhänge für einen vertikalen Schnitt im Kanal dar.

φF

2 φF

starke
Inversion

schwache
Inversion

0

0,2

0,4

0,6

0,8

1

0 1 2 3 4 5

NA = 1 · 1017 cm−3φs [V]

UGB − UFB [V]

Uth = 0,72 V
UDS = UBS = 0 V
UFB = −0,74 V

Abbildung 3.4: Oberflächenpotential in der Mitte des Kanals in Abhän-
gigkeit von der Gate-Bulk-Spannung (MEDICI

TM-Simulation)

Die Elektronen bilden infolge der elektrostatischen Anziehung des Gates an

�

�
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der Halbleiteroberfläche eine dünne Schicht aus. Sie lösen dort also Löcher in
ihrer Rolle als Majoritätsladungsträger ab. Daher nennt man diesen Zustand
Inversion. Die Inversionsschicht ist jedoch derart dünn (≈ 5 nm), daß man
den Spannungsabfall darüber vernachlässigen kann. Abbildung 3.5 bestätigt
diese auf Seite 8 aufgestellte charge sheet-Näherung.

3 V

0,6 V
0,7 V

1 V

UGB = 5 V

1016

1017

1018

1019

1020

0 2 6 8 10 124

UDS = UBS = 0 V

p-Dotierung

n [cm−3]

y [nm]

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

Zusätzliche Ladungen auf dem Gate werden überwiegend durch zusätzliche
Ladungen in der Inversionsschicht kompensiert. Die Bulkladungsdichte Q′

B

der Raumladungszone bleibt nahezu unverändert und wird durch Multipli-
kation der Ionenladungsdichte mit der Tiefe der Raumladungszone (3.6) be-
stimmt (depletion-Näherung):

Q′
B = −qNA ·

√
2

ε0εsi

q

1

NA
· φs = −

√
2 ε0εsi q NA · φs (3.7)

Somit läßt sich die Größe der Inversionsschichtladung herleiten:

Q′
Inv = −Q′

G − Q′
B = −C ′

ox (UGB − UFB − φs) +
√

2 ε0εsiqNAφs (3.8)

Die Größe UFB ist die Flachbandspannung. Legt man ferner eine Spannung
zwischen Source und Bulk, so erhöht sich das zur (starken) Inversion benö-
tigte Potential φs = 2 φF −UBS entsprechend. Mit der Einsatzspannung Uth
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(2.40) und dem Substratsteuerfaktor γ (2.41) läßt sich schreiben:

Q′
Inv = −C ′

ox (UGB − UFB − (2 φF − UBS)) +
√

2 ε0εsi q NA · (2 φF − UBS)

= −C ′
ox

(
UGB − UFB − (2 φF − UBS) − γ ·

√
2 φF − UBS

)

= −C ′
ox (UGS − Uth) (3.9)

Bei nicht verschwindender Drain-Source-Spannung ist das Oberflächenpoten-
tial und damit auch die Kanalspannung ΦK ortsabhängig (Abbildung 3.6).

ΦK (x) = φs (x) − (2 φF − UBS) (3.10)

0 0,2 0,6 0,8 1
0

1

2

0,4

ΦK [V]

x/L [−]L = 0,25 µm

UDS = 0,0 V

UDS = 0,5 V

UDS = 1,0 V

UDS = 1,5 V

UDS = 2,0 V

UDS = 2,5 V

∆ΦK

∆x =IDS · ∆Rch

∆x

UGS = 2,5 V
Uth = 0,4 V

Abbildung 3.6: Verlauf der Kanalspannung über dem Ort

Der wannenförmige Verlauf bei UDS = 0 V liegt in der Diffusionsspannung
der Ladungsträger am metallurgischen Übergangs begründet. Dieser liegt
symmetrisch etwa bei 40 nm/250 nm = 20 % der Transistorlänge. Ihr analy-
tischer Verlauf läßt sich über die Beziehung

IDS = µC ′
ox

W

x
·
[
(UGS − Uth)ΦK − Φ2

K

2

]
(3.11)

herleiten [37]:

ΦK (x) = UGS − Uth −
√

(UGS − Uth)2 − 2

[
(UGS − Uth)UDS − U2

DS

2

]
· x

L

(3.12)

�
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Für kleine Drainspannungen verläuft sie linear, da sich der Kanalwiderstand
über dem Ort nicht ändert. Bei größeren Spannungen steigt der differentielle
Kanalwiderstand.

Einsatzspannung

Im vorigen Abschnitt kam die Einsatzspannung Uth zur Verwendung, welche
sich analytisch durch Gleichung (2.40) berechnen läßt. In der Praxis wird
sie aus Messungen und Simulationen extrahiert. Ein mögliches Verfahren ist
das sog. Zielstromverfahren: Dabei wird die Einsatzspannung aus derjenigen
Gatespannung bestimmt, bei der der normierte Drainstrom einen gewissen
Wert IZ übersteigt.

Uth = UGS (IDS = IZ · W/L) (3.13)

Abbildung 3.7 stellt die Abhängigkeit der Einsatzspannung von der Gate-
länge für jeweils zwei verschiedene Zielströme und Drainspannungen dar.

IZ =70 nA
40 nA
70 nA
40 nA

UDS =0,1 V
0,1 V
2,5 V
2,5 V

0,3

0,35

0,4

0,45

0,5

0,55

0,1 0,2 0,5 1 2 5

Uth [V]

L [µm]W = 1 µm
0,3

Abbildung 3.7: Nach dem Zielstromverfahren extrahierte Einsatzspan-
nung



3.1. Vertiefende Betrachtungen 37

Abschnürpunkt

Die Sättigung ist der herausragende Betriebsbereich in Hochfrequenz-Schal-
tungen. Hier wirkt die Kanallänge Lch verkürzt, da die Ladungsträgerdichte
jenseits des pinchoff point vernachlässigbar klein ist.3 Die Lage dieses Ab-
schnürpunktes kann man aus der Umkehr der vertikalen Feldkomponente
ermitteln. Dies ist in Abbildung 3.8 dargestellt. Knapp oberhalb der Ein-

UGS = 2,5 V
2,0 V
1,5 V
1,0 V
0,5 V
0,0 V

−6

−4

−2

0

2

4

6

8

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1

−Ey [105 V/cm]

x/Lch [−]UDS = 2,5 V L = 0,25 µm

∆L/Lch

Abbildung 3.8: Verkürzung der Kanallänge bei zunehmender Sättigung

satzspannung ist der Kanal auf etwa 3/4 des metallurgischen Abstands ver-
kürzt. Das Hineinwandern des Punktes, an dem Ey = 0 ist, beginnt nicht
exakt bei UGD = UGS −UDS = 0 V, da zum einen der metallurgische Über-
gang einen Feldbeitrag liefert und zum anderen das dortige Potential um den
Spannungsabfall im Draingebiet reduziert ist.

3siehe Abbildung 3.22 auf Seite 52

�
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3.2 Kleinsignalsimulation

3.2.1 Methodik

Übliche Ansätze über eine Ladungsaufteilung haben zwei Nachteile: Zum
einen führen sie nur an Knoten mit dielektrischer Isolierung, die einen reinen
Verschiebestrom aufweisen, zu korrekten Kapazitätsbelägen. Zum anderen
sind die so gewonnenen Kapazitäten stets quasistatische Niederfrequenzwer-
te.

Im Gegensatz hierzu arbeitet MEDICITM mit einem nichtquasistatischen An-
satz nach [54], bei dem neben den Spannungen auch die Potentiale und
Ladungsträgerdichten sinusförmig variiert werden:

U = U0 + Ũ · ejωt (3.14)

ψ = ψ0 + ψ̃ · ejωt (3.15)

n = n0 + ñ · ejωt (3.16)

p = p0 + p̃ · ejωt (3.17)

Dadurch wird die Größe der Lösungsmatrix verdoppelt, was den hohen Re-
chenaufwand erklärt (siehe Kapitel 3.4).

3.2.2 Transitfrequenz

Aus dem Kleinsignalersatzschaltbild läßt sich die Transitfrequenz folgender-
maßen berechnen:

ft =
gm

2 πCGG
(3.18)

Sie ist unabhängig von der Transistorweite, da sowohl gm wie auch CGG mit
der Weite skalieren,

gm ∝ W/L und CGG ∝ WL (3.19)

und sinkt quadratisch mit zunehmender Länge.

Oberhalb der Einsatzspannung ist die Gatekapazität4 annähernd spannungs-
unabhängig. Der Verlauf der Transitfrequenz über den Arbeitspunkten be-
sitzt daher eine der Gatesteilheit gm ähnliche Charakteristik. Abbildung 3.9
zeigt dies anhand eines Transistors mit W/L = 1 µm/0,25 µm.

4Eine gemessene Kapazitätscharakteristik befindet sich auf Seite 90.
5Im Unterschwellstrombereich fällt die Transitfrequenz auf einen Wert von etwa 1MHz.
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Abbildung 3.9: Transitfrequenz in Abhängigkeit vom Arbeitspunkt5

Der Vollständigkeit halber sei auch die Formel für die maximale Oszillati-
onsfrequenz (Gleichung (B.20)) aufgeführt:

fmax =

√
ft

8 πRinCDG
(3.20)

Wegen

Rin ∝ 1

W
und CDG ∝ W (3.21)

ist auch diese näherungsweise weitenunabhängig.

3.2.3 Eingangswiderstand

Ein Schwerpunkt der in Kapitel 4 zu entwickelnden Kleinsignalbeschreibung
liegt in der Modellierung des Eingangswiderstands.

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

Rin ≡ 	
(

ugs

ig

)∣∣∣∣
uds=ubs=0

(3.22)

�

�
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Abbildung 3.10 verdeutlicht, daß das klassische Kleinsignalersatzschaltbild
von Seite 20 den in realiter auftretenden Eingangswiderstand nicht zu erklä-
ren vermag.

S

G

CGS

CGD

D

S

CDSg0gmbubsgmugs

ugs

ig

Abbildung 3.10: Klassisches Kleinsignalersatzschaltbild unter der Neben-
bedingung uds = ubs = 0 V

Die Nebenbedingung des kleinsignalmäßigen Kurzschlusses besagt, daß der
Eingangswiderstand aus der Admittanz gewonnen werden muß und nicht als
Eingangsimpedanz verstanden werden darf, bei dem die Ströme verschwin-
den.

Rin ≡ 	
(

ugs

ig

)∣∣∣∣
uds=ubs=0

= 	
(

1

YGG

)

!

�= 	
(

ugs

ig

)∣∣∣∣
id=ib=0

= 	 (ZGG)

(3.23)

Der Eingangswiderstand ist im betrachteten Bereich unabhängig von der
Frequenz.

Rin �= Rin (f) (3.24)

Abbildung 3.11 zeigt dies für alle Arbeitsbereiche.

Er sinkt jedoch — ähnlich dem Kanalwiderstand — mit steigender Gate-
spannung. Dies ist aus Abbildung 3.12 ersichtlich, deren Daten an einem
Transistor mit W/L = 1/1 simuliert wurden. Die Einsatzspannung für die-
sen Transistor ist aus Abbildung 3.7 auf Seite 36 zu Uth = 0,38 V ablesbar.6

Befindet sich der Transistor in Sättigung (UGS −Uth < UDS), so ist der Ein-
gangswiderstand unabhängig von der Drainspannung. Dies wird deutlicher,
wenn man ihn über UDS aufträgt wie in Abbildung 3.13.

6Als Randbedingung dieser Extraktion fungieren IZ = 70nA bei UDS = 0,1V.
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Abbildung 3.11: Frequenzunabhängigkeit des Eingangswiderstands
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Abbildung 3.12: Gatespannungsabhängigkeit des Eingangswiderstands
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Abbildung 3.13: Drainspannungsabhängigkeit 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 Verständnis der hochfrequenten Vorgänge im Transi-
stor sowie der Verifikation der aus der AC-Simulation gewonnenen Erkennt-
nisse.

3.3.1 Methodik

Da MEDICITM keine sinusförmigen Transienten kennt, müssen diese durch
sehr kleine lineare Spannungsvariationen genähert werden. Für jede zu si-
mulierende Frequenz wird also die Sinuskurve der anliegenden Spannung in
viele kleine lineare Spannungsänderungen aufgeteilt. Es zeigt sich, daß die
Ergebnisse erst ab 256 Zeitschritten pro Sinuswelle stützstellenunabhängig
werden (Abbildung 3.14).


 (YDG)


 (YGD)

	 (YGD)
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W/L = 1/0,25, f = 48,1 GHz

UGS = 2,5 V, UDS = 2,5 V

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

Für den Einschwingprozeß sind in der Regel zwei Perioden ausreichend.

Abbildung 3.15 illustriert die Vorgehensweise anhand eines W/L = 1/0,25-
Transistors, bei dem die Gatespannung ausgehend von UGS = 2,5 V mit
einer Frequenz von 48,1 GHz periodisch um 10 mV ausgelenkt wird.

�

�
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Abbildung 3.15: Transienter Verlauf der simulierten Spannungen und
Ströme

Der Gatestrom läuft der Gatespannung in erster Näherung um 90 ◦ voraus:7

IG (t) = CGG · d UGS (t)

dt
= CGG · d ugs sin (ωt)

dt
(3.25)

= ωCGG · ugs cos (ωt) = ωCGG · ugs sin (ωt + π/2) (3.26)

Aus den simulierten Transienten lassen sich Amplitude und Phasengang der
Ströme ermitteln und somit die Leitwerte und Kapazitäten berechnen. Die
genaue Vorgehensweise ist in Kapitel 6.3.2 ausführlich beschrieben.

3.3.2 Stromverhalten

Für den wichtigsten AC-Fall, nämlich das Anlegen eines Hochfrequenzsignals
an das Gate, werden umfangreiche Bauelementesimulationen durchgeführt.
Sie dienen zur Erfassung nichtquasistatischer Effekte unter Miteinbeziehung
aller parasitärer Einflüsse. Diese Ansteuerung des Transistors entspricht dem
auf Seite 40 gezeigten klassischen Kleinsignalersatzschaltbild.

Auf die spezielle Methodik und die Probleme bei der Extraktion der Ergeb-
nisse wird in Kapitel 6.3.1 eigens eingegangen.

7Der prinzipielle Verlauf des Gatestromes über 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 erhält man — im Gegensatz zum Gleich-
spannungsbetrieb — einen Strom über das Gate (Abbildung 3.16).
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Abbildung 3.16: Amplitude des transient simulierten Gatestroms über der
angelegten Frequenz

Dieser steigt, entsprechend

ig = 2 πC ′
ox · WL · f · ugs (3.27)

proportional zur Gatelänge und der Frequenz an. Für extrem hohe Frequen-
zen und lange Transistoren läßt sich ein Abbiegen der Kurven feststellen.

Dies kann derart interpretiert werden, daß die elektrisch wirksame Kanalflä-
che bei Einsetzen der Nichtquasistatik verkürzt wird, die effektive Kapazität
somit bei steigender Frequenz abnimmt.8

Abbildung 3.17 zeigt die Phasenverschiebung ϕ des Gatestroms über 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.

Daß die Phase für kleine Frequenzen nicht genau 90 ◦ ergibt, hat zwei Grün-
de: Die kleinste simulierte Frequenz beträgt 10 MHz, ein Verschwinden der

8siehe auch Abbildung 6.1 auf Seite 132
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Abbildung 3.17: Phase des transient simulierten Gatestroms zur Gate-
spannung über der angelegten Frequenz

Phase tritt strenggenommen erst bei f → 0 ein. Zum anderen sind die Ströme
(siehe Abbildung 3.16) in diesem Bereich extrem klein, was die Extraktion
der Phase äußerst erschwert.

Sourcestrom

Für den Sourcestrom ergibt sich ein zunächst schwer verständliches Verhal-
ten (Abbildung 3.18).

Für kleine Frequenzen verhält sich der Sourcestrom wie in der DC-Beschrei-
bung. Aus den Gleichungen (2.37) und (2.38) folgt, daß der Strom steigt, je
kleiner der Transistor ist.

− is (f → 0) = id (f → 0) = gm · ugs (3.28)

= β (UGS − Uth) (1 + λUDS) · ugs

= (UGS − Uth) [(1 + λUDS) · ugs] · µC ′
ox · W

L

Im betrachteten Fall kann man uds = 0 setzen.
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Abbildung 3.18: Amplitude des transient simulierten Sourcestroms über
der angelegten Frequenz

Beim Übergang zu höheren Frequenzen kommt die Source-Gate-Kapazi-
tät CSG zum Tragen:

|is| = |(gm + jω · CSG) · ugs| (3.29)

=

√
g2

m + (ωCSG)
2 · ugs = ωCSG ·

√
1 +

g2
m

ω2C2
SG

· ugs

Sie repräsentiert denjenigen Anteil der Inversionsladung, der der Source zu-
gerechnet werden kann, wächst also mit steigender Gatelänge.

CSG ∝ L (3.30)

Dies erklärt, warum bei höheren 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 Kanallän-
ge auf ein durch die Trägheit der Ladungsträger bestimmtes Maß und die
effektive Source-Gate-Kapazität sinkt.

Neben der Amplitude ist die Phasenverschiebung die zweite wichtige Grö-
ße. Sie steigt zunächst proportional zur Frequenz. Ihr Verlauf ist in Abbil-
dung 3.19 über der Frequenz dargestellt.

�
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Abbildung 3.19: Phase des transient simulierten Sourcestroms über der
angelegten Frequenz
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Drainstrom

Der Drainstrom verhält sich im Niederfrequenzbereich analog zum Source-
strom (Abbildung 3.20).
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Abbildung 3.20: Amplitude des transient simulierten Drainstroms über
der angelegten Frequenz

Für höhere Frequenzen zeigen sich jedoch Unterschiede: Hier ist der Drain-
strom der Langkanaltransistoren stets niedriger als derjenige der Kurzkanä-
ler. Dies weist darauf hin, daß die Drain-Gate-Kapazität einen geringeren
Beitrag verursacht als die Source-Gate-Kapazität.

Die Steigungen der Kurven sind für alle Gatelängen in etwa gleich; die Drain-
Gate-Kapazität ist somit keine Funktion der Länge.

CDG �= CDG (L) (3.31)

Bemerkenswert ist das Absinken des Strombetrages bei niedrigen Frequenzen
für Transistoren mit über 1 µm Gatelänge. Diese Langkanäler befinden sich
schon jenseits ihrer Transitfrequenz (|ID (t) | < |IG (t) |), was durch Vergleich
mit Abbildung 3.16 ersichtlich ist.

Die Transitfrequenz der Transistoren ließe sich aus dem Schnittpunkt der
Kurven in den Abbildungen 3.16 und 3.20 ermitteln.

Abbildung 3.21 zeigt die Phasenverschiebung des Drainstroms über der an-
gelegten Frequenz.
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Abbildung 3.21: Phase des transient simulierten Drainstroms über der
angelegten Frequenz

Die Phase wächst zunächst proportional zur Frequenz, bevor sie sich dem
Wert −π/2 = −90 ◦ asymptotisch annähert, d.h. im Hochfrequenzbereich
wirkt der Transistor wie ein kapazitiver Kurzschluß.

Hier ergibt sich ein weiterer Unterschied zum Sourcestrom: Bei diesem nä-
herte sich die Phasenverschiebung in den Simulationsergebnissen nicht π/2,
sondern nur π/4 = 45 ◦ (vgl. Abb. 3.19 und 3.21).

Auf die Einzelheiten dieser Gegenkopplung wird bei der Beschreibung des

”
inneren Miller-Effekts“ (Kapitel 4.2.2) näher eingegangen.

In den vorangegangenen Abbildungen fällt auf, daß die Summe der darge-
stellten Ströme nicht Null ist.
Dies ist auch korrekt, da zu einem beliebigen Zeitpunkt zwar die Erhaltung
der Ströme gilt, nicht jedoch deren Beträge:

IG (t) + ID (t) + IS (t) = 0 (3.32)

aber: |IG (t)| + |ID (t)| + |IS (t)| =
√

IG (t)
2

+

√
ID (t)

2
+

√
IS (t)

2
!

�= 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 zugänglich. Nur eine transiente Simulation nach der obig be-
schriebenen Methode gibt hierüber Aufschluß.

