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Introduction générale
Introduction générale

1. Le transistor MOS et les applications RF1

Depuis le premier circuit intégré en technologie CMOS fabriqué par Fairchild au début des

années 1960, le développement de la technologie MOS a permis de produire des circuits de plus

en plus rapides, contenant de plus en plus de transistors, pour un prix quasiment constant.

Gordon Moore, cofondateur de la société Intel, supposa en 1965 que le nombre de transistors

par circuit intégré allait doubler environ tous les dix-huit mois [2]. Faisant de cette observation

(appelée depuis “Loi de Moore”) une prophétie auto-réalisatrice [3], l'industrie du

semiconducteur s'en est servie pour se donner son propre rythme de développement depuis près

de quarante ans. Grâce à quoi le transistor MOS est devenu un composant de plus en plus rapide

et de moins en moins cher [4][5][6].

Même si l'évolution du transistor MOS a longtemps été pensée en termes de circuits

numériques (microprocesseurs, microcontrôleurs, DSPs...), ses performances de rapidité en

font désormais un composant intéressant pour les circuits analogiques et RF. Il reste surpassé

par les technologies bipolaires ou III-V [7][8], mais présente notamment deux avantages

importants :

• son prix est moins élevé ;
• il offre la possibilité de réaliser facilement, sur un même circuit, des fonctions
numériques et des fonctions analogiques ou RF.

Ceci a permis de développer de nombreuses applications RF grand public (principalement

pour les communications sans fil) à moindre coût [9][7].

En conséquence, aujourd'hui, même si le transistor MOS reste un composant massivement

utilisé pour la conception numérique, de nombreux efforts sont portés sur la fabrication de

circuits RF en technologie MOS. Depuis 2003, l'ITRS (International Technology Roadmap for

Semiconductors) s'intéresse ainsi à l'évolution des technologies RF et Analog/Mixed-Signal

pour les communications sans fil [10]. Dans la vie de tous les jours, ce type d'applications se

situe potentiellement à peu près partout, pour la téléphonie mobile (GSM, UMTS), les réseaux

sans fil (Wifi, Bluetooth, bande ISM, Wimax) ou la localisation et le transport (GPS, radars de

proximité) et possède encore vraisemblablement, à l'heure actuelle, une bonne marge de

développement.

2. La modélisation RF du transistor MOS

La modélisation des dispositifs d'un circuit intégré s'inscrit parmi les méthodologies

permettant de réduire le temps de cycle et le coût d'un circuit. En effet, une des particularités

des circuits intégrés est qu'une fois fabriqués, il ne peuvent être modifiés. Ainsi, lors de la

conception du circuit, le comportement électrique de celui-ci doit être simulé pour vérifier qu'il

fonctionne correctement. Pour être pertinente, cette simulation doit bien entendu être la plus

proche possible de la réalité.

Le but de la modélisation est donc d'élaborer, pour chaque dispositif, un équivalent

mathématique, le modèle, qui permet d’en reproduire et d’en prédire le comportement

électrique. Utilisé directement par le simulateur de circuit, cet équivalent mathématique repose

1.Par convention de l’Union Internationale des Télécommunications, le spectre Radiofréquence (RF) comprend les fréquences

inférieures à 3THz [1]. Les applications dites “RF” ont pour la plupart une fréquence de fonctionnement dans la bande 1-10GHz. Dans tout ce

manuscrit, le terme “RF” fait référence à ce domaine de fréquence.
11
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sur la physique du composant.

En pratique, on dispose du modèle, qui est un jeu d'équations basées sur la physique, et de

mesures de structures de test, c'est-à-dire de composants isolés. Ces mesures permettent

d'extraire les paramètres caractéristiques de la technologie. Les principales difficultés résident

dans le fait que développer un modèle représente un très long travail de recherche ; par ailleurs,

la réduction des dimensions des dispositifs impose la prise en compte d’effets de petite

géométrie de plus en plus nombreux, ce qui complique à la fois les modèles en eux-mêmes et

la méthodologie d'extraction des paramètres [10].

Nous l'avons vu, l'activité RF en technologie MOS est relativement récente, et reste encore

minoritaire. Or, dans un circuit RF ou dans un circuit numérique, le transistor n'est pas utilisé

de façon identique. Les besoins et les contraintes des deux types de circuit diffèrent, et il en est

par conséquent de même pour les modèles [8]. Dans le but d'affiner la modélisation du

transistor MOS en RF, il est donc essentiel de s'intéresser à certains aspects du composant, qui

peuvent avoir une influence négligeable dans le cadre d'une application numérique, et

néanmoins importante, voire prépondérante dans le comportement RF du transistor.

3. Plan du manuscrit

L’objectif de ce travail de thèse est de proposer de nouvelles approches et de nouvelles

techniques de modélisation du MOSFET adaptées aux applications RF, en particulier en

explorant les limites des modèles existants. Le domaine de fréquence étudié est celui des

applications RF (1GHz<f<10GHz), voire le domaine millimétrique (f>30GHz).