Widerstandsbereich

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

Im linearen Bereich (kleine Drain-Source-Spannung) verläuft die Kanalinver-
sion annähernd symmetrisch über dem Ort. Legt man eine kleine Störung

UGS (t) = UGS + ugs · sin (ωt) (3.34)

an das Gate, so variiert die Ladungsträgerkonzentration nach (3.9) in etwa
proportional zu den Spannungsverhältnissen der DC- und AC-Ansteuerung:

n (t) − n ≈ ugs

UGS
· n =

10 mV

1,5 V
· n ≈ 7 % · n (3.35)

Abbildung 3.22 zeigt, daß der Kanal über seine gesamte Länge

Lch = L − 2 Lov = 270 nm − 2 · 43 nm = 184 nm (3.36)

hinweg sinusförmig auf- und abgebaut wird.9

Sättigungsbereich

Im Sättigungsbereich fällt die Ladungsträgerdichte zur Drain hin stark ab.
Doch auch die Änderung der Ladungsverteilung bei Kleinsignalansteuerung
vollzieht sich vornehmlich auf der Sourceseite, wie Abbildung 3.23 zeigt.
Wie schon im vorigen Bild wird für einen Transistor mit einem W/L von
1 µm/0,27 µm eine Frequenz von 40 GHz transient emuliert.

9Aus Gründen der Übersichtlichkeit wurde nicht jeder Punkt gezeichnet. Die simulierte
Auflösung lag um den Faktor Vier höher.
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Abbildung 3.22: Verlauf der lateralen Elektronenkonzentration an der
Halbleitergrenzschicht im Widerstandsbereich (MEDICI

TM):
a) Inversion bei Gleichspannung
b) Ladungsänderung bei Anlegen eines AC-Signals
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Abbildung 3.23: Verlauf der lateralen Elektronenkonzentration an der
Halbleitergrenzschicht im Sättigungsbereich (MEDICI

TM):
a) Inversion bei Gleichspannung
b) Ladungsänderung bei Anlegen eines AC-Signals

�

�



54 Kapitel 3. Bauelementesimulationen

3.4 Vergleich der Analysearten

Abschließend sollen die in MEDICITM für 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).
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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, daß es sich bei den zwei vorgestellten An-
sätzen um grundsätzlich verschiedene Methodiken (3.2.1 und 3.3.1) handelt!

Die Real- und Imaginärteile der Admittanzen werden hierbei getrennt be-
trachtet.
Während die Deckungsgleichheit der Suszeptanzen

B = 
 (Y ) = ωC (3.37)

frappierend ist, zeigen sich leichte, aber unwesentliche Differenzen in den
Konduktanzen.

G = 	 (Y ) (3.38)

Die Ergebnisse belegen die hohe Güte der Kleinsignalsimulationsmethodik
in MEDICITM. Da diese jedoch nur an den Terminals evaluierbar ist, macht
sie die transiente Betrachtung insbesondere für das Verständnis der Inversi-
onsladung nicht obsolet.

Rechenzeit

Tabelle 3.3 vergleicht die relativen Rechenzeiten der verschiedenen Simula-
tionsarten zur Ermittlung des AC-Verhaltens.

Art der Simulation Programm CPU-Zeit

Schaltungssimulation SABERTM AC 1
Bauelementesimulation MEDICITM AC ≈ 700
Bauelementesimulation MEDICITM transient ≈ 6000

Tabelle 3.3: Relative Rechenzeit einer AC-Analyse für 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 abhängen. Der
Absolutwert hängt natürlich primär von der verwendeten Rechenplattform10

ab.

Der angeführte Vergleich bestätigt die Erfordernis von AC-Kompaktmodel-
len für Schaltungssimulatoren.

10Zur Evaluierung der Rechenzeiten wurde eine Sun Sparc Ultra II mit 300MHz unter
Solaris 2.6 verwendet.
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Da Hochfrequenzschaltungen jedoch nur aus einigen wenigen Bauteilen be-
stehen, kann für eine AC-Analyse hoher Genauigkeit eine Bauelementesimu-
lation (z.B. mit MEDICITM) in Erwägung gezogene werden.



4 Nichtquasistatisches

Kleinsignalmodell

Die Modellierung von Bauelementen für den Gleichstromfall unterscheidet
sich grundsätzlich von deren Wechselstrommodellierung: Während erstere
auf die Absolutwerte der Ströme und Ladungen in Abhängigkeit von den
angelegten Spannungen abzielt, hebt die AC-Modellierung auf deren infini-
tesimale Veränderung über der Zeit resp. im Frequenzraum ab. Konkrete
Aufgabe ist es daher, die im Bauelement vorkommenden Leitwerte und Ka-
pazitäten zu erfassen.

4.1 Beschreibung der Widerstände

Für die Leistungsanpassung des MOS-Transistors ist der Eingangswider-
stand Rin eine maßgebliche Größe. Er setzt sich aus den Widerständen des
Gates, des Kanals und des externen Transistors zusammen.

Das erste Kapitel widmet sich der Frage, wie man aus den im Arbeitspunkt
berechneten die für die Kleinsignalanalyse relevanten Widerstände erhält.
Die elektrisch wirksamen Kleinsignalwiderstände ergeben sich aus der Ana-
lyse eines verteilten Widerstandsnetzwerks.

4.1.1 Gatewiderstand

In diesem Abschnitt soll der Einfluß des Gates untersucht werden. Wie aus
der Abbildung 4.1 ersichtlich ist, wird der Gatestrom senkrecht zum Ka-
nal zugeführt. Man muß daher in diesem Kapitel erstmals den Transistor
dreidimensional betrachten.

Da mit dem Widerstand auch das gateinduzierte Rauschen ansteigt, ist man
bestrebt, den Gatewiderstand möglichst gering zu halten.
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Abbildung 4.1: MOS-Feldeffekt-Transistor

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

R = ρ · ∆z

∆x · ∆y
= ρ · W

L · ∆y
=

ρ

∆y
· � = R� · � (4.1)

mit ρ =
1

nqµn
[ρ] = Ωm (4.2)

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

Mit [26] läßt sich eine typische Größenordnung für ein 1000 nm dickes Gate
aus Polysilizium mit � = 10 µm/0,25 µm abschätzen:

RG = R� · � ≈ 760 µΩcm

1000 nm
· 40 = 7,6 Ω/� · 40 ≈ 300 Ω (4.3)

Da im DC-Fall im Gate kein Strom fließt, existiert kein Spannungsabfall über
das Gate. Dies ist der Grund, warum in der Modellierung das Gate nur für
transiente oder AC-Anwendungen von Bedeutung ist.
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Transmission line

Das Gate entfaltet seine Wirkung auf den Kanal durch ein verteiltes Netz-
werk aus Widerständen und Kapazitäten (Abbildung 4.2).

RG/n

Cox/n

RG/n
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RG/n
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Z2

n RC-Glieder
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querschnitt
Kanal-

Gateoxid

Gate

W

dox

G

Abbildung 4.2: Interpretation des Gates als transmission line

Sein Gesamtwiderstand läßt sich in Kettenbruchdarstellung schreiben und
iterativ berechnen:

Z1 = RG/n +
1

jωCox/n

Z2 = RG/n +

(
1

jωCox/n
‖Z1

)

= RG/n +
1

jωCox/n +
1

RG/n +
1

jωCox/n...

Zn (4.4)

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

ωCoxRG � 1 (4.5)

�
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Terme höherer Ordnung, so zeigt sich die Darstellbarkeit in einer Reihe:

	 (Zn) =
1

n3

n∑

i=1

i2 · RG (4.6)

Diese ist für n → ∞ konvergent [10] und führt zu folgendem Resultat:

lim
n→∞

Zn = 1/3 RG +
1

jωCox

(4.7)

Eine numerische Auswertung bestätigt das Ergebnis.

Die Gültigkeit der getroffenen Einschränkung ωCoxRG � 1 läßt sich durch
Vergleich von (4.3) mit einer Abschätzung der Imaginärkomponente unter
denselben Geometrieverhältnissen (dox = 6 nm) belegen:

1

ωCox

=
1

ωC ′
oxWL

≈ 1

2 π · 1 GHz · 5,8 fF/µm2 · 10 µm · 0,25 µm
≈ 10 kΩ

Simuliert man die transmission line aus Abbildung 4.2 in einem Schaltungs-
simulator und variiert dabei die Anzahl der miteinbezogenen inneren Knoten,
so bestätigt sich obige Beobachtung (Abbildung 4.3): Der wirksame Gatewi-
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Abbildung 4.3: Schaltungssimulierter Gatewiderstand RG in Abhängig-
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 Oxidkapazität zu gleichen Teilen kleiner. Dennoch fällt die Kurve
mit annähernd gleicher Charakteristik ab.

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

Fingerstruktur

Abbildung 4.4 zeigt schematisch ein Layout für einen Transistor mit Finger-
struktur. Dabei werden die Bahnen von Gate, Source und Drain kammförmig
ineinander verzahnt. Man erhält so zu gegebener Weite mehrere, aber dafür
kürzere Bahnen. Dabei bezeichnet nF die Anzahl der Finger.

Widerstandsberechnung Um zu klären, wie sich die Aufteilung des Gates
in mehrere Finger auf die Modellierung auswirkt, ist in Abbildung 4.5 dessen
Ersatzschaltbild über dem aktiven Teil des Transistors aufgezeigt.1

Die Teilung eines langen Gates in mehrere kürzere Stücke entspricht einer
Parallelschaltung von nF Transistoren gleicher Länge, aber mit einer auf
W/nF verkürzten Weite.

Dabei bleibt die Gesamtkapazität erhalten:

Cges = nF · W

nF
L · Cox = C ∼ W · L �= f (nF ) (4.8)

Es ändert sich jedoch der Widerstand:

Rges =
1

1
R/nF

+ 1
R/nF

+ · · · + 1
R/nF︸ ︷︷ ︸

nF Transistoren mit R/nF

=
R/nF

nF
=

R

n2
F

∼ W

L
· 1

n2
F

(4.9)

Technologisch üblich sind bis zu zehn Finger; der Gatewiderstand läßt sich
somit durch die Finger auf bis zu 1/102 = 1 % drücken.

Besonders betont werden muß, daß der Kanalwiderstand — wie auch die
Source- und Drainwiderstände — nicht von nF abhängen!

1Die Linie A-A’ aus Abbildung 4.4 wird dabei zunächst als Äquipotentiallinie angesehen.
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Abbildung 4.4: Schematische Darstellung eines Layouts mit W/L = 32,
L = Lmin = F und vier einseitig angeschlossenen Gatefingern

Parasitärer Gatewiderstand

Der parasitäre Gatewiderstand vom Anschluß des Gates bis zum aktiven
Transistorgebiet über dem Kanal2 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.

RG = R� · 1

3 n2
F

· W

L
+ Rpar (4.10)

Bei den Fingerstrukturen verlaufen die Polybahnen kammförmig. Zur Be-

2Diese Abgrenzung ist in Abbildung 4.4 von Seite 62 durch die Linie A-A’ markiert.
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L, W L, W/nF L, W/nFL, W/nF
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=⇒

Abbildung 4.5: Ersatzschaltbild eines Transistors mit Gatefingern

rechnung des Widerstands einer solchen Struktur muß Gleichung (4.2) um
einen Korrekturterm k erweitert werden.

Rpar = R� · (�par + k) (4.11)

Die Herleitung sowie Beispiele solcher Korrekturterme werden im Anhang E
ausführlich erläutert.

Abbildung 4.6 zeigt das bisher entwickelte Kleinsignalersatzschaltbild des
MOS-Transistors unter Hinzufügung des Gatewiderstands. Außerdem be-
inhaltet diese Darstellung auch die im weiteren Verlauf benötigten Überlapp-
kapazitäten (CGD,ov , CGS,ov ) sowie die Sperrschichtkapazitäten CDB = CjD

und CBS = CjS.3

Beidseitiger Gateanschluß

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

Aus Symmetriegründen liegen die parasitären Gatewiderstände parallel. Ihr
Anteil am Gatewiderstand halbiert sich somit.

Analog läßt sich der Widerstand über dem Oxid als Parallelschaltung auf-
fassen. Dann ist jedem Gatefinger jedoch nur die halbe Länge 1/2 · W/nF

zuzurechnen. Der aktive Gatewiderstand reduziert sich somit auf ein Viertel
des für einseitige Kontaktierung berechneten Wertes.

3Die Spannungsabhängigkeit einer Sperrschichtkapazität läßt sich mit der Diffusions-
spannung φi und einem Kapazitätskoeffizienten M zwischen 1/2 und 1/3 durch
Cj/Cj(U=0 V) = (1 − U/φi)

−M berechnen.

�
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Abbildung 4.6: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors mit
Gatewiderstand

4.1.2 Kanalwiderstand

Neben dem Gatewiderstand trägt der Kanal zum Eingangswiderstand bei.

Diskretisierung des Kanals

Die Inversionsschicht und mithin den Kanalwiderstand kann man sich als
verteiltes Widerstandsnetzwerk vorstellen. Abbildung 4.7 zeigt diese Diskre-
tisierung. Für kleine Drainspannungen ist die Inversionsschicht unabhängig
vom lateralen Ort und die einzelnen Widerstandsglieder haben gleiche Grö-
ße. Aus Symmetriegründen ist die Anzahl m der Widerstände immer um
Eins größer als die der Kapazitäten. Die Anzahl der Knoten im Kanal wird
mit n bezeichnet.

m = n + 1 (4.12)
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Abbildung 4.7: Diskretisierung des Kanals durch mehrere RC-Glieder

Transmission line

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

• Der Kanalbereich muß im Gegensatz zum Gatewiderstand als Dreipol
mit den Knoten Gate, Drain und Source angesehen werden.

• Im Unterschied zum Gatewiderstand, der eine Materialeigenschaft ist,
ist der Kanalwiderstand spannungsabhängig.

Gatekapazität und Kanalwiderstand wirken daher wie ein frequenz- und ar-
beitspunktabhängiger Spannungsteiler .

Simuliert man das Netzwerk aus Abbildung 4.7 für ein typisches Rch und
Cox im Schaltungssimulator und variiert dabei die Größe der Netzliste, so
ergibt sich der in Abbildung 4.8 gezeigte Verlauf.

Der Wert für n = 1 entspricht dabei einem T-Glied aus einer Kapazität Cox

und zwei Widerständen mit Rch/2.

Legt man zur Modellierung gedanklich Drain und Source auf dasselbe Po-
tential, schließt sie also kurz, so kann man sich die transmission line in der
Mitte gefaltet vorstellen. Die beiden Widerstände liegen dann parallel und
ergeben einen wirksamen Widerstand von Rch/4. Verfährt man analog für
mehrere Knoten, so erhält man eine transmission line wie in Kapitel 4.1.1,
die sich für n → ∞ einem Effektivwert von 1/3 nähert.

Der für den Eingangswiderstand Rin wirksame Kanalwiderstand läßt sich
somit folgendermaßen angeben:

Rin =
1

3
· 1

4
· Rch =

1

12
· Rch (4.13)
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Abbildung 4.8: Eingangswiderstand Rin in Abhängigkeit von der Knoten-
anzahl n im Kanal

Rin steigt mit wachsender Gatelänge L. Der Kanalanteil des Eingangswi-
derstands ist dominant gegenüber dem Anteil der Gateelektrode, der nach
Gleichung (4.9) mit L sinkt.

Widerstandsbereich

Teilt man den wirksamen Kanalwiderstand in einen zur Drain und einen zur
Source zugehörigen Anteil auf, so ergibt sich das in Abbildung 4.9 gezeigte
Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors durch Hinzufügung dieser
intrinsischen Widerstandskomponenten RGD und RGS .

Partitionierung Für kleine Drainspannungen kann man eine symmetrische
Aufteilung annehmen:

RGD = RGS = 1/6 · Rch (4.14)

Mit zunehmender Drainspannung UDS verringert sich die Ladungsträger-
dichte in Richtung Drain. Demzufolge divergiert RGD. Es ist daher zweckmä-
ßiger, sich die transmission line dann nicht mehr als Widerstands-, sondern
als Leitwertkette vorzustellen, wobei die Leitwerte der Glieder drainseitig auf
Null absinken.

1/RGD = 6/Rch · (1 − UDS/UDS sat) für UDS ≤ UDS sat (4.15)
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Abbildung 4.9: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors mit
Gatewiderstand und intrinsischen Source- und Drainwiderständen

Die Zunahme des differentiellen Kanalwiderstands zur Drain hin war bereits
aus den Abbildungen ab Seite 35 ersichtlich.

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

1/RGS = 6/Rch · (1 + UDS/UDS sat) für UDS ≤ UDS sat (4.16)

Diese Partitionierung dient lediglich der kontinuierlichen Beschreibung des
Sättigungsübergangs. Für den Eingangswiderstand relevant ist deren Sum-
me, welche aber über den gesamten Widerstandsbereich in einem konstanten
Verhältnis zum Kanalwiderstand

Rch ≈ Rtot = UDS/IDS (4.17)

steht. Dies zeigt Abbildung 4.104.

4Für UDS = 0V läßt sich kein Rtot = UDS/IDS ermitteln.
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Abbildung 4.10: Verhältnis von Transistorwiderstand und Eingangswider-
stand eines Langkanälers über alle Arbeitsbereiche (MEDICI

TM)

Sättigungsbereich

In Sättigung (UGS −Uth < UDS) schnürt der Kanal in Drainnähe ab und der
Strom wird drainspannungsunabhängig. Dies erklärt den linearen Anstieg
von Rtot/Rin im letzten Bild. Die Kleinsignaländerung der Ladungsträger-
dichte jenseits des pinchoff point wird — wie in Abbildung 3.23 auf Seite 53
gezeigt — vernachlässigbar klein. Folglich reißt dort die Kanalkopplung ab

RGD → ∞ CGD → 0 (4.18)

und der Eingangswiderstand wird lediglich durch RGS bestimmt.

Die Spannung am pinchoff point verharrt jedoch auf ihrem Wert UGS −
Uth , da die Raumladungszone die weitere Erhöhung der Drainspannung auf-
nimmt.

Für die Berechnung des Kanalwiderstands darf daher nicht mehr die au-
ßen anliegende Drain-Source-Spannung verwendet werden, sondern ihr Sät-
tigungswert:

UDS sat = UGS − Uth (4.19)

Damit wird der Eingangswiderstand in Sättigung unabhängig von der Drain-
spannung:

Rin (UDS) = const für UDS > UDS sat (4.20)
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Abbildung 4.11 zeigt die gute Übereinstimmung zwischen dem bis hierher
entwickelten Modell und der Bauelementesimulation anhand eines Langka-
naltransistors.

bereich
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bereich
Widerstands-
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UDS [V]W/L = 1 µm/10 µm

Rin [Ω] ModellMEDICITM

1,5 V
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2,5 V

UGS = 1,0 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 4.12 zeigt dessen Verlauf über alle Arbeitsbereiche für den Minimal-
transistor mit L = 0,25 µm.

Im Vergleich zum Langkanaltransistor (Abbildung 4.11) fällt folgendes auf:

• Auch bei kurzen Kanallängen ist der Eingangswiderstand in Sättigung
annähernd drainspannungsunabhängig.

• Der Übergang in den Sättigungsbereich erfolgt schon bei kleineren
Drainspannungen als UDS sat = UGS − Uth .

• Im Widerstandsbereich sinkt der Eingangswiderstand bei steigender
Gatespannung in geringerem Maße.
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Abbildung 4.12: Eingangswiderstand vs. Drainspannung eines Kurzkanal-
Transistors

Widerstandsbereich Dies führt dazu, daß der Eingangswiderstand selbst
bei sehr kleinen Drainspannungen nicht mehr proportional zum Transistor-
widerstand ist, wie Abbildung 4.13 zeigt. Der Eingangswiderstand sinkt mit
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Abbildung 4.13: Verhältnis von Transistorwiderstand und Eingangswider-
stand eines Kurzkanälers über alle Arbeitsbereiche (MEDICI

TM)
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der Gatespannung in geringerem Maße als der Transistorwiderstand.

Dies hat zwei Gründe:

1. Die Raumladungszonen der Drain- und Sourcegebiete reduzieren die-
jenige Ladung des inneren Transistors, die vom Gate gesteuert wird.

2. Je kürzer der Kanal wird, umso mehr gewinnen die parasitären Wider-
stände des äußeren 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 4.14) verdeutlicht werden, wie es z.B.
auch zur Erklärung der Einsatzspannungsminderung bei kurzen Kanälen ver-
wendet wird [37].

p

xdep

xdep

Lch

L0

n

L0xj

xj

UDS = 0 V

gategesteuerte Ladung

Abbildung 4.14: Trapezmodell zur Beschreibung des Kanallängeneffekts

Der vom Gate beeinflußte Anteil der Ladung reduziert sich in erster Nähe-
rung um:

Lch − 2 L0/2

Lch

= 1 − L0

Lch

(4.21)

Die Länge L0 läßt sich aus der abgebildeten Geometrie über die Dotierungs-
tiefe xj und die Weite xdep der Raumladungszone bestimmen:

L0 =
√

(xj + xdep)
2 − x2

dep − xj = xj ·
(√

1 + 2
xdep

xj
− 1

)
(4.22)
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Entsprechend der Reduktion der vom Gate gesteuerten Ladung erhöht sich
der vom Gate aus sichtbare Kanalanteil am Widerstand.

Somit ergibt sich mit den Gleichungen (4.15) und (4.16):

RGS =
1

6
· Rch

1 + UDS

UDS sat

· 1

1 − L0

Lch

UDS→0 V
=

1

6
Rch · 1

1 − L0

Lch

(4.23)

RGD =
1

6
· Rch

1 − UDS

UDS sat

· 1

1 − L0

Lch

UDS→0 V
=

1

6
Rch · 1

1 − L0

Lch

(4.24)

Parasitäre Source- und Drainwiderstände Verkleinert man gedank-
lich den Transistor immer weiter, so verliert der innere Transistor seinen
Einfluß auf den Eingangswiderstand. Gleichzeitig gewinnen die parasitären
Source- und Drainwiderstände RS und RD immer mehr an Bedeutung, da
diese technologiespezifisch sind und somit nicht von der Gatelänge abhängen.
Dies wird aus dem Kleinsignalersatzschaltbild in Abbildung 4.15 deutlich.

CGS

gmugs

CGD

CGD,ov

CGS,ov g0RGS

RG

RGD

RS

RD

G D

S

Abbildung 4.15: Kleinsignalersatzschaltbild zur Erklärung des wachsen-
den Einflusses der parasitären Widerstände auf den Eingangswiderstand
bei Verkürzung der Kanallänge

Damit nimmt der Eingangswiderstand eine der parasitären Widerstände
ähnliche Charakteristik an. Abbildung 4.16 zeigt dies. Hier wurde bei einem
annähernd symmetrischen Kanal (UDS = 0,1 V) in der MEDICITM-Simulati-
on das Potential an den metallurgischen Übergängen abgegriffen. Zusammen
mit dem Drainstrom lassen sich so RS und RD ermitteln. Da RD von der
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Abbildung 4.16: Gatespannungsabhängigkeit der Widerstandskomponen-
ten

Gate-Drain-Spannung UGD abhängt, ist dessen Verlauf um UDS zu RS ver-
schoben. Während der Kanalwiderstand Rch bei sinkender Gatespannung
stark ansteigt, weisen die parasitären Widerstände aufgrund ihrer leitenden
n-Dotierung eine weit geringere Spannungsabhängigkeit auf.

Handrechnung Das zuletzt gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild läßt sich
überschlägig berechnen, wenn man den Transistor symmetrisch bei kleiner
Drainspannung betrachtet. Dann besitzen die drain- und die sourceseitigen
Kleinsignalkomponenten die gleiche Größenordnung.

innerer Transistor : RGS ≈ RGD

CGS ≈ CGD

äußerer Transistor : RS ≈ RD

CGS,ov ≈ CGD,ov

(4.25)

Steuert man den Transistor vom Gate aus an, ergibt die Auswertung nach
der Knoten- und Maschenregel den Eingangswiderstand5:

Rin = 	 (Z) = 	
(

RG +
1

2
·
[

1

jωCGS,ov
‖
(

RGS +
1

jωCGS

)
+ RS

])

5Wegen der Betrachtung als Zweipol kann ohne Beschränkung der Allgemeinheit im
Impedanzraum gerechnet werden.
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= 	


RG +

1

2
·




1
jωCGS,ov

·
(
RGS + 1

jωCGS

)

1
jωCGS,ov

+
(
RGS + 1

jωCGS

) + RS






= RG +
1

2
· RGS(

1 +
CGS,ov

CGS

)2

+ (ωCGS,ovRGS)
2

+ RS/2 (4.26)

Zwei Grenzwerte sind von Bedeutung:

1. Für UGS � Uth (starke Inversion) ergibt sich wegen

CGS,ov � CGS und ωCGS,ovRGS ≈ 109 Hz · 10−15 F · 1000 Ω � 1

Rin = RG + RGS/2 + RS/2. (4.27)

2. Für UGS ≈ Uth (schwache Inversion) verschwindet die Inversions-
schichtladung und es resultiert wegen

CGS → 0 und RGS → ∞

Rin = RG + RS/2. (4.28)

Außerdem zeigt sich abermals die schon in Abbildung 3.11 auf Seite 41 ge-
zeigte Frequenzunabhängigkeit des Eingangswiderstands.

Sättigungsbereich Der Übergang in den annähernd spannungsunabhängi-
gen Sättigungsbereich wurde für Langkanäler durch die Sättigungsspannung
UDS sat = UGS − Uth (4.19) wiedergegeben.

Für kurze Kanallängen reduziert sich dieser Term, für den aus Kompati-
bilitätsgründen dieselbe Formulierung gewählt wird, die auch BSIM3v3.1
verwendet:

UDS sat =
Esat (L − 2 Lov ) · (UGS − Uth)

Esat (L − 2 Lov ) + (UGS − Uth)
(4.29)

mit Esat =
2 vsat

µ
(4.30)

Zur Verschleifung mit dem Widerstandsbereich dient die im Anhang auf
Seite 172 entsprechend angeführte Funktion:

UDS eff = UDS sat − 1/2 · (4.31)

·
(

UDS sat − UDS − ε +

√
(UDS sat − UDS − ε)2 + 4 ε UDS sat

)
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Abbildung 4.17 stellt die effektive Drainspannung — und damit den Über-
gang in Sättigung — eines Lang- und eines Kurzkanälers gegenüber.
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1,5

2

2,5

0 0,5 1 1,5 2 2,5
UDS [V]

UDS eff [V]

1,0 V
UGS = 2,5 V

L = 10 µm L = 0,25 µm

Abbildung 4.17: Variation der Sättigungsspannung mit der Kanallänge

Des weiteren wird, wie schon bei der Erläuterung des Trapezmodells er-
wähnt, die Einsatzspannung Uth wie auch die Beweglichkeit µ längen- und
spannungsabhängig [61].

Uth = Uth (UDS, UBS , L) (4.32)

µ = µ (UGS , UBS) (4.33)

BSIM3v3.1 stellt die obigen Effektivgrößen als Ergebnis der DC-Analyse zur
Verfügung. Sie können somit ohne weiteres zur Berechnung der AC-Größen
verwendet werden.

Abbildung 4.18 vergleicht das neue Modell inklusive der noch zu zeigen-
den Beschreibung der Source- und Drainwiderstände mit der Bauelemente-
simulation für den Minimaltransistor (L = 0,25 µm). Die Abweichung liegt
über den gesamten Arbeitsbereich betrachtet innerhalb von 20 %. Im Wi-
derstandsbereich weist das Modell eine zu geringe Spannungsabhängigkeit
auf, was darauf zurückzuführen ist, daß bei der geringen Kanallänge von
Lch = 180 nm der Grundansatz einer homogenen transmission line seine
Gültigkeit einbüßt.
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Abbildung 4.18: Eingangswiderstand vs. Drainspannung

4.1.3 Fazit

Abschließend soll noch einmal die Grundstrategie zur Modellierung des Ein-
gangswiderstands schlaglichtartig zuusammengefaßt werden:

1. Reduktion des Transistors auf den inneren Transistor durch

a) Beschreibung des parasitären Gatewiderstands

b) Beschreibung der parasitären Source- und Drainwiderstände

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 Berücksichtigung der Asymme-
trie des Kanals bei nicht vernachlässigbarer Drainspannung

5. Reduktion des in Sättigung wirksamen Kanalwiderstands auf den Be-
reich zwischen Source und Abschnürpunkt

6. Zusammenführung 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 ähnlicher Form in [84] zu finden:

Schreibt man die Flächenladungsdichten von Gate und Bulk in ihrer zeitab-
hängigen Form

Q′
G (x, t) = C ′

ox (UGS (t) − UFB − 2 φF − ΦK (x, t)) (4.34)

Q′
B (x, t) = −C ′

oxγ

(
√

2 φF − UBS (t) +
ΦK (x, t)

2
√

2 φF − UBS (t)

)
(4.35)

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

Q′
G (x, t) = C ′

ox (UGS − UFB − 2 φF − ΦK (x)) + (4.36)

C ′
ox (ugs (t) − φk (x, t)) (4.37)

Q′
B (x, t) ≈ −C ′

ox

(
γ
√

2 φF − UBS + FBΦK (x)
)

+ (4.38)

C ′
oxFB (ubs (t) − φk (x, t)) (4.39)

mit FB =
γ

2
√

2 φF − UBS

(4.40)

Die Kleinsignalströme i lassen sich dann mit (2.23) durch Integration über
den Kanal ermitteln.

i (t) = I (t) − I =
d (Q + q (t))

dt
=

d q (t)

dt
= W · d

dt

∫ L

0

q′ (x, t) dx (4.41)

Dies ist für die Knoten Source und Drain nicht möglich, deren zeitlich varia-
ble Ströme aus den Randbedingungen

ID (t) = IInv (x=L, t) und IS (t) = IInv (x=0, t) (4.42)

des Stroms IInv der Inversionsschicht hervorgehen.
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Dessen Spannung UInv ist über die Oxidkapazität mit der Ladung verbunden:

Q′
Inv (x, t) = −C ′

oxUInv (x, t) mit (4.43)

UInv (x, t) = UGS (t)−UFB − 2 φF − γ
√

2 φF − UBS (t)− (1 + FB)ΦK (x, t)

Mithilfe der Transportgleichung (2.6)

IInv (x, t) = −µWQ′
Inv (x, t)

∂ ΦK (x, t)

∂x
(4.44)

=
µW

1 + FB
Q′

Inv (x, t)
∂ UInv (x, t)

∂x
(4.45)

und der Kontinuitätsgleichung (2.1) ergeben sich aus (4.43) zwei gekoppelte,
partielle Differentialgleichungen:

IInv (x, t) = − µW

1 + FB
C ′

ox UInv (x, t)
∂ UInv (x, t)

∂x
(4.46)

∂ IInv (x, t)

∂x
= −C ′

oxW
∂ UInv (x, t)

∂t
(4.47)

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

Rin =
1

5 · gm
(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-
portionalitätsfaktor von etwa 14.

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

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

1

Rin

= γ · (G1 + G2) (4.49)
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mit G1 = ID/UDS Widerstandsbereich
= ID/UDS sat Sättigungsbereich

und G2 = η · µC ′
ox · kT/q · W/L

(4.50)

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

Abbildung 4.19 vergleicht die verschiedenen Modelle aus der Literatur6.
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Abbildung 4.19: Vergleich verschiedener Literaturmodelle des Eingangs-
widerstands mit Bauelementesimulationen

Der annähernd konstante Verlauf7 von 1/5 gm ist wenig verwunderlich, da
sich bei Kurzkanaltransistoren in Sättigung der Wert gm sowohl mit der
Gate- als auch mit der Drainspannung nur unwesentlich ändert. Dies wird
durch Abbildung 4.20 deutlich. Der Drainstrom verläuft also nicht mehr
quadratisch mit der Gatespannung (2.34), sondern annähernd proportional
zu ihr,

IDS ∝ UGS − Uth (4.51)

was sich durch die verminderte Ladungsträgerbeweglichkeit erklären läßt.

6Beim BSIM4-Modell wurde für eine Beweglichkeit µ = 160 cm2/Vs den Werten in [60]
entsprechend γ =14 und η=1 gewählt.

7Für Rin = 1/5 · gm ist nur der Bereich oberhalb von UDS = 0,5V gezeigt, da dieses
Modell im Bereich außerhalb der Sättigung keinen Anspruch auf Gültigkeit erhebt.
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Abbildung 4.20: Unabhängigkeit der Gatesteilheit von der Gate- und
Drainspannung bei Kurzkanaltransistoren in Sättigung

4.1.4 Source- und Drainwiderstände

Die parasitären Source- und Drainwiderstände besitzen im Überlappgebiet
eine deutliche Spannungsabhängigkeit: Sie nehmen mit steigender Gatespan-
nung rapide ab. Da Transistoren i.a. symmetrisch8 bezüglich Source und
Drain aufgebaut sind, genügt 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 Kanallänge

In Kapitel 2.2.3 wurde bereits eines der grundlegenden Probleme des Berke-
ley-Modells aufgezeigt, die inkonsistente Beschreibung der Kanallänge Lch

im DC- und AC-Fall. Diese erstreckt sich korrekterweise vom sourceseitigen
zum drainseitigen pn-Übergang, wie Abbildung 4.21 zeigt.

In BSIM3v3.1 werden die Widerstände RS und RD durch eine sehr einfa-
che, linear von der Gatespannung abhängigen Form beschrieben, die keine

8Eine Ausnahme hiervon stellen Hochvolttransistoren dar, die drainseitig mit einer ver-
längerten Driftstrecke für die erhöhte Spannungsfestigkeit versehen werden.
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Abbildung 4.21: Differenzierung zwischen innerem und äußerem Transi-
stor

Abhängigkeit von der Drainspannung kennt [61]:

RS+RD =
1

W
·rdsw

[
1 + prwg · UGS + prwb

(√
φs−UBS −

√
φs

)]
(4.52)

Dies hat zur Folge, daß die Funktion zweimal verschliffen werden muß: einmal
im Unterschwellstrombereich und einmal — zur Vermeidung von negativen
Widerständen — für hohe Gatespannungen. Die Faktoren rdsw, prwg und
prwb sind konstant und müssen durch Parameterextraktion an Messungen
angepaßt werden. Als problematisch erweist sich die Parameterwahl: Der
annähernd hyperbolische Verlauf des Widerstands mit der Spannung (siehe
Abbildung 4.25 auf Seite 87) wird im Zustand starker Inversion, also bei
hohen Spannungen, linearisiert und auf rdsw extrapoliert; der Faktor prwg

ist somit negativ.

In realiter ist die Spannungsabhängigkeit jedoch komplexer. Dies hat zur
Folge, daß BSIM3v3.1 statt mit der geometrischen mit einer effektiven Ka-
nallänge Leff rechnet. Das Verlassen der geometrischen Maße ist jedoch ins-
besondere deshalb unbefriedigend, da somit die Skalierbarkeit des Modells
nicht mehr gewährleistet werden kann. Überdies wird die Kanallänge für
den DC- und den AC-Fall unterschiedlich berechnet und muß als Fitgröße
angesehen werden.
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Stromverlauf

Abbildung 4.22 zeigt den typischen mit MEDICITM simulierten Verlauf der
Strompfade im Sourcebereich.

UGS = 1 V
UDS = 100 mV

IS = 4,6 µA

Lov

230 nA

Source Gate

Abbildung 4.22: Strompfade im Sourcegebiet9

Die Elektronen treten senkrecht zum äquipotentialen Sourcekontakt in den
Halbleiter ein und durchlaufen diesen bogenförmig in Richtung Drain. Im
Überlappgebiet verjüngt sich der sog. spreading-Strom trichterförmig bis zum
Eintritt in den Kanal auf wenige Nanometer. Ein Großteil der Ladungsträger
fließt jedoch aufgrund der elektrostatischen Anziehung des Gates in einer Ak-
kumulationsschicht (accumulation layer) an der Halbleiteroberfläche. Diese
weist eine starke Spannungsabhängigkeit auf. Durch die Raumladungszone
(depletion region) am sourceseitigen metallurgischen Übergang fließen die
Elektronen in die Inversionsschicht des inneren Transistors.

Abbildung 4.23 illustriert den neuen Modellansatz für das soeben beschrie-
bene Verhalten des Stroms im Sourcegebiet.

Insgesamt bietet sich somit folgende Widerstandsverteilung an:

RS = Rext +

(
1

Racc + Rspr

)−1

+ Rdep (4.53)

9Zwischen zwei benachbarten Linien fließt jeweils ein Strom von 230nA.
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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 Überlappgebiet ist.

Externer Widerstand

Der Widerstand Rext vom Kontaktloch bis zur Gatekante ist zum einen
spannungsunabhängig [24] und zum anderen aufgrund der hohen Dotierung
dieses Bereiches sehr niederohmig. Er läßt sich daher entweder vernachläs-
sigen oder durch einen kleinen konstanten Term mit einbeziehen. Dessen
maßgeblicher Beitrag, der Widerstand Rcon des Stroms beim Austritt aus
dem Kontaktloch, läßt sich nach [68] folgendermaßen beschreiben:

Rcon =
1

W
·
√

ρcon

qµN+
D∆y

· coth


 Lcon√

ρconqµN+
D∆y


 (4.54)

Dabei bezeichnet Lcon die laterale Länge des Kontaktlochs, ρcon dessen spe-
zifischen Widerstand (in Ωm2) und ∆y die Eindringtiefe des Stroms in den
Halbleiter.
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Überlappwiderstand

Nun soll ein neues Modell für diese Überlappgebiete entwickelt werden.

Mit zunehmender Gate-Source-Spannung erhöht sich der Anteil des Stromes,
der in der Akkumulationsschicht fließt, gegenüber dem Spreadinganteil. Die
Aufteilung der beiden Komponenten bzgl. der angelegten Spannung gibt
Abbildung 4.24 wieder.

100

80

60

40

20

0
1 2 3 4 5

Iacc

Ispr

IS

UGS [V]UFBov
≈150 mV

[%] UDS =100 mV UBS =0 V

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

Hierfür wird in einem ersten Schritt die aus der MEDICITM-Simulation extra-
hierte Stromdichte J in ihren Akkumulations- und Spreadinganteil zerlegt.
In einem zweiten Schritt wird diese über 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 Widerstände, in etwa die gleiche Größe.

Akkumulationswiderstand Mit zunehmender Gate-Source-Spannung sam-
meln sich immer mehr Elektronen an der Halbleiteroberfläche und bilden
die Akkumulationsschichtladung Qacc . Mit ihr läßt sich nach Integration der
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Überschußdichte n′ der Akkumulationswiderstand Racc ermitteln:

Racc =

x=Lov−xdep∫

x=0

1

Wµq
y→∞∫
y=0

n′ dy

dx = − Lov

WµQ′
acc

(4.55)

Im zweiten Schritt wird impliziert, daß die Ladung der Akkumulationsschicht
unabhängig vom Ort ist (Qacc �= Qacc (x)). Dies wird in Abbildung 4.34 aus
Kapitel 4.2.1 noch belegt. Die Ladung läßt sich durch

Q′
acc = −C ′

ox (UGS − UFBov
) (4.56)

bestimmen, wobei die Flachbandspannung des Überlappgebietes UFBov
über

die Dichte der Grenzflächenzustände im Oxid Q′
0 und dem Verhältnis aus

Gate- und Überlappdotierung bestimmt ist:

UFBov
= φt ln

NG

ND
− Q′

0

C ′
ox

(4.57)

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

n (x, y) ≈ ND (x, y) (4.58)

Voraussetzung für ein Auffächern des Stromes sind gekrümmte Äquipotenti-
allinien. Damit ergibt sich die Notwendigkeit, die Berechnung des Spreading-
Widerstands in Polarkoordinaten durchzuführen:

Rspr =

r=Lov−xdep∫

r=0

1

Wµq
ϑ=α∫
ϑ=0

ND dϑ

dr (4.59)

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

Diese Formel weist eine Polstelle bei r = 0 auf. Sie läßt sich jedoch eliminie-
ren, wenn man Racc und Rspr in einer Parallelschaltung zusammenfügt.

�
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Dies führt zu folgendem Ergebnis [27, 28, 31]:

R (Racc‖Rspr ) =
1

WµqNDα
· ln

(
1 +

qNDα(Lov − xdep)

C ′
ox (UGS − UFBov

)

)
(4.60)

Bemerkenswert ist die Tatsache, daß der Widerstand nicht proportional zur
Länge Lov skaliert.

Widerstand der Raumladungszone Der Widerstand der Raumladungszone
läßt sich unter Vernachlässigung der lateralen Feldkomponente analog zu
dem der Akkumulationsschicht berechnen.

Rdep (UGS , UBS) =
xdep (UBS)

WµC ′
ox (UGS − UFBov

)
(4.61)

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

xdep (UBS) =

√√√√ 2 ε0εsi

qND

(
1 + ND

NA

)
(

φt ln
NA ND

n2
i

− UBS

)
(4.62)

Übertragung auf den Drainbereich Auf der Drainseite muß man beachten,
daß die effektive Gatespannung UGD = UGS−UDS kleiner ist als sourceseitig
und somit weniger Ladungsakkumulation verursacht. Außerdem besitzt die
Raumladungszone des metallurgischen Übergangs eine größere Ausdehnung
(xdep = xdep (UDB)). 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 implementiert10. Als Testumgebung dient der
Schaltungssimulator SABERTM.

Zur Erhöhung der Konvergenzsicherheit werden die neuen Modellgleichungen
im Unterschwellstrombereich verschliffen (siehe Anhang D).

Abbildung 4.25 zeigt die exzellente Übereinstimmung des neuen Modells mit
Daten aus der MEDICITM-Simulation.