Tout d’abord, le Chapitre 1 expose la problématique de la modélisation RF du transistor

MOS. Après un rappel sur le fonctionnement du composant, les outils de modélisation en
particulier, trois modèles compacts existants, seront présentés. La dernière partie du chapitre
est consacrée aux contraintes spécifiques à la RF dans le cadre d’un travail de modélisation du

composant.

En second lieu, certains des éléments extrinsèques du composant seront étudiés, et des

méthodes d’extraction et de modélisation de ces éléments seront élaborées. L’évolution de ces

derniers, ainsi que leur impact sur le fonctionnement du composant pour différentes géométries

et technologies, terminent le Chapitre 2.

Le Chapitre 3 est exclusivement consacré à un élément parasite particulier : le réseau

substrat. Sa complexité, tant dans sa forme que dans ses effets sur les performances du

transistor, impose une approche spécifique. L’analyse et l’extraction de cette partie du

dispositif seront développées, suivies d’une comparaison entre la mesure et une simulation

basée sur le modèle élaboré.

Enfin, c’est par choix délibéré que les annexes occupent une grande part de ce manuscrit.

Elles présentent des calculs, des aspects importants de ce qui constitue l’approche du

composant propre à la RF. Elles peuvent donc être utiles hors de la lecture des chapitres qui les

précèdent.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Chapitre 1
Modélisation du MOSFET et utilisation en RF

Le MOSFET est aujourd’hui le transistor le plus utilisé en microélectronique. Alors qu’il

sert principalement pour la conception de circuits numériques, son faible coût et ses

performances en font un composant de plus en plus intéressant pour les applications RF. Or, les

contraintes de modélisation diffèrent selon les applications visées.

Ce chapitre permet, dans un premier temps, de situer le MOSFET tel qu’il est à l’heure

actuelle : son fonctionnement, mais aussi les caractéristiques des MOSFETs des générations les

plus avancées, et les moyens utilisés pour modéliser ce dispositif dans un contexte industriel.

Dans un second temps, les techniques nécessaires à la modélisation haute fréquence du

transistor MOS seront abordées et recensées ; il s’agit notamment de la prise en compte des

effets non quasi-stationnaires et de la partie extrinsèque du composant, et également les

contraintes spécifiques de la mesure en haute fréquence.

1.1 Le MOSFET à l’heure actuelle

1.1.1 Rappel du fonctionnement du dispositif1

1.1.1.1 Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor : le transistor à effet de
champ à grille isolée

La Figure 1-1 représente de façon schématique un transistor nMOS (le canal est constitué

d’électrons2). La tension appliquée à la grille module la conductivité électrique de la zone

source-drain, permettant à plus ou moins de porteurs de se déplacer de la diffusion de source à

la diffusion de drain, sous l’action de la tension VDS. Le MOSFET est donc une source de

courant commandée par la tension de grille.

1.Ce paragraphe n’est pas exhaustif et ne développe pas le fonctionnement du MOSFET dans le détail. Il s’agit de présenter des

éléments pertinents pour la suite. Pour une présentation plus complète, se reporter à [1].

2.Par opposition au transistor pMOS, dont le canal est constitué de trous.
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Figure 1-1 : Représentation schématique d’un transistor nMOS.

On distingue plusieurs régimes de fonctionnement, comme l’illustrent la Figure 1-2 et la

Figure 1-3. La transconductance de grille, quantifiant l’action de la tension de grille sur le

courant source-drain, est définie par :

(1-1)

La conductance source-drain est définie par :

(1-2)

Figure 1-2 : Courant drain-source en fonction de VGS à VDS faible.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Figure 1-3 : Courant drain-source en fonction de VDS pour plusieurs

valeurs de VGS.

Pour , le canal n’est pas formé. Idéalement, le courant dans cette zone est nul.

Pour , le canal est formé, le transistor peut conduire du courant. On note

.

• Pour , le transistor est en régime linéaire, le courant IDS est proportionnel à
VDS.

• Pour , la densité de charge du canal s’annule au drain : on dit que le canal est
pincé. Le courant ne peut plus augmenter proportionnellement à la tension VDS.

• Pour , le courant reste constant et vaut IDsat. La tension aux bornes du canal
vaut VDsat et le point de pincement se déplace vers la source lorsque la tension VDS est
augmentée. Le transistor est en régime saturé.

1.1.1.2 La capacité MOS

Le comportement dynamique du transistor est décrit par les variations des charges présentes

dans la grille et dans le caisson. La connaissance des capacités du transistor, définies par (1-3),

est donc aussi importante que la connaissance de son comportement en courant.