10Für die Implementierung en détail sei auf Kapitel 4.3 und Anhang D verwiesen.
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Abbildung 4.25: Verlauf der Serienwiderstände RS + RD über die ver-
schiedenen Arbeitsbereiche des Transistors

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

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

Zunehmende Bedeutung für zukünftige Technologien

Während die Geschwindigkeit von Bauelementen ungefähr mit 1/L2
ch an-

steigt, nimmt die Geschwindigkeit einer Schaltung lediglich mit rund 1/L1,4
ch

zu [48]. Dies liegt in der wachsenden Bedeutung der parasitären Widerstände
und Kapazitäten begründet.

Abbildung 4.26 verdeutlicht die zunehmende Bedeutung des Überlappberei-
ches für moderne Technologien. Während dieser bei älteren Technologien
in gleichem Maße wie der Transistor selbst skaliert werden konnte, ist dies
bei neueren Technologien nicht mehr möglich. Dies belegt, daß das neu ent-
wickelte Modell zukünftig noch mehr an Bedeutung gewinnen wird.
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Abbildung 4.26: Zunehmende Bedeutung des Überlappbereiches für mo-
derne Technologien

4.1.5 Parameterextraktion

Extraktion durch Iterationsverfahren Da sich die parasitären Widerstän-
de RS und RD einer direkten Messung entziehen, sollen verschiedene Mög-
lichkeiten der Extraktion diskutiert werden.

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

ID =
W

L
µCox

[
(UGS∗ − Uth) UD∗S∗ − 1/2 U2

D∗S∗

]
(4.63)

Anfangs werden die inneren Spannungen gleich den äußeren gesetzt. Mit dem
Spannungsabfall über die Widerstände RS + RD korrigiert man die inneren
Potentiale und bestimmt erneut die Widerstände. Abbildung 4.27 zeigt das
Flußdiagramm für diesen Extraktionsalgorithmus [42].

Extraktion durch Parameteranpassung Üblicherweise werden für die Pa-
rameterextraktion spezielle Programme wie z.B. IC-CAPTM verwendet. Deren
Algorithmen variieren die zur Verfügung stehenden Parameter des Modells
so lange, bis das mittlere Fehlerquadrat zwischen Simulation und Messung
ein Minimum erreicht. Dieses Verfahren wurde für das Eingangswiderstands-
modell angewandt.
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Abbildung 4.27: Flußdiagramm zur Extraktion von RS + RD

Eine Grundlage hierfür stellt die Sensitivitätsanalyse dar, bei welcher der
prozentuale Einfluß eines jeden Parameters bezüglich der Ausgangsgröße er-
mittelt wird. Abbildung 4.28 stellt dies für die Parameter des zuletzt vorge-
stellten Modells dar.
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Abbildung 4.28: Sensitivitätsanalyse der Parameter des neuen Wider-
standsmodells
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Der Widerstand wird hierfür auf den simulierten Wert RS = 156,5 Ω bei
ND =1018 cm−3, NA =1017 cm−3, W =1 µm, C ′

ox =5,8 fF/µm2, UFBov
=0 V,

α=1, Lov =50 nm und Rext =40 Ω normiert.

Extraktion durch Kapazitätsmessung In der Literatur werden die para-
sitären Widerstände oftmals als Funktion der effektiven Kanallänge mittels
der sog. Schnittgeradenmethode extrahiert. Diese ist jedoch nach [40] für
neuere Kurzkanaltechnologien nicht mehr anwendbar.

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

Zunächst werden Kapazitätsmessungen an einem Transistor mit einem De-
sign-Maß von Ldes = 0,25 µm durchgeführt (Abbildung 4.29).
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Abbildung 4.29: Extraktion der Überlapplänge Lov aus Kapazitätsmes-
sungen

Um die Meßfehler möglichst gering zu halten, kommen Mäanderstrukturen
sehr großer Weite (372950 µm) zur Verwendung.

Aus den gemessenen Kapazitätsdifferenzen ergibt sich eine Überlapplän-
ge Lov von 42,5 nm sowie mit Lpoly = 270 nm die Länge des Polygates.

Messungen am Rasterelektronenmikroskop (SEM)11 bestätigen den extra-
hierten Wert der Überlapplänge Lov .

11Scanning Electron Microscopy: Diese Messungen wurden bei Infineon durchgeführt.
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Desweiteren lassen sich bei sehr geringen Gatespannungen die fringing-Ka-
pazitäten ermitteln und bei sehr großen Gatespannungen der Einfluß des
Polygate-Depletion-Effekts.

In einem zweiten Schritt werden mit der so hergeleiteten Kanallänge von

Lch = Lpoly − 2 Lov = 185 nm (4.64)

die parasitären Widerstände bei einer geringen Drain-Source-Spannung von
UDS = 50 mV extrahiert. Abbildung 4.30 verdeutlicht dies.
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Abbildung 4.30: Extraktion der Serienwiderstände RS + RD

Rtot steht dabei für den Gesamtwiderstand des Transistors:

Rtot = IDS/UDS = RS + Rch + RD (4.65)

Der hauptsächliche Vorteil dieser Vorgehensweise ist es, daß man konsistente
geometrische Werte sowohl für die DC- als auch für die AC-Beschreibung
erhält, mit denen z.B. eine worst case-Analyse möglich ist.

Auswirkungen auf das Kleinsignalverhalten

Abbildung 4.31 zeigt das bisher entwickelte Kleinsignalersatzschaltbild des
MOS-Transistors unter Hinzufügung der Source- und Drainwiderstände.
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Abbildung 4.31: Kleinsignalersatzschaltbild des MOS-Transistors mit
Gate-, Source- und Drainwiderständen und intrinsischen Source- und
Drainwiderständen

Das neu entwickelte Widerstandsmodell verbessert signifikant die Beschrei-
bung der Gatesteilheit gm und des Ausgangsleitwerts g0, zweier für die Ana-
logsimulation zentraler Größen. Dies ist dadurch erklärbar, daß man nun-
mehr die für die Steilheiten maßgeblichen inneren Spannungen

UGS∗ = UGS − RSIDS (4.66)

UD∗S∗ = UDS − (RS + RD) IDS (4.67)

zur Verfügung stehen hat.

Damit diese während der Simulation auch zugänglich sind, dürfen die inne-
ren Kanalwiderstände RGD und RGS nicht mit RD und RS verschmolzen
werden.

Um jedoch die Definition des Ausgangsleitwerts als Ableitung des Drain-
stroms nach der äußeren Drain-Source-Klemmenspannung aufrechtzuerhal-
ten, muß strenggenommen der

”
Widerstand“ g0 durch eine Stromquelle mit

g0uds ersetzt werden, wie dies in Abbildung 4.32 gezeigt ist.
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Abbildung 4.32: Ersatz des Kanalwiderstands durch eine Stromquelle zur
Aufrechterhaltung der Definition des Ausgangsleitwerts

Fazit

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

• Wachsende Bedeutung der parasitären Widerstände

• Neues physikalisch-basiertes Widerstandsmodell

– Separation der Akkumulations- und Spreading-Komponente

– Ausschließlich geometrische Parameter, keine Fit-Parameter

• Konsistente AC/DC-Beschreibung für BSIM3v3.x bzw. BSIM4

– Lch als Kanallänge für DC und AC

– RS + RD
!
= f (Lov )

– Lint
!
= Lov

• 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 Kapazitäten

4.2.1 Überlappkapazitäten

Die im Überlappgebiet akkumulierte Ladung steigt mit zunehmender Gate-
Source-Spannung. Abbildung 4.33 zeigt die innerhalb weniger Nanometer auf
Dotierungsniveau abfallende Elektronendichte für einen vertikalen Schnitt
in der Mitte des Überlappgebiets. Im Unterschied zur Inversionsschicht des
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y [nm]
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1 V
0,6 V

3 V

n−-Dotierung

UGS = 5 V

Abbildung 4.33: Elektronenakkumulation für einen vertikalen Schnitt
durch das Unterdiffusionsgebiet (MEDICI

TM-Simulation)

Kanals wird die Elektronenakkumulation im Überlappgebiet nicht durch die
sich zum Substrat hin anschließende Raumladungszone begrenzt.

Ihre Ladungsdichte kann man unter Verwendung des Gaußschen Satzes [41]

Q = ε0εsi

∮
�E d �A (4.68)

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

Q′
acc = −C ′

ox (UGS − UFBov
) · 1

1 +
C ′

ox√
qND ε0εsi

φt

(4.69)
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Hieraus läßt sich die Überlappkapazität Cov,S nähern:

Cov ,S ≈ −Cox (4.70)

Dabei wird, wie schon auf Seite 85, vorausgesetzt, daß die Ladung der Ak-
kumulationsschicht unabhängig von ihrem lateralen Ort ist. Abbildung 4.34
zeigt dies für verschiedene vertikale Schnitte durch das Überlappgebiet.
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Abbildung 4.34: Integrierte Elektronenakkumulation für einen vertikalen
Schnitt durch das Unterdiffusionsgebiet

Da die Dotierung zum Kanal hin abnimmt, folgt daraus, daß die Akkumu-
lationsschicht dotierungsunabhängig ist.

4.2.2 Innerer Miller-Effekt

Dieser Abschnitt widmet sich einer bis dato unbeachteten Auswirkung der
Überlappwiderstände, dem

”
inneren Miller-Effekt“ [30].

Es wird gezeigt, daß der
”
innere Miller-Effekt“ die Eingangskapazität von

MOS-Transistoren kleiner Kanallänge in Sättigung von 2/3 Cox auf über Cox

ansteigen läßt.

Dieses Verhalten in Abhängigkeit von der Kanallänge wird durch Messungen
und Bauelementesimulationen analysiert und ein Modell basierend auf der
Kapazität Cov,D und dem Widerstand Rov ,D der drainseitigen Überlappge-
biete präsentiert.
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Eingangskapazität

Die Eingangskapazität Cin ist ein Schlüsselparameter im HF-Schaltungsde-
sign. Daher existiert ein großer Bedarf, diese in MOSFET-Kompaktmodellen
akkurat zu beschreiben.

Abbildung 4.35 faßt die beschrittene Vorgehensweise zusammen.

⇒ S-Parameter

Extraktion der
Eingangskapazität Cin

(TSUPREMTM)
Technologiesimulationen

AC-Messungen

DC-Messungen

⇒ Y -Parameter
L = 0,2 . . . 10 µm

f = 0, 0,1 . . . 50GHz

Bauelementesimulationen
(MEDICITM)

Abbildung 4.35: Vorgehensweise zur Untersuchung der Eingangskapazität

Auch die Modellierung der Eingangskapazität Cin erfordert — wie schon bei
dem Eingangswiderstand Rin — eine gut definierte Separation des inneren
Transistors von parasitären Effekten [31].

Abbildung 4.36 stellt die relevanten Kapazitäten als Funktion der Gate-
Source-Spannung sowohl für einen Langkanal- als auch einen Kurzkanal-
transistor gegenüber. Als Drain-Source-Spannung wird hierbei UDS = 1 V
gewählt, um alle Betriebsmodi des Transistors zu durchfahren.

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

Cxy =
∂ Qx

∂Uy
und (4.71)

CGG + CSG + CDG + CBG = 0 (4.72)
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bereich
Sättigungs-

bereich
Widerstands-

−Cfr/Cox

−CBG/Cox

−CSG/Cox

−CDG/Cox

CGG/Cox

0

0,1

0,2

0,3

0,4

0,5

0,6

0,7

0,8

0,9

1

0 0,5 1 1,5 2 2,5
UGS [V]

C/Cox [−]

Uth(UDS =1,0 V) = 0,35 V

L = 1 µm

Uth +UDS

bereich
Sättigungs-
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Abbildung 4.36: Kapazitäten vs. Gate-Source-Spannung eines Langkanal-
und eines Kurzkanaltransistors bei UDS = 1 V

Bei hohen Gate-Spannungen (linearer Bereich) verteilt sich die Kanalladung
annähernd symmetrisch entlang des Kanals. Daher besitzen die Source-Gate-
Kapazität CSG und die Drain-Gate-Kapazität CDG die gleiche Größe:

CSG = CDG = 1/2 Cox (4.73)
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Verringert man hingegen die Gate-Spannung bis unter UDS+Uth , so wird der
Transistor in Sättigung gebracht. Jetzt verringert sich die Inversionsladung
örtlich von der Source zur Drain.

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

Für Kurzkanaltransistoren wird erwartet, daß sich die Partitionierung ge-
gen 50:50 bewegt. Dies ließe sich mit der Kanallängenmodulation erklären,
sofern man annimmt, daß die Ladungsträger den Kanal mit Sättigungsge-
schwindigkeit passieren.

Entgegen dieser Hypothese zeigen akkurate Bauelementesimulationen, daß
für Bauelemente mit Gatelängen unterhalb von etwa 45 nm die Drain-Gate-
Kapazität die Source-Gate-Kapazität sogar übertrifft!
Jene liefert somit den dominanten Anteil an der Eingangskapazität (Abbil-
dung 4.37, UDS = 2,5 V, UGS = 1,0 V, W = 96 µm).

0

50

100

150

200

250

300

350

400

450

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Lov ≈ 43 nm

1 + gm(L)
gd

−CSG

CGG

−CGD

−CDG

−CBG

L [µm]

C [fF] Simulation Messung

Abbildung 4.37: Kapazitäten vs. Gatelänge

Abbildung 4.38 verdeutlicht diesen erhöhten Einfluß der Drain-Gate-Kapa-
zität durch Normalisierung auf Cin = CGG und Cox .

Die Oxidkapazität Cox wird aus der Bulk-Gate-Kapazität CBG bei Span-
nungen von UDS = UBS = 0 V und UGS = −5 V extrahiert.

Cox = CBG (4.74)
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Abbildung 4.38: Normalisierte Kapazitäten vs. Gatelänge

Unter denselben Konditionen werden ebenfalls die sog. fringing-Kapazitäten
gewonnen (Abbildung 4.39):

Cfr = 1/2 (CSG + CDG) (4.75)

Zur näheren Erläuterung dieser Vorgehensweise sei auf die Parameterextrak-
tion ab Seite 88 verwiesen.
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Abbildung 4.39: Extrahierte Oxid- und fringing -Kapazitäten

Analytisch kann diese Kapazität nach [47] mit

Cfr = Cside + Ctop = ε0εoxW · ln dox + dG + 1
2Lpoly

dox

(4.76)

angesetzt werden, wobei die Höhe dG der Gatekante eingeführt wird.

Die verschwindend kleinen Variationen von CBG und Cfr vermögen nicht
die steigende Eingangskapazität zu erklären, da deren Summe annähernd
konstant bleibt:

|CBG + Cfr | ≈ const < 10 % Cin (4.77)

Eingangskapazitätsmessungen

Zur näheren Eruierung werden Messungen an CMOS-Transistoren in Vier-
telmikrometer-Technologie durchgeführt (siehe Kapitel 5).

Die bei einer Frequenz von f = 100 MHz extrahierten Kapazitäten

CGG = 
 (Y11) / (2 πf) und (4.78)

CDG = 
 (Y21) / (2 πf) (4.79)

bestätigen die zuvor von dem Bauelementesimulator gewonnene Beobach-
tung. Die Abbildungen 4.37 und 4.38 zeigen die Übereinstimmung.
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Eingangskapazitätsmodell

Der Anstieg der Eingangskapazität kann lediglich verstanden werden, wenn
man den Drainbereich in sein Widerstands-Kapazitäts-Netzwerk aufteilt, wie
dies in Abbildung 4.40 geschieht.

0
,0

5
0
,0

0
−

0
,0

5
0
,1

0
y

[µ
m

]

0,150,10 0,20 0,25 0,30
x [µm]

uds sat ↗ udi ↘

ugs ↗

Rov,DRch,D

Cch,D Cov,D

Abbildung 4.40: Drainbereich mit einem verteilten Widerstands-Kapazi-
täts-Netzwerk

Das Gate koppelt über den Kanal und die Überlappregion auf die Drain.
Die Spannung am

”
pinchoff point“ folgt der Gate-Source-Spannung. Daher

kann der kapazitive Beitrag über die Kanalanteile Rch,D-Cch,D vernachläs-
sigt werden.

Im Gegensatz hierzu ist dies für die Anteile über die Überlappgebiete nicht
möglich: Die Spannung udi am drainseitigen pn-Übergang nimmt ab, wenn
die Gate-Source-Spannung ansteigt. Dies ist eine Folge des höheren Span-
nungsabfalls über den parasitären Drainwiderstand RD ≈ Rov ,D aufgrund
des größeren Stroms.

Daher muß die Überlappkapazität Cov ,D in Kombination mit dem Überlapp-
widerstand Rov ,D als

”
innere Miller-Kapazität“ angesehen werden [30].

Abbildung 4.41 zeigt das Kleinsignalersatzschaltbild, das dem obigen Aus-
schnitt (Abbildung 4.40) entspricht.

Hieraus lassen sich unter Beachtung von

YGG + YDG + YSG = 0 (4.80)

��
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D

S
usi ↗

udi ↘
G

ugs ↗

C∗
dg ≈ Cov ,D

g0udsC∗
sg gmugs

gs

gd

Abbildung 4.41: Kleinsignalersatzschaltbild zur Erklärung des
”
inneren

Miller-Effekts“

die äquivalenten Y -Parameter ermitteln, indem man die Strom-Spannungs-
Gleichungen löst:

Y21 =
gd(

ωC∗
dg

)2

+ g2
d

·
[(

ωC∗
dg

)2
− gmgd + jωC∗

dg (gd + gm)
]

(4.81)

Y11 =
−gd(

ωC∗
dg

)2

+ g2
d

·
[(

ωC∗
dg

)2 − gmgd + jωC∗
dg (gd + gm)

]
+

−gs(
ωC∗

sg

)2
+ g2

s

·
[(

ωC∗
sg

)2
+ gmgs + jωC∗

sg (gs − gm)
]

(4.82)

= −Y21 −
gs(

ωC∗
sg

)2
+ g2

s

·
[(

ωC∗
sg

)2
+ gmgs + jωC∗

sg (gs − gm)
]

mit Y21 = YDG und Y11 = YGG (4.83)

Besondere Beachtung ist hierbei den Termen mit hervorgehobenen Vorzei-
chen zu schenken, die sich am besten durch den Vergleich mit dem Übergang
gd, gd → ∞, also dem Weglassen der parasitären Widerstände, verdeutlichen
lassen: Während der Realteil der Transmissionsadmittanz Y21 sich

von − gm auf

(
ωC∗

dg

)2

gd − g2
d · gm

(
ωC∗

dg

)2

+ g2
d

(4.84)
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ändert, steigt dessen Imaginärteil

von ωC∗
dg auf

ωC∗
dg (gd + gm) · gd
(
ωC∗

dg

)2

+ g2
d

. (4.85)

Mit C∗
dg ≈ Cov ,D und durch Vergleich mit Gleichung (4.79) erhält man die

verstärkte Drain-Gate-Kapazität:

CDG ≈ C∗
dg ·

(
1 +

gm

gd

)
≈ Cov,D ·

(
1 +

gm

gd

)
(4.86)

Außerdem erklärt sich aus den Gleichungen auch die leichte Abnahme der
Source-Gate-Kapazität CSG in Abbildung 4.38 durch sourceseitige Degene-
ration (ugs ↗→ usi ↗).

In anderen Worten: Der Sourcewiderstand verursacht eine Gegenkopplung;
bei Erhöhung der Gatespannung wird der Transistor niederohmiger und so-
mit der Spannungsabfall über RS größer. 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 vernachlässigt werden.

Vergleichbar der aus der Schaltungstechnik bekannten Miller-Kapazität wird
die Überlappkapazität Cov,D über den Widerstand Rov ,D verstärkt.

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

1 +
gm

gd
≈ 1 + 1/3 gmRD ≈ 1 + 1/3 gmRov ,D ≈ 1/3 gmRov ,D (4.87)

Innerhalb einer ausgewählten Technologie gleichen sich die Überlappregionen
aller Transistoren unabhängig von ihrer Gatelänge. Daher variieren Rov ,D

und Cov,D nur mit der angelegten Spannung und lassen sich ansonsten mit-
tels der Überlapplänge Lov und dem Dotierungsprofil beschreiben.

Rov ,D �= Rov ,D (L) und Cov,D �= Cov,D (L) (4.88)

Die drainseitige Überlappregion wird für negative UGD invertiert. Wohinge-
gen die dadurch verursachte Abnahme von Cov ,D wohlverstanden ist [60],
wird bis dato dem dramatischen Anstieg von Rov ,D wenig Bedeutung ge-
schenkt. Dieser ist in Abbildung 4.42 gezeigt.

�
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Abbildung 4.42: Drainseitiger Überlappwiderstand vs. Gate-Drain-Span-
nung

Für DC-Anwendungen kann dieser Effekt vernachlässigt werden, da der Ka-
nalwiderstand in Sättigung dominiert. AC-Modelle müssen jedoch ihren Fo-
kus darauf richten.

Abbildung 4.43 vergleicht die aus Messungen und Bauelementesimulationen
gewonnene Drain-Gate-Kapazität mit der Miller-verstärkten Überlappkapa-
zität des Modells und belegt so dessen Richtigkeit.

Mithilfe der Implementierung der Überlappwiderstände (Kapitel 4.1.4) in
gebräuchliche CMOS-Modelle läßt sich die Drain-Gate-Kapazität leicht an
Messungen anpassen.

Fazit

Da die Drain-Gate-Kapazität maßgeblich zur Eingangskapazität

Cin = CGG = CDG + CSG(+CBG) (4.89)

= Cov,D · (1 + 1/3 gmRD) + CSG(+CBG)

beiträgt, verursacht der
”
innere Miller-Effekt“ einen Anstieg von Cin bis auf

Werte oberhalb der üblicherweise angenommenen 2/3 Cox . Durch Extrapola-
tion kann sogar erwartet werden, daß die Eingangskapazität Cin ab Gate-
längen unterhalb von etwa 0,17 µm die Oxidkapazität Cox übersteigt.
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Abbildung 4.43: Normalisierte Drain-Gate-Kapazität im Vergleich zwi-
schen Modell, Bauelementesimulation und Messungen vs. Gatelänge

Als Konsequenz daraus muß die in Schaltungen erforderliche Eingangslei-
stung erhöht werden. Außerdem wird die Transitfrequenz überschätzt.

Übliche Vier-Knoten-Modelle vermögen nicht, den
”
inneren Miller-Effekt“ zu

beschreiben, da dieser ausschließlich über das Rov ,DCov ,D-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 benötigten
Rechenzeit. Das nun folgende Kapitel geht auf einige Details ein.

4.3.1 Kapazitäts- vs. Ladungsbeschreibung

Prinzipiell ist eine zur Darstellung des Kleinsignalersatzschaltbildes analo-
ge Implementierung denkbar. Dies entspräche einer Vernetzung der darin
vorkommenden Widerstände und Kapazitäten, einem sog. Kapazitätsmodell.

Diese Vorgehensweise ist jedoch mit einem gravierenden Mangel belegt:

�
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Wegen

Q =

∫
C dU (4.90)

muß die numerisch anspruchsvolle Integration der Kapazitäten durchgeführt
werden. Dies kann durch Rundungsfehler zu Abweichungen in der Integrati-
onskonstante und mithin zur scheinbaren Ladungsanhäufung im Bauelement
führen.

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

Die neuen internen Knoten werden entweder in BSIM3v3.1 direkt implemen-
tiert oder in Form eines Hut-Modells eingeführt, um die Kompatibilität mit
zukünftigen Versionen sicherzustellen.
Da desweiteren die Anforderung besteht, existierende Kapazitätsparameter
weiterverwenden zu können, wird die Gate-Source-Kapazität in die Serien-
darstellung CGS−RS umgerechnet.

4.3.2 Implementierung von BSIM3v3.1 in SABER
TM

Um eine Schaltung in SABERTM zu simulieren, muß ein saber input file
(*.sin) erstellt werden, das sämtliche Elemente der Schaltung in der Form
Bauelement.Bezeichnung Knoten Modellparameter enthält.

Zur Simulation eines NMOS-Transistors könnte dies beispielsweise heißen:
mbsim3v3_1.tr1 d g s b = model = (type=_n), w=96u, l=0.25u

SABERTM 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 4.1 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 Übersichtlichkeit halber weggelassen. Dasselbe gilt für
Zwischenschritte über das sog. C/Ratfor Interface zur Erzeugung des Stan-
dard Fortran 77-Codes und zur Berücksichtigung der Tatsache, daß 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, für sich stehenden Beschreibung in der Schnittstellen-Proble-
matik: Während für diese eine Implementierung der Modellgleichung in der
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Ebene Dateiname Sprache

1 Schaltung.sin MASTTM

2 mbsim3v3_1.sin MASTTM

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
TM

Sprache MASTTM auf oberster Ebene ausreicht, müssen für die Modifizierung
von BSIM3v3.1 wesentlich tiefgreifendere Veränderungen vorgenommen wer-
den. Außerdem ist es erforderlich, auf den bestehenden Modellparametern
— im Falle von BSIM3v3.1 162 — aufzusetzen.12

Die in Kapitel 4 beschriebenen Modifikationen am Vier-Knoten-Modell be-
ziehen sich v.a. auf die Kanalbeschreibung der in Tabelle 4.1 dargestellten
Datei b3v3_1chan.h, während für das Sechs-Knoten-Modell aus Kompatibi-
litätsgründen ein Hut-template in Form einer zusätzlichen Hierarchieebene
oberhalb von mbsim3v3_1.sin bevorzugt wurde. Die inneren Widerstände
aus Abschnitt 4.1.2 wurden direkt in mbsim3v3_1.sin verwirklicht.

4.3.3 Subcircuit-Implementierung

Die größte Kompatibilität zu künftigen BSIM-Versionen wird gewährleistet,
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. Während für diese Arbeit ein offener
BSIM3v3.1-Quellcode nur für den SABERTM-Simulator zur Verfügung stand,
ermöglicht eine Subcircuit-Implementierung ein simulatorunabhängiges Mo-
dell. Dieses ist in Abbildung 4.44 gezeigt.

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

12Um die geometrische Skalierbarkeit zu erreichen, benötigt BSIM3v3.1 allein zur Be-
schreibung der Einsatzspannung 16 Parameter; mit BSIM4 steigt die Zahl auf 19.
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Abbildung 4.44: Subcircuit-Implementierung des neuen Modells

kommerziellen BSIM-Parametersatz der Firma Infineon wird dieser dahin-
gehend modifiziert, daß die Parameter rdsw und cjswg gleich Null gesetzt
werden. Desweiteren werden die inneren Kapazitäten über den Parameter
dlc ausgeschaltet; die Überlappkapazitäten bleiben dabei unverändert.

4.4 Unterschiede zu bisherigen Modellen

Tabelle 4.2 stellt die Unterschiede zu bisherigen Modellen zusammenfassend
gegenüber.

Kriterium Standard BSIM3 Neues Modell

NQS-Verhalten � � ⊕
Eingangsimpedanz � � ⊕
Steilheiten (�) (⊕) ⊕
Überlappgebiet � (�) ⊕
Skalierbarkeit (�) ⊕ ⊕
AC/DC-Kanallänge ⊕ � ⊕

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



5 Messungen

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

Um die Qualität des neu entwickelten Modells zu demonstrieren, werden
Hochfrequenzmessungen durchgeführt 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 Verfü-
gung.

5.1 Teststrukturen

Einzeltransistoren auf der Siliziumscheibe (Wafer) dienen als Teststruktu-
ren, die mithilfe eines Spitzenmeßplatzes1 analysiert werden.

Abbildung 5.1 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
zugeführt und ist mit der verdeckten Source abwechselnd den Gatefingern
zwischengelagert. Die kleinen dunklen Quadrate sind die Kontaktlöcher.

Da die Skalierbarkeit eine der wesentlichen Anforderungen an ein Modell ist,
werden Transistoren verschiedener Länge gemessen. Die Weitenabhängigkeit
ist hierbei von untergeordneter Wichtigkeit, da in Hochfrequenzschaltungen
bevorzugt Transistoren großer Weite Anwendung finden.

Tabelle 5.1 faßt die Geometriedaten der gemessenen Testtransistoren, Tabel-
le 5.2 die gemessenen Spannungs- und Frequenzbereiche zusammen.

Die Abbildungen 5.2 und 5.3 zeigen Photographien eines der verwendeten
Transistoren in verschiedener Auflösung.

1KEITHLEY INSTRUMENTS Micro Chamber
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Gate

Source

DrainW/4 = 3 µm

W/L = 12 µm/0,25 µm

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

Transistor Weite W Länge L

1 96 µm 0,25 µm
2 96 µm 0,35 µm
3 96 µm 0,50 µm
4 96 µm 1,05 µm
5 144 µm 0,25 µm

Tabelle 5.1: Übersicht über die gemessenen HF-Transistoren

Darin sind deutlich die ab Seite 61 diskutierten Gatefinger erkennbar.

Um den parasitären Einfluß des Meßaufbaus so gering wie möglich zu halten,
werden die Messungen direkt auf dem Wafer durchgeführt.
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100 µm

Ground Gate Ground

Drain GroundGround

Abbildung 5.2: Photographie eines Hochfrequenztransistors mit acht mal
vier Fingern (W/L = 96 µm/0,25 µm) in 340-facher Vergrößerung
Der umkreiste Bereich entspricht dem aus Abbildung 5.3.
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Gate

Ground/Source Drain

10 µm

Abbildung 5.3: Photographie eines Hochfrequenztransistors mit acht mal
vier Fingern (W/L = 96 µm/0,25 µm) in 2400-facher Vergrößerung
Der umkreiste Bereich entspricht dem aus Abb. 5.2, der weiß gestrichelte
dem Layout-Ausschnitt aus Abb. 5.1.
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Meßbereich

Spannung UGS 0 V, 0,1 V, . . . 2,5 V
Spannung UDS 1,5 V, 2,0 V, 2,5 V
Spannung UBS 0 V
Frequenz f 100 MHz, 340 MHz, . . . 48,1 GHz

Tabelle 5.2: Übersicht über die Spannungs- und Frequenzmeßbereiche

Als Abschlußwiderstand fungiert der übliche Wert von 50 Ω. Dieser ergibt
sich als Kompromiß zwischen

• dem maximalen Leistungsvermögen bei 30 Ω und

• der minimalen Dämpfung bei 77 Ω [55].

5.2 Meßextraktion

Messungen der Kleinsignal-Streuparameter Sij werden zwangsläufig durch
parasitäre Elemente wie die Kontaktflächen (pads) zum Aufsetzen der Meß-
nadeln oder die Zuleitungen zum Transistor verfälscht.

Nach der meßgeräteinternen Kalibrierung mittels Widerstands- und Kapa-
zitätsstandards verbleiben die Fehlergrößen des DUT 2. Um diese nachträg-
lich zu eliminieren, mißt man zusätzlich zum eigentlichen Bauelement offene
und kurzgeschlossene Strukturen. Damit werden die Meßergebnisse in einem
zweistufigen Verfahren korrigiert.
Die Vorgehensweise in der Korrekturrechnung (de-embedding) ist in Abbil-
dung 5.4 illustriert und soll im folgenden kurz erläutert werden [50, 93]:

1. Zunächst werden die Streuparameter in Leitwertparameter umgewan-
delt (siehe Tabelle A.2 auf Seite 155).
Unter der Annahme, daß 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 subtrahiert3.

Y
′
= Y DUT − Y open (5.1)

Y
′′

= Y short − Y open (5.2)

2Device Under Test
3Die Größen Y und Z stellen die Matrizen der Leitwerte Yij und Impedanzen Zij dar.

�

�
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Ground

Signal

Ground

DUT

Source/Bulk
DrainGate

Open ShortZY

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

2. Unter der Annahme einer reinen Serienschaltung der parasitären Ele-
mente des short wird nun die Differenz der Zwischenergebnisse im Im-
pedanzraum (Tabelle A.1, Seite 154) gebildet.

Z = Z
′ − Z

′′
= Y

′−1
− Y

′′−1
(5.3)

Mithilfe der Umrechnung nach Tabelle A.3 auf Seite 156 erhält man
daraus die korrigierten Streuparameter des Transistors.

5.3 Streuparameter

Die gemessenen Streuparameter eines Transistors mit W/L = 96/0,25 bei
UDS = 2,5 V zeigt Abbildung 5.5 im sog. Smith-Diagramm (Anhang C).
Neben den fünf verschiedenen Gatespannungen von 0 V bis 5 V sind die an-
gelegten Frequenzen durch Symbole im Abstand von 10 GHz kenntlich ge-
macht.

Abbildung 5.6 zeigt die gemessenen Transmissions- oder Übertragungspa-
rameter. Für diese wird üblicherweise die Darstellung in Polarkoordinaten
gewählt.
Auch hier verläuft der Frequenzmeßbereich von 100 MHz bis 48,1 GHz.

5.4 Admittanzparameter

Die gemessenen Streuparameter lassen sich mithilfe von Tabelle A.2 in Leit-
wertparameter umwandeln. Die folgenden Abbildungen vergleichen diese für
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Abbildung 5.5: Gemessene Streuparameter eines Transistors mit W/L =
96/0,25 bei UDS = 2,5 V im Smith-Diagramm
201 lineare Frequenzschritte von 100 MHz bis 48,1 GHz
Symbole bei 10, 20, 30, 40 GHz
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Abbildung 5.6: Gemessene Transmissionsparameter eines Transistors mit
W/L = 96/0,25 bei UDS = 2,5 V 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 herkömmlichen BSIM3v3.1-Beschrei-
bung. Zur Simulation wird die in Kapitel 4.3.3 beschriebene Implementierung
unter SPECTRETM verwendet.

Abbildung 5.7 gibt dabei das Verhalten unter Gate- und Abbildung 5.8 das
unter Drainansteuerung wieder.
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Abbildung 5.7: Frequenzgang eines W/L=96/0,25-Transistors unter Ga-
teansteuerung (UGS =1,5 V, UDS =2,5 V)
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Abbildung 5.8: Frequenzgang eines W/L = 96/0,25-Transistors unter
Drainansteuerung (UGS =1,5 V, UDS =2,5 V)

Beide Ansteuerungsmodi lassen sich mithilfe des neuen Modells genauer si-
mulieren.
Insbesondere die für die Berechnung des Eingangswiderstands relevante Y11-
Beschreibung wird deutlich verbessert.
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5.5 Transitfrequenz

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

Eine zentrale Rolle übernimmt dabei die Transitfrequenz, also die Frequenz,
bei der die Stromverstärkung Eins ist. Von Schaltungsentwicklern bevorzugt
ist dafür ihre vom Arbeitspunkt abhängige Darstellung über dem Drain-
strom, wie sie Abbildung 5.9 zeigt.

Für den Transistor mit W/L = 96 µm/0,25 µm ergibt sich ein maximales ft

von 37,6 GHz bei UDS = 2,5 V und UGS = 1,3 V.

0,35 µm

1,05 µm

L=0,25 µm

0,5 µm

0

5

10

15

20

25

30

35

40

0,1 1 10 100

ft [GHz]

W = 96 µm UDS = 2,5 V ID [mA]

Abbildung 5.9: Transitfrequenz über dem Drainstrom

Die Transitfrequenz nimmt mit steigender Gatelänge ab, ist aber weitenun-
abhängig (Abbildung 5.10)4.

5.6 Eingangswiderstand

Abbildung 5.11 stellt den Frequenzgang des extrahierten Eingangswider-
stands eines W/L = 96 µm/0,25 µm-Transistors für 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 H21 auf die hohen Frequenzen extrapoliert.
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Abbildung 5.10: Geometrieabhängigkeit der Transitfrequenz
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Abbildung 5.11: Eingangswiderstand über der Frequenz für verschiedene
Gatespannungen
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satzspannung verläuft dieser nahezu frequenzunabhängig. Kritisch ist seine
Bewertung für die interessanten Frequenzen bis etwa 6 GHz:
Hier sind die Gateströme vergleichsweise gering, weshalb wegen

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

kleine Meßfehler große Streuungen verursachen.

Dies ist der Grund, warum bei der Herleitung des Eingangswiderstandsmo-
dells den Ergebnissen des auf die DC-Messungen geeichten MEDICITM der
Vorrang eingeräumt wurde. Die Messungen bestätigen die Abnahme von
Rin bei steigender Gatespannung.

Vergleicht man die gemessenen Eingangswiderstände aus der letzten Abbil-
dung mit den auf die Weite W =96 µm skalierten Ergebnissen der MEDICITM-
Simulation (Abbildung 4.18), so weisen diese etwa um den Faktor drei ge-
ringere Werte auf.

Hier zeigt sich die hohe Sensibilität des Eingangswiderstandes auf die durch
die Gatekapazität verursachte Imaginärkomponente des Eingangsstromes,
was abermals die Notwendigkeit hochgenauer Bauelementesimulationen be-
legt.

Rin = 	 (1/Y11) =
	 (Y11)

	2 (Y11) + 
2 (Y11)
(5.5)

Tabelle 5.3 vergleicht exemplarisch die für die Berechnung des Eingangs-
widerstandes relevanten Einzelkomponenten aus den Meß- sowie Simulati-
onsdaten. Obwohl die Realkomponente der Eingangsadmittanz in der Simu-

Messung Simulation Abweichung

� (Y11) 0,14 mA/V 0,050 mA/V −63 %
� (Y11) 3,8 mA/V 4,1 mA/V 5,8 %
Rin 9,1 Ω 3,0 Ω −67 %

Tabelle 5.3: Vergleich der für den Eingangswiderstand relevanten Einzel-
komponenten aus Messung und MEDICI

TM-Simulation (W/L = 96/0,25,
f = 4,9 GHz, UDS = 2,5 V und UGS = 1,5 V)

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 Imaginärkomponente begründet.

�

�



122 Kapitel 5. Messungen

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-
hängigen 90 %-Phasenverschiebung von Y11 aus Abbildung 5.7.

Neues Modell
BSIM3v3.1

Messung

0

5

10

15

20

0 3 6 9 12 15

Rin [Ω]

W/L = 96/0,25 f [GHz]

UGS = 1,5 V UDS = 2,5 V

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

5.7 Ausgangswiderstand

Abbildung 5.13 stellt den Verlauf des Ausgangswiderstands Rtot = UDS/IDS

von Transistoren verschieden kleiner Länge für typische Spannungen dar.

Der Vergleich mit den Daten der Bauelementesimulation bestätigt deren Ge-
nauigkeit.

Der Ausgangswiderstand verläuft linear, aber nicht proportional, zur Tran-
sistorlänge.
Durch Extrapolation auf den Wert 2Lov erhält man den Widerstandswert
bei einer virtuellen Kanallänge Null, welcher nur durch die Parasiten geprägt
ist.

Dieser ist zum einen spannungsabhängig, zum anderen nicht vernachlässig-
bar: Er macht etwa die Hälfte des Widerstandes des 0,5 µm-Transistors aus.
Sein exaktes Verhalten wird daher in den nächsten Kapiteln vorgestellt.
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Abbildung 5.13: Ausgangswiderstand für verschiedene Gatelängen

5.8 Drain-Source-Widerstand

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

Die folgenden Messungen werden daher an Strukturen durchgeführt, die
nicht eigens für Hochfrequenzanwendungen ausgelegt sind5. Tabelle 5.4 faßt
die Geometrien der Bauelemente zusammen, die für die Messung zur Ver-
fügung stehen. Ein Großteil der Bauelemente wurde zur in Kapitel 3.1.3
erläuterten Parametergewinnung für den Bauelementesimulator verwendet.

Die Meßbereiche sind in Tabelle 5.5 aufgelistet.

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

Da sich bei hohen Gatespannungen die größten Ströme ergeben, schlagen
dort die Widerstände am stärksten zu Buche.

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

5Diese werden z.T. mit dem Programm Utmost der Firma Silvaco extrahiert.
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Weite W Länge L Weite W Länge L

1 10 µm 0,2 µm 13 0,24 µm 10 µm
2 0,28 µm 0,25 µm 14 0,28 µm 10 µm
3 0,32 µm 0,25 µm 15 0,32 µm 10 µm
4 0,36 µm 0,25 µm 16 0,36 µm 10 µm
5 10 µm 0,25 µm 17 0,4 µm 10 µm
6 10 µm 0,3 µm 18 0,52 µm 10 µm
7 10 µm 0,4 µm 19 1 µm 10 µm
8 10 µm 0,5 µm 20 2 µm 10 µm
9 10 µm 0,8 µm 21 3,5 µm 0,7 µm

10 10 µm 1 µm 22 5 µm 10 µm
11 10 µm 2 µm 23 10 µm 10 µm
12 10 µm 5 µm 24 50 µm 50 µm

Tabelle 5.4: Übersicht über die gemessenen Transistoren

Spannung Meßbereich

UGS 0 V, 0,1 V, . . . 2,5 V
UDS 0 V, 0,1 V, . . . 2,5 V
UBS 0 V, 0,5 V, . . . 2,5 V

Tabelle 5.5: Übersicht über die Meßbereiche

stände widerzuspiegeln. Dies kommt einem spannungsunabhängigen Wider-
stand gleich, weshalb im folgenden die zweite Variante aus Abbildung 5.14,
also RS = RD = 210 Ω, verwendet wird.

Als Folge davon ergeben sich viel zu geringe Werte im niedrigen Spannungs-
bereich, während 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 5.15 treffen beide Modelle die
Messung sowohl bei sehr großen Strömen, auf welche die Parameter ange-
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ND = 8·1017 cm−3

NA = 1·1017 cm−3
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Abbildung 5.14: Vergleich der gemessenen und modellierten Serienwider-
stände (W/L = 10 µm/0,25 µm)

paßt sind, als auch bei sehr kleinen Strömen. Dort findet kein nennenswerter
Spannungsabfall über die Widerstände statt.
Die Diskrepanz zeigt sich jedoch im Bereich dazwischen: BSIM3v3.1 simu-
liert hier aufgrund der zu geringen Widerstände einen zu großen Strom.

Dieselben Abweichungen zeigen sich in der Ausgangscharakteristik (Abbil-
dung 5.16).

Dabei sei nochmal betont, daß 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 UDS = UGS = 2,5 V erreicht wird. Als Folge dieser Priorisierung
muß man in BSIM3v3.1 für die unteren Gatespannungen Einschränkungen
hinnehmen.

Verhältnis 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 weitenunabhängig gegenübergestellt wer-
den. Für UDS = 0,1 V und UGS = 2,5 V kann man aus Abbildung 5.14 auf

�
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BSIM3v3.1 Modell
Neues Modell in BSIM3v3.1
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Abbildung 5.15: Vergleich der gemessenen und modellierten Transfer-
charakteristik (W/L = 10 µm/0,25 µm)
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Abbildung 5.16: Vergleich der gemessenen und modellierten Ausgangs-
charakteristik (W/L = 10 µm/0,25 µm)
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Seite 125 die Größe der parasitären Widerstände ablesen:

(RS + RD) · W ≈ 420 Ω µm (5.6)

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

Rtot · W =
UDS

IDS
· W ≈ 0,1 V

0,9 mA
· 10 µm ≈ 1100 Ω µm, (5.7)

woraus sich der Kanalwiderstand berechnen läßt:

Rch · W = (Rtot − RS − RD) · W = 680 Ω µm (5.8)

Der äußere Transistor trägt also mit etwa 38 % entscheidend zum Gesamt-
widerstand des Transistors bei.6

5.10 Gatesteilheit und Verstärkung

Während BSIM3v3.1 acht Parameter zur Beschreibung des Ausgangsleitwer-
tes g0 anbietet, ist die Gatesteilheit gm bedeutend schwieriger anzupassen.
Abbildung 5.17 verdeutlicht dies anhand der zwei, schon in Abbildung 5.14
verwendeten, Parametersätze.

Außerdem belegt die Darstellung die richtige Wahl des BSIM3v3.1-Parame-
tersatzes im vorigen Abschnitt: Wird der Gatespannungsparameter zu groß
gewählt, hat dies einen unphysikalischen Anstieg von gm ab UGS = 1,5 V
zur Folge.

Auch hier zeigt sich der Gewinn durch das neue Widerstandsmodell.

Unmittelbare Folgen hat die mangelhafte Anpaßbarkeit der Gatesteilheit auf
eine weitere in der Analogwelt bedeutende Größe, die Verstärkung:

a =
gm

g0
(5.9)

Abbildung 5.18 zeigt dies für einige typische analoge Arbeitspunkte bei
UDS = Udd/2 = 1,25 V.

6Für UDS = 0,1V und UGS = 1,0V ergibt sich ein Verhältnis von 27%.
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Neues Modell in BSIM3v3.1
BSIM3v3.1 Modell
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Abbildung 5.17: Vergleich der gemessenen und modellierten Transkon-
duktanz gm

Neues Modell in BSIM3v3.1
BSIM3v3.1 Modell

0

20

40

60

80

100

120

0,2 0,4 0,8 10 0,6

a=gm/gds [−]

UDS =Udd/2=1,25 V UGS − Uth [V]

Messung

Abbildung 5.18: Vergleich des gemessenen und modellierten Verstär-
kungsfaktors a = gm/gds
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5.11 Oszillatormessungen

Nicht nur für 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 5.19 zeigt dessen prinzipiellen Aufbau.

P-MOS

N-MOS

︸ ︷︷ ︸

Udd

Uss = 0 V

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 Udd = 2,5 V läßt sich die Verzögerungs-
zeit τd ermitteln:

τd =
1

17 · 2 · 535 MHz
= 55 ps (5.10)

Die Verzögerungszeit entspricht dabei der Definition, die bereits in Abbil-
dung 6.3 auf Seite 135 verwendet wurde. Der Faktor Zwei rührt daher, daß
der Inverter während einer Schwingung einmal aufgeladen und einmal ent-
laden wird.

In Abbildung 5.16 war bereits der typische Operationsbereich eines symme-
trischen Inverters bei Udd =2,5 V vermerkt. Der N- und der P-Kanäler teilen
sich, abhängig von der Gatespannung, die Versorgungsspannung auf. Ledig-
lich beim Umladen fließt ein Querstrom IDS. Das heißt aber, daß der Ar-
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beitspunkt maximale Gatespannung/maximale Drainspannung, für den die
BSIM3v3.1-Parameter optimiert werden, nie erreicht wird.

Abbildung 5.20 vergleicht den Fehler in der simulierten Verzögerungszeit
unter Berücksichtigung aller parasitären Elemente wie z.B. den Zuleitungen.

Neues Modell in BSIM3v3.1
BSIM3v3.1 Modell

−35
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2,51,51 2

Verzögerungszeit [%]
Fehler der simulierten

τd =55 ps bei Udd =2,5 V Udd [V]

Messung

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

Mit dem neuen spannungsabhängigen Modell läßt sich eine gute Überein-
stimmung mit den Meßdaten für alle Versorgungsspannungen feststellen,
während mit dem originalen BSIM3v3.1 lediglich die maximale Versorgungs-
spannung Udd = 2,5 V ausreichend wiedergegeben wird. Für geringere Span-
nungen beläuft sich der Fehler bis auf 30 %.
Dies belegt, daß das neue Modell insbesondere für Schaltungen mit niedri-
ger Versorgungsspannung (low voltage/low power applications) unumgäng-
lich ist.



6 Grenzen der quasistatischen

Modellierung

Überlegungen zur Nichtquasistatik von Bauelementen erstrecken sich bis-
her lediglich auf transiente Spannungsänderungen. 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 benötigt werden. Es werden Kriterien für
das Einsetzen der NQS-Effekte aus zeitlich transienten Bauelementesimula-
tionen und S-Parameter-Messungen hergeleitet.

6.1 Grundannahme der gängigen

Transistormodelle

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

Quasistatische Annahme:1

Ein Bauelement verhält sich so lange quasistatisch, wie die
Terminalspannungen langsam genug verändert werden, da-
mit die Ladungen an jedem Ort im Bauelement

”
sofort“ fol-

gen können. Dann können diese Ladungen identisch zu denen
angenommen werden, die man fände, würde man stattdessen
Gleichspannungen verwenden [84].

1Die mathematische Formulierung der quasistatischen Annahme wird auf Seite 147 wie-
dergegeben.
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132 Kapitel 6. Grenzen der quasistatischen Modellierung

Dies kann in der Weise interpretiert werden, daß das NQS-Verhalten be-
ginnt, sobald die Trägheit der Ladungsträger nicht mehr vernachlässigt wer-
den kann. Denn streng mathematisch betrachtet verhält sich schon jedes
beliebig dimensionierte RC-Glied — und somit erst recht der Transistor —
wegen

τ = R · C (6.1)

nichtquasistatisch. Die Frage ist also, ob obige Zeitkonstante in dieselbe Grö-
ßenordnung wie die reziproken, für die AC-Analyse verwendeten, Frequenzen
fällt. In jedem realen Bauelement geschehen Ladungs- und Stromänderungen
nicht sprunghaft. Vielmehr wird eine gewisse Zeit benötigt, bis sich durch
Drift und Diffusion eine neue Ladungsverteilung einstellt.

Verzögerung der Ladungsträger

Vollzieht sich die Neuanordnung der Ladungsverteilung schneller als die
üblicherweise betrachteten Zeitskalen, so kann man die Laufzeiteffekte des
Transistors vernachlässigen und selbigen quasistatisch mit ausreichender Ge-
nauigkeit beschreiben. Bei großen Transistorlängen oder hohen Frequenzen
ist dies jedoch nicht immer gewährleistet, wie Abbildung 6.1 anhand eines
0,25 µm-Transistors für verschiedene Frequenzen zeigt.

0
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∆Q′
Inv/q [1/µm2]
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Abbildung 6.1: Partielles Fluten des Kanals mit Elektronen bei extrem
hohen Frequenzen (Darstellung auf die Elementarladung q normiert)
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Hier wird jeweils zum Zeitpunkt des Spannungsmaximums, also für eine an-
gelegte Sinusspannung nach einer Viertelperiode zu t = 1

4f , die lokale La-

dungsdichte im Kanal Q′ (x) aufgetragen. Für kleine Frequenzen wird der
Kanal vergleichbar seinem statischen DC-Verhalten aufgefüllt:

Q′ (x, t)AC ≈ Q′ (x)DC (6.2)

Bei höheren Frequenzen erkennt man hingegen das verzögerte Hineinfließen
der Ladung von Source und Drain. Offensichtlich erfahren Bereiche im In-
neren trotz Spannungsänderung keine Ladungsänderungen. Der elektrisch
wirksame Kanal erscheint dadurch verkürzt.

6.2 Transitzeit

Eine erste Abschätzung für den Beginn nichtquasistatischer Effekte erhält
man aus der Betrachtung der Transitzeit τtr : Dies ist diejenige Zeit, die
die Ladungsträger durchschnittlich zum Durchlaufen des Kanals benötigen.
Liegt sie in der Größenordnung der verwendeten Transienten, so sind zeitliche
Veränderungen zu berücksichtigen und mithin eine quasistatische Annahme
nicht mehr statthaft.

Die Transitzeit läßt sich grob aus der durchlaufenen Strecke L und der Sät-
tigungsgeschwindigkeit vsat der Ladungsträger abschätzen. Letztere ist die
maximal für die Elektronen erreichbare Geschwindigkeit bei Beschleunigung
in hohen lateralen Feldern, d.h. bei großen Spannungen oder kleinen Längen.
Für einen Ein-Mikron-Transistor erhält man:

τtr =
L

vsat

≈ 1 µm

107 cm/s
≈ 10 ps =

1

100 GHz
(6.3)

Ein genauerer Näherungswert kann erzielt werden, indem man die Zahl der
Ladungsträger im Kanal |QInv/q| mit dem Drain-Source-Strom IDS divi-
diert. Man erhält so die mittlere Aufenthaltsdauer der Elektronen im Kanal.

In Sättigung (UDS > UGS − Uth) ist der Drain-Source-Strom ID nähe-
rungsweise unabhängig von der Drain-Source-Spannung UDS und wird le-
diglich von der Gate-Source-Spannung UGS sowie der Einsatzspannung Uth

bestimmt — es läßt sich hierfür ansetzen:

τtr =

∣∣∣∣
QInv

IDS

∣∣∣∣ =
2/3 C ′

oxWL(UGS − Uth)
1/2 µC ′

oxW/L(UGS − Uth)2
=

4

3

L2

µ(UGS − Uth)
(6.4)

=
4

3

1 µm2

550 cm2

Vs (1,5 V − 0,5 V)
≈ 24 ps =

1

41 GHz
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Dabei ist zu beachten, daß die Kanalladung in Sättigung aufgrund der Ka-
nalabschnürung auf 2/3 ihres Wertes im Triodenbereich reduziert ist. Die
Größe µ steht dabei für die Elektronenbeweglichkeit, C ′

ox für die flächenbe-
zogene Oxidkapazität.

Besondere Beachtung verdient hierbei die Feststellung, daß τtr — im Ge-
gensatz zu Gleichung (6.3) — quadratisch mit der Gatelänge L zunimmt.
Dies ist folgendermaßen zu erklären: Einerseits verlängert sich mit L die zu-
rückzulegende Wegstrecke, andererseits verringert sich dadurch bei gleicher
Spannung das elektrische Feld zur Beschleunigung der Elektronen. Für die
Näherung mithilfe der Geschwindigkeitssättigung skaliert τtr hingegen nur
noch mit der Weglänge L. In beiden Abschätzungen hängt die Transitzeit
nicht von der Transistorweite W und der Oxidkapazität Cox ab.

Abbildung 6.2 zeigt die mit L2 normierte Zeit, um die der Kanal verzögert
aufgebaut wird.
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Abbildung 6.2: Normierte Verzögerungszeit für verschiedene Transistor-
längen (Simulation mit einem NQS-Modell)

Sie wird dem Schema in Abbildung 6.3 entsprechend extrahiert. Die Daten
stammen aus einer Simulation mit einem transienten NQS-Modell [64]. Der
hyperbolische Verlauf über der Spannung entspricht Gleichung (6.4). Man
kann erkennen, daß für Transistorlängen unter 3µm die Geschwindigkeits-
sättigung, und somit die Skalierung mit L, dominant wird.

Festzuhalten ist weiterhin, daß die aus den Gleichungen (6.3) und (6.4) er-
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Abbildung 6.3: Definition der Kanalaufbauzeit aus dem Anstieg des
Drainstroms auf 50 % seines Endwerts (NQS-Simulation)

mittelten Zahlenwerte oberhalb der gebräuchlichen Frequenzen liegen. Dies
läßt zunächst vermuten, daß NQS für die AC-Analyse keine Bedeutung hat.

6.3 Verhalten der Inversionsschicht

Ein oft erwähntes Problem in der Kleinsignal-Modellierung scheinen nicht-
quasistatische Phänomene zu sein. Im Gegensatz zu [1, 43, 6] wird in die-
sem Abschnitt jedoch gezeigt, daß ihr Einfluß unter Kleinsignal-Bedingungen
häufig überschätzt wird.

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

Abbildung 6.4 faßt die Vorgehensweise in einem Flußdiagramm zusammen.

Dem Kleinsignalbild entsprechend heben die hiesigen Betrachtungen auf klei-
ne Veränderungen der Inversionsschichtladung ∆QInv (t) = qinv (t) des Tran-
sistors (Abb. 6.5) ab.
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⇒ S-Parameter
AC-Messungen

⇒ QInv = QInv (t)
L = 0,2 . . . 10µm

Bauelementesimulationen
Transiente

(MEDICITM)

(TSUPREMTM)
Technologiesimulationen

DC-Messungen
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QS/NQS-Übergangs
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Abbildung 6.4: Flußdiagramm der Untersuchungen zur Nichtquasistatik
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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 Großsignalbedingungen benötigt weit
mehr Zeit als dessen Relaxation auf Variationen im Kleinsignal.

6.3.1 Transienter Ladungsaufbau

Da das transiente Verhalten der Inversionsschichtladung QInv (t) nicht ge-
messen werden kann, werden umfangreiche zeitlich transiente Bauelement-
simulationen (MEDICITM) durchgeführt. Die Gatelängen bewegen sich zwi-
schen 0,2 und 10µm.

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

UGS = 1,5 V ≈ (Udd − Uth) /2 und UDS = 2,5 V.

Abbildung 6.6 zeigt die MEDICITM-simulierte Flächenladungsdichte der In-
versionsschicht Q′

Inv und ihre Abweichung entlang des Kanals eines 0,25 µm-
MOSFETs für den DC-Fall.
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Abbildung 6.6: Ladungsträgerdichte der Inversionsschicht entlang des Ka-
nals bei Gleichstrom in Sättigung, simuliert mit MEDICI
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Da der Drainstrom über den gesamten Kanal hinweg denselben Wert besitzt,
die Geschwindigkeit der beschleunigten Ladungsträger jedoch zur Drainseite
hin zunimmt, muß die Ladungsträgerdichte — zur Erfüllung der Kontinui-
tätsgleichung — gleichzeitig abnehmen:

j = qnv (6.5)

Sie nimmt, entsprechend der Geschwindigkeitssättigung, am sog. Abschnür-
punkt (pinch-off point) ihr Minimum an.

Die Extraktion der Ladungsträgerdichte erweist sich dabei — insbesonde-
re für die transienten Simulationen — als besondere Herausforderung: Um
wirklich nur die Ladungsträger der Inversionsschicht zu extrahieren, darf
nur in den Gebieten über die Dichte vertikal integriert werden, in denen die
Elektronen Minoritätsträger sind.2

Q′
Inv (x, t) =

1

W
· dQInv (x, t)

dx
=

∫ ∞

0

� (x, y, t) Θ (p − n) dy (6.6)

Anderenfalls wird das Ergebnis durch die große Elektronendichte in den
Überlappgebieten stark verfälscht.

Für die Simulation mit MEDICITM unter Gleichstrombedingungen werden
UDS = 2,5 V und UGS = (1,5 ± 0,01) V als Spannungen verwendet. Wenn
man nun mit einer zeitlich transienten Gatespannung

UGS (t) = 1,5 V + 0,01 V · sin (ωt) (6.7)

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

QInv (t) = W

∫ L

0

Q′
Inv (x, t) dx = W

∫ L

0

∫ ∞

0

� (x, y, t) Θ (p − n) dy dx

= QInv + qinv · sin (ωt + ϕ) (6.8)

sinusförmig zwischen seinen Gleichstromwerten hin- und herschwankt, also
zwischen QInv (1,5 V ± 0,01 V) = QInv (1,5 V) ± qinv (f →0).

6.3.2 Frequenzabhängigkeit

Die transiente Antwort der Inversionsschichtladung QInv (t) auf die angelegte
Gatespannung ist in Abbildung 6.7 gezeigt. Für die Darstellung werden die
Werte frequenznormiert, was das Bogenmaß als Einheit zur Folge hat.

2Zur Definition der Theta-Funktion Θ (x) siehe Anhang D.2.
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Abbildung 6.7: Zeitliches Verhalten der Inversionsschicht:
a) Angelegte Gatespannung über der Zeit (UDS = 2,5 V) für die Transi-
enten-Analyse mit 256 Zeitschritten pro Periode
b) Inversionsschichtladung eines MOSFETs mit W/L = 1/0,25 µm:
Die Amplitude und Phase variieren entsprechend der angelegten Gate-
spannung für verschiedene Frequenzen.

Die Amplitude qinv der Inversionsschichtladung verringert sich mit höheren
Frequenzen, ihre Phasenverschiebung ϕ nimmt zu. Besonderes Augenmerk
verdient die Beobachtung, daß die Kanalladung eines 0,25 µm MOSFETs
nur um ungefähr 60 Ladungsträger pro µm Weite variiert, wenn man die
Gatespannung um übliche 10 mV verändert. Daher sind äußerst exakte Si-
mulationen vonnöten.

Da MEDICITM im transienten Simulationsmodus nur lineare Spannungsver-
änderungen zuläßt (dU/dt = const), muß der Spannungsverlauf diskretisiert
werden: Um eine möglichst glatte Sinuswelle zu erzielen, werden 256 Zeit-
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140 Kapitel 6. Grenzen der quasistatischen Modellierung

schritte pro Periode für jede einzelne Frequenz und Gatelänge benötigt!

Aus den höchst umfangreichen Simulationergebnissen werden die entspre-
chenden Kleinsignalgrößen durch Anpassung entsprechender Sinusfunktio-
nen mithilfe des Programms gnuplot3 ermittelt. Als besonders sensibel er-
weist sich dabei die Extraktion des Phasengangs.

Die Nichtlinearitäten des Bauelements aus Abbildung 6.7 werden mit dieser
Vorgehensweise ebenfalls erfaßt.

Die charakteristischen Werte (qinv , ϕ) in Abhängigkeit von der Frequenz f
und der Gatelänge L können in den folgenden Abbildungen gesehen wer-
den: Die Amplitude qinv der Inversionsschichtladung (Abb. 6.8 und 6.9) ver-
harrt nahezu konstant bis zu einer gewissen Frequenzgrenze und fällt dann
aufgrund der Trägheit der Ladungsträger steil ab, während die Phasenver-
schiebung ϕ (Abb. 6.10) linear mit der Frequenz variiert. Für eine spezielle
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2,0 µm
5,0 µm

10,0µm

L=0,2µm

10

100

1000

10000

0,1 1 10 100
f [GHz]

qinv/q [−]

UGS = 1,5 V, UDS = 2,5 V, W = 1 µm

Abbildung 6.8: Auf die Elementarladung normierte Amplitude der Inver-
sionsschichtladung vs. angelegte Frequenz für verschiedene Gatelängen

Gatelänge wäre eine Normierung qinv/q ausreichend und würde zu demsel-
ben charakteristischen Verlauf führen. Um jedoch verschiedene Gatelängen
miteinander vergleichen zu können, wird auf die jeweilige DC-Ladungsvaria-
tion ∆QInv = qinv (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 für verschiede-
ne Gatelängen
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Abbildung 6.10: Phasenverschiebung der Inversionsschichtladung zur
Gatespannung vs. angelegte Frequenz für verschiedene Gatelängen
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142 Kapitel 6. Grenzen der quasistatischen Modellierung

6.3.3 Längenabhängigkeit

Neben der Frequenz ist die Geometrie ein zweiter sensitiver Parameter für
das NQS-Verhalten (Abbildung 6.11).
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L

UGS (t)=1,5V+0,01V·sin (ωt)

QInv (t) /QInv [−]

Abbildung 6.11: Zeitliches Verhalten der Inversionsschicht:
a) Angelegte Gatespannung über der Zeit (UDS = 2,5 V) für die Transi-
enten-Analyse mit 256 Zeitschritten pro Periode
b) Inversionsschichtladung von MOSFETs verschiedener Gatelängen bei
f = 50 GHz: Die Amplitude und Phase variieren entsprechend der ange-
legten Gatespannung.

Während, wie in Abbildung 6.2 gezeigt, die DC-Transitzeit τtr mit L2 an-
steigt, ist die AC-Kanal-Verzögerung nur geringfügig von der Gatelänge ab-
hängig (Abbildung 6.12 und 6.13).
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Abbildung 6.12: Auf ihren DC-Wert normierte Variation der Inversions-
schichtladung für verschiedene Gatelängen
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Abbildung 6.13: Phase der Inversionsschichtladung für verschiedene
Gatelängen
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6.4 Grenzfrequenz

Aus den Abbildungen 6.9 und 6.10 kann man eine Grenzfrequenz fNQS 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

∆QInv = qinv (f →0) = QInv (1,51 V) − QInv (1,50 V)

und ϕ (QInv ) = 0. (6.9)

wird hierbei als Genauigkeit definiert.

Bis zu dieser Frequenz fNQS sind keine nichtquasistatischen Effekte in den
Kleinsignalparametern beobachtbar. Sie hängt natürlich von der betrachte-
ten Gatelänge ab.

Beispielsweise kann ein 10 µm-NMOS-Transistor mit einer Genauigkeit von
99 % in der Beschreibung der Inversionsladung durch eine quasistatische Nä-
herung bis zu einer Frequenz von 27 MHz beschrieben werden. Für einen
Transistor mit 0,2 µm behält die Näherung sogar bis zu 46 GHz ihre Gültig-
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 für alle Gatelängen bis zur entsprechenden
Transitfrequenz ft (L) quasistatisch zu modellieren.
Ansonsten ist eine eine NQS-Näherung erforderlich.

Bei den geforderten Genauigkeiten ist jedoch auf die Anwendung zu achten:
Beispielsweise hat eine Vernachlässigung der Phasenverschiebung zur Folge,
daß der Gatestrom keinen Realteil besitzt und somit kein Eingangswider-
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 durchgeführt. Die
Bauelemente haben eine sogenannte Fingerstruktur mit einer Weite von
W = 96 µm. Die Kleinsignalstreuparameter Sij 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 fNQS vs. Gatelänge im Vergleich zu ft
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Abbildung 6.15: Aus der Phasenverschiebung der Inversionsladung extra-
hierte Grenzfrequenz fNQS vs. Gatelänge im Vergleich zu ft
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146 Kapitel 6. Grenzen der quasistatischen Modellierung

Auf die Einzelheiten des Meßverfahrens wird in Kapitel 5 ab Seite 109 ein-
gegangen.

Um die transienten Simulationen und die S-Parameter-Messungen in Re-
lation zu bringen, müssen die Ströme an den Anschlüssen des Transistors
ausgewertet werden: Die extrahierte Transitfrequenz4, an der

ft = f (|id/ig| ≡ 1) (6.10)

gilt, zeigt selbst für stark unterschiedliche Gatelängen gute Übereinstimmung
zwischen den gemessenen und den simulierten Werten (Abb. 6.16).
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id/ig [−]

L
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Abbildung 6.16: Extraktion der Transitfrequenz ft (L) aus der unity cur-

rent gain (Messung und Simulation)

Die gemessene Phasenänderung ϑ der Stromverstärkung id/ig bei ft verhält
sich konstant über einen weiten Bereich an Arbeitspunkten des Sättigungs-
gebietes (Abb. 6.17). Dies belegt, daß die Beschränkung der Simulation auf
einen typischen Arbeitspunkt gerechtfertigt ist.

Zieht man in Betracht, daß Schaltungen nicht oberhalb von ft betrieben
werden, stellt sich die Frage, welche minimalen Abweichungen in qinv und ϕ
(Abbildungen 6.14 und 6.15) für ein gewünschtes Frequenzspektrum akzep-
tiert werden müssen: Abbildung 6.18 quantifiziert diese Abweichungen von

4unity current gain frequency
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Abbildung 6.17: Gemessene Phasenverschiebung der Stromverstärkung
bei ft für verschiedene Arbeitspunkte und Gatelängen

der quasistatischen Annahme

qinv (f)

qinv (f →0)
= 1 und ϕ (QInv ) = 0 (6.11)

und zeigt somit, bis zu welchen Frequenzen man alle Gatelängen der analy-
sierten Technologie quasistatisch simulieren kann.

Beispielsweise ergibt sich für fNQS = 1/2 ft und L = 0,2–10 µm eine Phasen-
verschiebung von ϕ = −6 ◦ = −1/30π und eine Genauigkeit in der Amplitude
von qinv/qinv (f →0) = 99 % =̂ −0,09 dB. Doch ist das Ergebnis auch umge-
kehrt interpretierbar: Will man in der Simulation höchstens einen Fehler von
1 % für die Beschreibung der Inversionsschicht — und mithin der Ströme —
zulassen, darf man den quasistatischen Simulationen maximal bis zur halben
Transitfrequenz trauen und muß eine Phasenverschiebung von −6 ◦ in Kauf
nehmen.

Als
”
Faustformel“ für die Grenzfrequenz fNQS lassen sich aus Abbildung 6.18

folgende Funktionen angeben:

fNQS = −ϕ (QInv ) /12 ◦ · ft (L) (6.12)

fNQS = 5
√

1 − qinv/qinv (f →0) · ft (L) (6.13)

�
�
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Abbildung 6.18: Zielkonflikt zwischen abnehmender Genauigkeit und stei-
gender Frequenz:
Um Transistoren jeglicher Gatelänge bis zu 1/2 ft quasistatisch zu model-
lieren und damit zu simulieren, muß eine Phasenverschiebung von −6 ◦

und eine Ungenauigkeit in der Amplitude von 99 % akzeptiert werden.

Ist eine größere Genauigkeit erforderlich, so muß ein nichtquasistatisches
Modell verwendet werden. Dies kann in gewissen Fällen notwendig sein: Die
Vernachlässigung der Phasenverschiebung ϕ hat zur Folge, daß dem Realteil
der Eingangsimpedanz nicht Rechnung getragen wird. Dies kann für den
Entwurf spezieller Schaltungen, wie z.B. low noise amplifier , essentiell sein.

6.4.2 Vergleich mit bisherigen Abschätzungen

Bisher gibt es in der Literatur lediglich vage Abschätzungen zu den beschrie-
benen Grenzen, z.B. [84]:

Grenze f(−3 dB)/10 für L = 0,25 µm :

f(−3 dB) ≈ 200 GHz ⇒ f(−3 dB)/10 ≈ 20 GHz (6.14)

Dies ist das erste Mal, daß derartige Grenzen in Abhängigkeit von der gefor-
derten Simulationsgenauigkeit und der Kanallänge anhand einer bestehenden
Technologie präsentiert werden [29].
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Erstmalig wird nachgewiesen, daß z.B. ein NMOS-Transistor mit 10µm
Gatelänge bis zu einer Frequenz von 27 MHz und einer mit 0,2 µm Gate-
länge bis 46 GHz durch die quasistatische Näherung beschrieben werden
kann, wobei die Genauigkeit in der Beschreibung der Inversionsschichtla-
dung 99 % =̂ −0,09 dB beträgt. Ist eine Genauigkeit von 96 % =̂ −0,35 dB in
der Amplitude und von −12 ◦ = −1/15π in der Phase ausreichend, läßt sich
das Kleinsignalverhalten der Inversionsschicht sogar über alle Gatelängen
hinweg bis zur Grenzfrequenz ft (L) quasistatisch modellieren.
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7 Zusammenfassung

Diese Arbeit stellt ein neues, nichtquasistatisches Modell zur Beschreibung
der Hochfrequenzeigenschaften von MOS-Transistoren vor.
Dabei wird großer Wert auf die Kompatibilität zum Welt-Standardmodell
BSIM3v3.1 gelegt, das an der Universität von Berkeley in Kalifornien ent-
wickelt wird.

Bauelementesimulationen werden mit dem Simulator MEDICITM durchge-
führt. Für größtmögliche Realitätsnähe basieren diese auf Technologiesimu-
lationen. Erstmalig dargestellt ist die Eichung von MEDICITM auf Messungen,
die alle wesentlichen Effekte bis hin zur quantenmechanischen Erhöhung der
elektrisch wirksamen Oxiddicke miteinbezieht. Die Analyse der Simulationen
erlaubt eine kritische Bewertung bisheriger HF-Konzepte und bestätigt die
Notwendigkeit einer genauen Kenntnis der die Nichtquasistatik verursachen-
den Widerstände für kleine Transistorgeometrien.

Ausgehend von Untersuchungen der Inversionsschicht im transienten Verlauf
wird die Frage geklärt, ab welchen Frequenzen die quasistatische Modellie-
rung durch eine nichtquasistatische ersetzt werden muß. Eine Frequenzgrenze
in Abhängigkeit vom zulässigen Fehler erfaßt dies formelmäßig.

Ein wesentlicher Aspekt dieser Arbeit besteht in der Beschreibung des Ein-
gangswiderstandes, um die Standardmodelle für den MOS-Transistor auf
heutige Anforderungen zu erweitern. Dieser ist nur nichtquasistatisch er-
klärbar.

Dazu wird ein neues Modell entwickelt, das alle wesentlichen Eingangsgrößen
erfaßt. Der parasitäre Gatewiderstand wird neu modelliert.

Richtschnur der Entwicklung ist die Analyse von transmission lines, die den
verteilten Kanalwiderstand widerspiegeln. Dabei wird nicht nur auf den Sät-
tigungsbereich Wert gelegt, sondern auch auf die Beschreibung des Wider-
standsbereiches für Anwendungen beispielsweise in Mischer-Schaltungen. Die
Modellvorstellung wird erweitert, um die zur Drain hin abnehmende Vertei-
lung der Ladungsträger in Sättigung zu beschreiben. Es wird eine partielle
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152 Kapitel 7. Zusammenfassung

Differentialgleichung entwickelt, die die zeitliche und örtliche Entwicklung
der Kanalladung wiedergibt.

Für kleine Transistorlängen 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 für Schaltungssimulatoren wichtige innere Kanalspannung
mit höherer Genauigkeit als bislang möglich zu extrahieren. Dies verbessert
unmittelbar die Beschreibung der Gatesteilheit und des Ausgangsleitwerts.
Zudem läßt sich nunmehr auf die definitorische Größe

”
effektive Kanallänge“

der BSIM3v3.1-Formulierung verzichten und diese durch den geometrischen
Abstand der metallurgischen Übergänge ersetzen. Dies ermöglicht erstmals
die konsistente Verwendung der Kanallänge sowohl in der DC- als auch in
der AC-Simulation.

Im Gegensatz zu allen bisher bekannten Modellen kann auf das Anpassen
von Effektivgrößen verzichtet werden, da sich das neue Modell lediglich auf
meßbare physikalische oder in BSIM3v3.1 evaluierte Größen bezieht.

Mit dem
”
inneren Miller-Effekt“ werden erstmalig die Auswirkungen der pa-

rasitären Widerstände auf das Kapazitätsverhalten 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 [25, 60].

Im Vergleich mit den MEDICITM-Simulationsdaten des Überlapp- und des
Eingangswiderstands ergeben sich nur Abweichungen von maximal 5 % bzw.
20 %, obwohl die Anzahl der zusätzlichen Parameter minimal ist.

Messungen an Teststrukturen sowie Schaltungssimulationen untermauern
das neue NQS-Modell eindrucksvoll. Als Testumgebung dient der kommer-
zielle Schaltungssimulator SABERTM.

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 erhält man einen eindeutig umkehrbaren Zusam-
menhang zwischen den Streuparametern und den durch Strom-Spannungs-
Beziehungen definierten Y - bzw. Z-Parametern.

Im Hochfrequenzbereich ist es üblich, 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 [65].

Dazu geht man von der Wellen-Zweitorgleichung

(
b1

b2

)
=

(
S11 S12

S21 S22

)
·
(

a1

a2

)
(A.1)

aus und ersetzt die Wellen ax und by gemäß

U = (a + b)
√

Z0 (A.2)

I = (a − b)/
√

Z0 (A.3)

a = 1/2 (U/
√

Z0 + I
√

Z0) (A.4)

b = 1/2 (U/
√

Z0 − I
√

Z0) (A.5)

durch Ströme und Spannungen.
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154 Anhang A. Streu-, Leitwert- und Widerstandsparameter

A.2 Strom-Spannungs-Matrizen

Die Definitionsgleichungen für die Widerstands- (Z) und Leitwert-Parame-
ter (Y ) lauten:

(
U1

U2

)
=

(
Z11 Z12

Z21 Z22

)
·
(

I1

I2

)
(A.6)

(
I1

I2

)
=

(
Y11 Y12

Y21 Y22

)
·
(

U1

U2

)
(A.7)

Dabei ist zu beachten, daß die Widerstandsmatrix Z die Inverse der Leit-
wertmatrix Y ist, die einzelnen Widerstandskomponenten somit nicht durch
die Reziprokwerte der Leitwerte berechnet werden können.

Z = Y
−1

(A.8)

Tabelle A.1 führt die entsprechenden Umwandlungsvorschriften auf [90].

Y11 = Z22/a
Y12 = −Z12/a
Y21 = Z21/a
Y22 = Z11/a

(A.9)

mit a = det
(
Z
)

= Z11Z22 − Z12Z21 (A.10)

Z11 = Y22/b
Z12 = −Y12/b
Z21 = Y21/b
Z22 = Y11/b

(A.11)

mit b = det
(
Y
)

= Y11Y22 − Y12Y21 (A.12)

Tabelle A.1: Umrechnung von Z- in Y -Parameter
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A.3 Streumatrix

Mithilfe der Gleichungen (A.1) bis (A.7) erhält man nach Umformung die in
Tabelle A.2 aufgeführten Umrechnungsvorschriften für die Streumatrix.

z11 = [(1 + S11)(1 − S22) + S12S21] /a = 1/Z0 Z11

z12 = 2 S12/a = 1/Z0 Z12

z21 = 2 S21/a = 1/Z0 Z21

z22 = [(1 − S11)(1 + S22) + S12S21] /a = 1/Z0 Z22

(A.13)

mit a = (1 − S11)(1 − S22) − S12S21 (A.14)

y11 = [(1 − S11)(1 + S22) + S12S21] /b = Z0Y11

y12 = −2 S12/b = Z0Y12

y21 = −2 S21/b = Z0Y21

y22 = [(1 + S11)(1 − S22) + S12S21] /b = Z0Y22

(A.15)

mit b = (1 + S11)(1 + S22) − S12S21 (A.16)

Tabelle A.2: Umrechnung von S- in Z- bzw. Y -Parameter

Ebenso gilt die Umkehrung dieser Abbildungen (Tabelle A.3), bis auf die
Tatsache, daß es keinen Unterschied macht, ob man die normierten (z, y)
oder unnormierten (Z, Y ) Parameter verwendet, da die Streuparameter di-
mensionslos sind.

Der Vollständigkeit halber seien hier noch die Definitionsgleichungen für die
sog. Hybrid - (H) und die Ketten-Parameter (A) aufgeführt:

(
U1

I2

)
=

(
H11 H12

H21 H22

)
·
(

I1

U2

)
(A.21)

(
U1

I1

)
=

(
A11 A12

A21 A22

)
·
(

U2

−I2

)
(A.22)

Da diese jedoch in dieser Arbeit — mit Ausnahme der Bestimmung der
Transitfrequenz ft (H21 ≡ 1) z.B. in Abbildung 6.16 auf Seite 146 — nicht
benötigt werden, soll nicht näher darauf eingegangen werden.
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S11 = [(Z11 − 1)(Z22 + 1) − Z12Z21] /c
S12 = 2 Z12/c
S21 = 2 Z21/c
S22 = [(Z11 + 1)(Z22 − 1) − Z12Z21] /c

(A.17)

mit c = (Z11 + 1)(Z22 + 1) − Z12Z21 (A.18)

S11 = [(1 − Y11)(1 + Y22) + Y12Y21] /d
S12 = −2 Y12/d
S21 = −2 Y21/d
S22 = [(1 + Y11)(1 − Y22) + Y12Y21] /d

(A.19)

mit d = (1 + Y11)(1 + Y22) − Y12Y21 (A.20)

Tabelle A.3: Umrechnung von Z- bzw. Y - in S-Parameter



B Wichtige Definitionen und

Bezeichnungen

B.1 Strom-Spannungs-Beziehungen

Z: Widerstandsmatrix

(
U1

U2

)
= Z ·

(
I1

I2

)
=

(
Z11 Z12

Z21 Z22

)
·
(

I1

I2

)
(B.1)

Z: Impedanz, Scheinwiderstand, komplexer Widerstand
R: Resistanz, Wirkwiderstand, reeller/ohmscher Widerstand
X: Reaktanz, Blindwiderstand, imaginärer Widerstand

Z = R + j · X; [Z] = Ω (B.2)

ω: Kreisfrequenz 2 πf
C: Kapazität, Kapazitanz

Lind : Induktivität

XC (ω) = 1/ (ωC)
XL (ω) = −ωLind

(B.3)

Z ′: Normierte Widerstandsmatrix
Z0: Normwiderstand, Wellenwiderstand einer Leitung (i.a. 50 Ω)

Z ′ = 1/Z0 · Z (B.4)

Y : Leitwertmatrix

Y = Z
−1

(B.5)
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(
I1

I2

)
= Y ·

(
U1

U2

)
(B.6)

Y : Admittanz, Scheinleitwert
G: Konduktanz, Leitwert, Wirkleitwert
B: Suszeptanz, Blindleitwert

Y = G + j · B; [Y ] = 1/Ω = Mho = Siemens
Y = 1/Z für Zweipol

(B.7)

BC (ω) = ωC
BL (ω) = −1/ (ωLind)

(B.8)

Y ′: Normierte Leitwertmatrix

Y ′ = Z0Y (B.9)

H: Hybridmatrix

(
U1

I2

)
= H ·

(
I1

U2

)
(B.10)

A: Kettenmatrix

(
U1

I1

)
= A ·

(
U2

−I2

)
(B.11)

S: Streumatrix, Gammamatrix

S = S′ = Γ = Z ′ − 1
Z ′ + 1

= Z − 1 · Z0

Z + 1 · Z0
(B.12)

Rin : Eingangswiderstand

Rin = 	
(

1

Y11

)
(B.13)

Cin : Eingangskapazität

Cin =
−1



(

1

Y11

)
· ω (B.14)
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Rout : Ausgangswiderstand

Rout =
1

	 (Y22)
(B.15)

Cout : Ausgangskapazität

Cout =

 (Y22)

ω
(B.16)

B.2 Leistungsgrößen

Gp,max : Maximale Leistungsverstärkung
(maximum operating/available power gain MAG)

Gp,max =
|S21|
|S12|

·
(
K −

√
K2 − 1

)
, K ≥ 1

mit K =
1 − |S11|2 − |S22|2 + |∆S|2

2 |S12S21|
und ∆S = S11S22 − S12S21

(B.17)

Gp,max ,sta : Maximale stabile Leistungsverstärkung
(maximum stable gain MSG)

Gp,max ,sta =
|S21|
|S12|

, K < 1 (B.18)

B.3 Frequenzgrößen

ft: Transitfrequenz (unity current gain frequency)

ft = f

(
|H21| =

∣∣∣∣
id
ig

∣∣∣∣ ≡ 1

)
; [ft] = 1/s = Hz (B.19)

fmax : Grenzfrequenz (maximum oscillation frequency)

fmax = f

(
MAG =

pout

pin

=
udsid
ugsig

≡ 1

)
;

[fmax ] = Hz
(B.20)
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160 Anhang B. Wichtige Definitionen und Bezeichnungen

B.4 Rauschgrößen

NF : Rauschzahl (noise figure)

NF = 10 log
(Sin/Nin)

(Sout/Nout)
(B.21)

Sin , Sout : Signalleistung am Ein- bzw. Ausgang
Nin , Nout : Rauschleistung am Ein- bzw. Ausgang



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 	 (S) und auf der Ordinate der Imaginärteil 
 (S) aufgetra-
gen (Abbildung C.1).

Die Definitionsgleichung des Reflexionsfaktors lautet:

S =
Z ′ − 1

Z ′ + 1
und Z ′ = Z/Z0 (C.1)

Mit der Konvention
S = u + j · v (C.2)

kann man nach der normierten Impedanz Z ′ auflösen und in Real- und Ima-
ginärteil aufteilen:

Z ′ = R′ + jX ′ =
1 − u2 − v2 + j · 2 v

1 + u2 + v2 − 2 u
(C.3)

Die Größen R′ und X ′ stehen dabei für die normierte Resistanz und Reak-
tanz. Aus

R′ =
1 − u2 − v2

1 + u2 + v2 − 2 u
= const (C.4)

ergibt sich nach algebraischer Umstellung die Beziehung
(

u − R′

R′ + 1

)2

+ v2 =

(
1

R′ + 1

)2

. (C.5)

Sie entspricht der allgemeinen Kreisgleichung; alle Punkte mit konstantem
Realanteil der Impedanz, also konstanter Resistanz R′, liegen demnach auf
einem Kreis.

Für die konstante Reaktanz kann man analog verfahren und erhält:

(u − 1)2 +

(
v − 1

X ′

)2

=

(
1

X ′

)2

(C.6)
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Abbildung C.1: Smith-Diagramm

Auch die Punkte konstanter Reaktanz X ′ liegen somit auf einem Kreis und
nicht, wie oftmals behauptet wird, auf Hyperbeln.

Für die Betrachtung der Admittanz-Ebene wird die Substitution

Y ′ =
1

Z ′ = G′ + j · B′ (C.7)

durchgeführt. Damit ergibt sich für die Kurven konstanter Konduktanz G′

die Beziehung (
u +

G′

G′ + 1

)2

+ v2 =

(
1

G′ + 1

)2

(C.8)
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und für die konstante Suszeptanz B′

(u + 1)2 +

(
v +

1

B′

)2

=

(
1

B′

)2

. (C.9)

Obige Smith-Projektion bildet also eine konforme Abbildung der positi-
ven Impedanz-Halbebene. Sie leistet somit der Nicht-Negativität der reellen
Widerstandskomponente Genüge und vermag es, selbst unendliche Wider-
standswerte im Punkt (1, 0) darzustellen.
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D Verschleifungsfunktionen

D.1 Motivation

Während explizite Formeln direkt evaluiert werden können, müssen Simula-
toren iterieren, um implizite Gleichungen zu lösen.

Standard-Algorithmen wie der Newton-Raphson benötigen hierzu die erste
Ableitung. Da unstetige Ableitungen Konvergenzprobleme verursachen kön-
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 Glättung des Übergangs zwischen zwei Funk-
tionen f (x) und g (x) am Übergabepunkt x = x0:

F (x) =

{
f (x) für f (x) < x0

g (x) sonst
(D.1)

und

d f

dx
(x0) �=

d g

dx
(x0) (D.2)

Zur Lösung mithilfe von Verschleifungsfunktionen VF (x) bestehen prinzipi-
ell drei Möglichkeiten:

• Ersetzen von F (x) durch eine neue kontinuierliche Funktion VF (x)

• Definition einer neuen Funktion VF (x) nur innerhalb eines Übergangs-
gebietes [x0 − δ; x0 + δ] mit:

f (x0 − δ)=VF (x0 − δ) und
d f

dx
(x0 − δ)=

d VF

dx
(x0 − δ)

g (x0 + δ)=VF (x0 + δ) und
d g

dx
(x0 + δ)=

d VF

dx
(x0 + δ)

• Gewichtung der Teilzweige von f (x) und g (x):

VF (x) = a (x) · f (x) + b (x) · g (x) = w (x) · f (x) + [1 − w (x)] · g (x)
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166 Anhang D. Verschleifungsfunktionen

Der Nachteil der zweiten Lösung ist, daß die if-else-Abfrage dennoch be-
nötigt wird.

Die übliche Strategie in der kontinuierlichen Modellierung ist es, Effektivwer-
te für diejenigen Variablen einzuführen, die die Unterschiede in den beiden
Teilbereichen definieren. Solche Werte, wie z.B. eine effektive Länge leff oder
eine effektive Spannung Veff , werden dann durch Verschleifungsfunktionen
ineinander überführt (siehe Beispiele in Abschnitt D.3).

Das Anschmiegen der Verschleifungsfunktion an die anzupassende Funktion
kann mit einer Konstante ε > 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 großer Wert
von ε = 0,1 gewählt. Nichtsdestotrotz ergeben kleinere Werte wesentlich
bessere Anpassungen!

Die im folgenden aufgeführten Verschleifungsfunktionen sind bloße Beispiele
— viele andere lassen sich in ähnlicher Weise gemäß der speziellen Problem-
stellung konstruieren.

In einigen Fällen ist es wünschenswert, daß die Ableitung der Verschlei-
fungsfunktion dasselbe Vorzeichen trägt wie die entsprechende Funktion.
Ein weiteres Kriterium mag dadurch gegeben sein, daß die Verschleifungs-
funktion bestimmte Grenzen nicht überschreiten darf. Die Komplexität der
Verschleifungsfunktion und die damit verbundene Erhöhung der Rechenzeit
mag ebenso in Betracht gezogen werden.

Daher werden diejenigen Verschleifungsfunktionen, die die meisten dieser

Kriterien erfüllen, empfohlen und durch einen Rahmen VF hervorgehoben.

Natürlich erhöht jede zusätzliche Evaluierung eines analytischen Ausdrucks
die Rechenzeit der Simulation — ebenso wie deren Nichtkonvergenz. . .

D.2 Funktionsklassen

D.2.1 Spektralfunktion

Definition

δ (x) =

{
1 für x = 0
0 sonst

(D.3)

Die Spektralfunktion (Peak -Funktion) dient zur Beschreibung von deltaför-
migen Vorgängen mit einer Halbwertsbreite, z.B. der Polarisierung von fer-
roelektrischen Speichern [32].
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Substitutionen und deren graphische Darstellung

• VF1 (x) =
1

1 + (x/ε)
2

• VF2 (x) = exp
(
− (x/ε)2

)

• VF3 (x) = 1 − tanh
(
(x/ε)

2
)

• VF4 (x) = 1 − tanh2 (x/ε)

• VF5 (x) = 1/ cosh (x/ε)

• VF6 (x) = 1 − erf
(
(x/ε)

2
)

• VF7 (x) = 1 − erf2 (x/ε)

Bemerkungen:

1. cosh (x) = 1/2 · (ex + e−x)

2. tanh (x) = (ex − e−x) / (ex + e−x)

3. Error-Funktion erf (x) = 2/
√

π ·
∫ x

0

e−t2 dt
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VF3 (x)
VF2 (x)
VF1 (x)

Abbildung D.1: Die Spektralfunktion und deren mögliche Verschleifungen
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168 Anhang D. Verschleifungsfunktionen

D.2.2 Theta-Funktion

Definition

Θ (x) =

{
1 für x > 0
0 sonst

(D.4)

Die Theta-Funktion ist auch unter dem Namen Heavyside1-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

• VF1 (x) = 1/2 ·


1 +

x/ε√
(x/ε)2 + 1




• VF2 (x) =
1

1 + exp (−x/ε)

• VF3 (x) = 1/2 · (1 + tanh (x/ε))

• VF4 (x) = 1/2 + atan (x/ε) /π

• VF5 (x) = 1/2 · (1 + erf (x/ε))

Bemerkungen:

1.

∫
1

1 + x2
dx

!
= atan (x)

2.

∫
tanh2 (x) dx

!
= x − tanh (x)

3. VF1 (x) ist die sog. Sigmoid-Funktion, eine integrierbare Substitution
für die Gauß-Funktion [73]!

D.2.3 Signum-Funktion

Definition

sgn (x) =





1 für x > 0
−1 für x < 0

0 sonst
(D.5)

1engl. Mathematiker
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Abbildung D.2: Die Theta-Funktion und deren mögliche Verschleifungen

Diese Funktion wird z.B. in der Beschreibung von vertauschbaren Polaritäten
benutzt.

Substitutionen und deren graphische Darstellung

Verschleifungsfunktionen können aus der Theta-Funktion durch Verschie-
bung und Streckung hergeleitet werden.

sgn (x)
!
= 2 · Θ (x) − 1

• VF1 (x) =
x/ε√

(x/ε)2 + 1

• VF2 (x) =
2

1 + exp (−x/ε)
− 1

• VF3 (x) = tanh (x/ε)

• VF4 (x) = 2 · atan (x/ε) /π

• VF5 (x) = erf (x/ε)

�
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Abbildung D.3: Die Signum-Funktion und deren mögliche Verschleifun-
gen

D.2.4 Abs-Funktion

Definition

abs (x) = |x| =

{
x für x >= 0

−x sonst
(D.6)

Substitutionen und deren graphische Darstellung

abs (x)
!
=

∫
sgn (x) dx

!
= (1 − Θ (x)) · (−x) + Θ (x) · x = x · (2 · Θ (x) − 1)

• VF1 (x) =
x2/ε√

(x/ε)2 + 1

• VF2 (x) =
2 x

1 + exp (−x/ε)
− x

• VF3 (x) = x · tanh (x/ε)

• VF4 (x) = 2 x · atan (x/ε) /π

• VF5 (x) = x · erf (x/ε)
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Abbildung D.4: Die Abs-Funktion und deren mögliche Verschleifungen

D.2.5 Ramp-Funktion

Definition

ramp (x) =

{
x für x >= 0
0 sonst

(D.7)

=

∫
Θ (x) dx = Θ (x) · x

Substitutionen und deren graphische Darstellung

• VF1 (x) = 1/2 ·
(
x +

√
x2 + 4 ε2

)

• VF2 (x) = ε · ln (1 + exp (x/ε))

• VF3 (x) = 1/2 · x ·


1 +

x/ε√
(x/ε)2 + 1




• VF4 (x) =
x

1 + exp (−x/ε)

• VF5 (x) = 1/2 · x · (1 + tanh (x/ε))

• VF6 (x) = 1/2 · x + x · atan (x/ε) /π

• VF7 (x) = 1/2 · x · (1 + erf (x/ε))

�
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Abbildung D.5: Die Ramp-Funktion und deren mögliche Verschleifungen

D.2.6 Limit-Funktion

Definition

limit (x) =

{
x für x <= x0

x0 sonst
(D.8)

Substitutionen und deren graphische Darstellung

• VF1 (x)= x − 1/2 ·
(

x − x0 +

√
(x − x0)

2
+ 4 ε2

)

= x0 + 1/2 ·
(

x − x0 −
√

(x − x0)
2 + 4 ε2

)

= 1/2 ·
(

x + x0 −
√

(x − x0)
2

+ 4 ε2
)

• VF2 (x) = x − 1/2 ·


1 +

(x − x0) /ε√
((x − x0) /ε)

2
+ 1


 · (x − x0)

• VF3 (x) = x − x − x0

1 + exp (− (x − x0) /ε)

• VF4 (x) =
1 + x − x0

1 + ε · ln (1 + exp ((x − x0) /ε))
+ x0 − 1
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• VF5 (x) =
x

1 + ε/x0 · ln (1 + exp ((x − x0) /ε))

• VF6 (x) = x − 1/2 · (1 + tanh ((x − x0) /ε)) · (x − x0)

• VF7 (x) = x − (1/2 + atan ((x − x0) /ε) /π) · (x − x0)

• VF8 (x) = x − 1/2 · (1 + erf ((x − x0) /ε)) · (x − x0)
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Abbildung D.6: Die Limit-Funktion und deren mögliche Verschleifungen

D.2.7 Doppellimit-Funktion

Definition

dublimit (x) =





x0 für x < x0

x für x0 <= x <= x1

x1 sonst
(D.9)

Substitutionen und deren graphische Darstellung

Hierfür können alle Repräsentationen z.B. der sgn-Funktion verwendet wer-
den oder:

• VF1 (x) = y0 + ymax · tanh ((s0/ymax ) · (x − x0))

mit ymax = (a − b)/2 maximaler Ausgangswert
s0 = 1,0 Gradient der Tangente im Wendepunkt
x0 = (a + b)/2 x-Offset
y0 = (a + b)/2 y-Offset

�
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Abbildung D.7: Die Doppellimit-Funktion und deren mögliche Verschlei-
fungen

D.2.8 Abschnittsweise definierte Funktionen

Definition

F (x, x0) =

{
f (x) für f (x) <= x0

g (x) sonst
(D.10)

Substitutionen und deren graphische Darstellung

Wegen

F (x, x0)
!
= Θ (−x + x0) · f (x) + Θ (x − x0) · g (x)
= (1 − Θ (x − x0)) · f (x) + Θ (x − x0) · g (x)

können alle der obigen Substitutionen der Theta-Funktion Θ als Gewich-
tungsfunktion w verwendet werden.

w (x, x0) ≈ Θ (x − x0)

VF (x, x0) = (1 − w (x − x0)) · f (x) + w (x − x0) · g (x)

mit
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• w1 (x, x0) = 1/2 ·


1 +

x/ε√
(x/ε)2 + 1




• w2 (x, x0) =
1

1 + exp (− (x − x0) /ε)

• w3 (x, x0) = 1/2 · (1 + tanh ((x − x0) /ε))

• w4 (x, x0) = 1/2 + atan ((x − x0) /ε) /π

• w5 (x, x0) = 1/2 · (1 + erf ((x − x0) /ε))

Diese Gewichtungsfunktionen decken sogar den schlimmsten Fall ab, wenn
weder die Funktionen noch deren Ableitungen stetig sind!

f (x0) �= g (x0) und
d f

dx
(x0) �=

d g

dx
(x0)

−1 −0,5 0 0,5 1

f (x)

(1 − w (x, x0)) · f (x) + w (x, x0) · g (x)
g (x)
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0
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1

Abbildung D.8: Mögliche Verschleifungen einer abschnittsweise definier-
ten Funktion

D.3 Beispiele

D.3.1 Charakteristik eines MOSFETs

Die letzte Abbildung repräsentiert das prinzipielle Strom-Spannungs-Verhal-
ten der Ausgangscharakteristik eines MOSFETs: exponentieller Anstieg des

�
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Drainstromes mit der Gatespannung im Unterschwellstrombereich und qua-
dratischer Anstieg in Sättigung.

Anstatt die komplette Strombeschreibung umzusetzen, ist es empfehlenswer-
ter, effektive Werte, die die unterschiedlichen Teilstücke beschreiben, einzu-
führen.

SPICE

Das MOSFET-Modell SPICE definiert eine Kanallängenreduktion unter Ver-
wendung von VF1 (x) von Seite 171:

∆L = Xd


UDS − UDSAT

4
+

√

1 +

(
UDS − UDSAT

4

)2



1/2

(D.11)

BSIM3v3.1

In BSIM3v3.1 werden effektive Spannungen entsprechend VF1 (x) von Sei-
te 172 und VF2 (x) von Seite 171 definiert:

Udseff = Udsat −
1

2

(
Udsat − UDS − δ +

√
(Udsat − UDS − δ)2 + 4 δUdsat

)

Ugsteff =

2 nφt ln

[
1 + exp

(
UGS − Uth

2 nφt

)]

1 + 2 nCox

√
2 Φ

qεsiNch

exp

(
UGS − Uth − 2 Uoff

2 nφt

) (D.12)

D.3.2 Simulator-implementierte Funktionen

Einige Simulatoren offerieren fest implementierte Lösungen zur Vermeidung
von Unstetigkeitsstellen, so zum Beispiel SABERTMs Modellprimitiv slope.
Für Details sei auf die Handbücher [4] verwiesen.



E Berechnung des

Leiterbahnwiderstands

Der Widerstand einer rechtwinkligen, homogenen Leiterbahn läßt sich aus
dem Flächenwiderstand R� und der Anzahl � der Leiterbahnquadrate in
Richtung des Stromflusses berechnen:

R = R� · � (E.1)

mit R� =
ρ

d
und � =

∆x

∆y
(E.2)

Mit ρ wird hierbei der spezifische Materialwiderstand in Ωm bezeichnet, der
Parameter d steht für die Schichtdicke der Leiterbahn.

E.1 Methodik

Erfolgt jedoch der Abschluß der Leiterbahn nicht parallel oder verläuft diese
nicht rechtwinklig, so sind geeignete Korrekturterme erforderlich.

Dies ist z.B. der Fall bei

• Kammstrukturen von Hochfrequenz-Transistoren mit Gatefingern,

• Widerständen in Mäanderform oder

• abgeschrägten Ecken zur Verminderung von Feldspitzen bei Hochvolt-
Schaltungen.

Zur einfachen Berechnung sollen die Korrekturterme k in der Form

R = R� · (� + k) (E.3)

darstellbar sein.

Mit zweidimensionalen konformen Transformationen lassen sich die notwen-
digen Korrekturterme für den Leitungsabschluß ermitteln [36].
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E.2 Leiterbahnabschluß

Einige Beispiele für nicht-parallele Leiterbahnabschlüsse sind mit den ent-
sprechenden Korrekturtermen k in Abbildung E.1 aufgeführt.
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Abbildung E.1: Korrekturterme für nicht-parallele Leiterbahnabschlüsse1

E.3 Leiterbahnecke

Korrekturterme für Leiterbahnecken lassen sich entweder nach der Methodik
von Seite 177 gewinnen oder durch symmetrische Kombination der Leiter-
bahnabschlüsse aus Abbildung E.1.

Abbildung E.2 zeigt einige gebräuchliche Varianten.

Für eine wie bei einem Gatefinger rechtwinklig verlaufende Leiterbahn ergibt
sich beispielsweise:

R = R� · (� + 0,559) (E.4)

Wegen der unterschiedlichen Äquipotentialflächen entspricht dies nicht dem
Wert 0,469 aus Abbildung E.1 c.

1Die Korrekturterme für d) und e) ergeben sich aus transzendenten Funktionen und
lassen sich daher nicht analytisch angeben.
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Abbildung E.2: Korrekturterme für Leiterbahnecken
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6.2 Normierte Verzögerungszeit für verschiedene Transistorlängen
(Simulation mit einem NQS-Modell) . . . . . . . . . . . . . . 134

6.3 Definition der Kanalaufbauzeit aus dem Anstieg des Drain-
stroms auf 50 % seines Endwerts (NQS-Simulation) . . . . . . 135

6.4 Flußdiagramm der Untersuchungen zur Nichtquasistatik . . . 136

6.5 Schema der Inversionsschichtladung entlang des Kanals zu
verschiedenen Gatespannungen . . . . . . . . . . . . . . . . . 136



186 Abbildungsverzeichnis
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D.8 Mögliche Verschleifungen einer abschnittsweise definierten Funk-
tion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 175

E.1 Korrekturterme für nicht-parallele Leiterbahnabschlüsse . . . 178
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[56] Lemâıtre, B.: Parameter Extraction for the SIEMENS MOSC5 Tran-
sistor Model. Appendix F zum Schlußbericht

”
JESSI AC41 Verbund-

projekt ,Technology Assessment‘“, SIEMENS AG, Bereich Halbleiter,
München, Mai 1992.
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Elektronik. Dr. Alfred Hüthig Verlag, Heidelberg, 2. Auflage, 1986.

[89] Vanoppen, R. R. J., J. A. M. Geelen und D. B. M. Klaassen:
The high-frequency analogue performance of MOSFETs. In: IEEE In-
ternational Electron Devices Meeting Technical Digest (IEDM), Seiten
173–176, 1994.

[90] Vendelin, G. D.: Design of amplifiers and oscillators by the S-parame-
ter method. John Wiley & Sons, NewYork Chichester Brisbane Toronto
Singapur, 1982. A Wiley-Interscience publication.

[91] Vladimirescu, A.: The Spice Book. John Wiley & Sons, NewYork
Chichester Brisbane Toronto Singapur, 1994.

[92] Weber, W., M. Brox, R. Thewes und N. S. Saks: Hot-Hole-In-
duced Negative Oxide Charges in n-MOSFET’s. IEEE Transactions on
Electron Devices, 42:1473–1480, 1995.

[93] Wijnen, P. J. van, H. R. Claessen und E. A. Wolsheimer: A new
Straightforward Calibration and Correction Procedure for

”
On Wafer“

High Frequency S-Parameter Measurements (45MHz-18GHz). In: IEEE
Bipolar Circuits and Technology Meeting (BCTM), Seiten 70–73, 1987.

[94] Ziel, A. van der: Noise in Solid State Devices and Circuits. John
Wiley & Sons, Inc., 1. Auflage, 1986.

[95] Zinke, O. und H. Brunswig: Hochfrequenztechnik, Band 1+2. Sprin-
ger-Verlag, Berlin Heidelberg NewYork, 5. Auflage, 1995.



Index

A-Parameter, siehe Ketten-Para-
meter

Abschlußwiderstand, 113
Abschnürpunkt, siehe pinchoff point
Admittanz, 18, 158
Admittanzparameter, 114
Akkumulationswiderstand, 83, 84
Ausgangskapazität, 159
Ausgangskonduktanz, 14
Ausgangsleitwert, 14
Ausgangswiderstand, 122, 159

Bauelementesimulation, 27
Berkeley-Modell, 23
Beweglichkeit der Ladungsträger,
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Kapazitätskoeffizient, 63
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