(1-3)

De plus, les variations avec VGS de la capacité totale vue de la grille, mesurée dans les

conditions de la Figure 1-4, permettent d’illustrer les régimes de fonctionnement du transistor,

comme le montre la Figure 1-5. La capacité du MOSFET à deux terminaux peut être

représentée comme sur la Figure 1-6.

IDS

VDS

VGS ➚

VDsat VGS VT–≈

VGS=VGS0IDSat(VGS0)

VGS VT<

VGS VT>
VDsat VGS VT–≈

VDS VDsat«

VDS VDsat≈

VDS VDsat>

Cij Vj∂
∂Qi

Vk j≠ Cte=

=

17



Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Figure 1-4 : Configuration de mesure de la capacité totale vue de la

grille du transistor MOS.

• Accumulation : sous l’effet du champ de grille, les porteurs majoritaires du caisson sont
attirés vers l’interface semiconducteur/oxyde de grille, et constituent la charge
d’accumulation. La valeur de la capacité d’accumulation est alors très forte : la capacité
MOS est donc quasiment égale à la capacité d’oxyde.

• Déplétion : les porteurs majoritaires du caisson sont repoussés par la tension appliquée à
la grille. Une zone déplétée en porteurs de charge apparaît. La charge de déplétion ainsi
créée est due aux impuretés ionisées du caisson. La capacité de déplétion est d’autant
plus faible que la profondeur de déplétion est importante : la capacité MOS décroît.

• Inversion : une couche de porteurs minoritaires, alimentée par les diffusions de source
et de drain, se forme à l’interface semiconducteur/oxyde. Cette couche d’inversion est le
canal du transistor, il est électriquement connecté au drain et à la source. La capacité
d’inversion est très forte : la capacité MOS tend vers Cox.

Figure 1-5 : Capacité totale vue de la grille dans les conditions de

mesure de la Figure 1-4 en fonction de VGS.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Figure 1-6 : Capacité d’une structure MOS. Les capacités d’oxyde

(Cox), d’accumulation (Cacc), de déplétion (Cdep) et d’inversion (Cinv)

représentent respectivement la capacité due à l’oxyde de grille, et les

variations des charges d’accumulation, de déplétion et d’inversion.

1.1.1.3 Le régime d’inversion

La théorie du MOSFET est basée sur le potentiel de surface ψs, défini comme la chute de

potentiel entre l’interface semiconducteur/oxyde et la région neutre (non déplétée) du

caisson [1]. Dans le cas simple de la capacité MOS (c’est-à-dire une structure MOS à deux

terminaux seulement), dont le semiconducteur est dopé en impuretés acceptrices (avec un

dopage NA), cette grandeur peut être reliée à la tension VGB par (1-4) :

(1-4)

où VFB est la tension de bandes plates, valeur de la tension de grille pour laquelle aucune
charge n’existe dans le semiconducteur ; φF est le potentiel de Fermi du semiconducteur ; γ est
appelé facteur de substrat et est défini par :

(1-5)

où C’ox est la capacité surfacique d’oxyde de grille, et εs est la permittivité du silicium.
Enfin, dans (1-4), φt est le potentiel thermique, valant :

(1-6)

où k est la constante de Boltzmann, T la température en Kelvins et q la charge élémentaire.

La concentration en électrons (c’est-à-dire en porteurs minoritaires) à l’interface

semiconducteur/oxyde est donnée par :

(1-7)

On remarque alors que :

• à ψs=φF,

(1-8)

où ni est la concentration intrinsèque du semiconducteur en porteurs de charge ;

• à ψs=2φF,
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
(1-9)

les concentrations en porteurs minoritaires et en charges fixes sont égales.

Ainsi,

• Pour , le transistor est en régime de déplétion.
• Pour , le transistor est dit en régime d’inversion faible. Dans ce régime,
Cinv<<Cdep ;

• Pour , où φZ0 vaut plusieurs φt, le transistor est en régime
d’inversion modérée ;

• Pour , le transistor est en régime d’inversion forte. On peut considérer que
dans ce régime, ψs est quasiment indépendant de VGB. De plus, Cinv>>Cdep.

La charge d’inversion peut être calculée pour le régime d’inversion faible :

(1-10)

où VM0 est la limite, pour VGB, entre les régimes d’inversion faible et modérée, QM est la

charge d’inversion lorsque VGB=VM0 et

(1-11)

D’autre part, en inversion forte :

(1-12)

VT0 est appelée tension de seuil extrapolée du transistor.

Remarquons qu’en inversion faible, la charge d’inversion varie exponentiellement avec la

tension appliquée à la grille, alors qu’en inversion forte, elle varie linéairement.

1.1.1.4 Le courant drain-source

De façon simplifiée, et pour un transistor MOS idéal, on peut établir les équations du courant

de drain dans les différents régimes de fonctionnement.

Il existe deux types de courant constituant IDS :

• le courant de conduction, qui est un déplacement des porteurs de la charge d’inversion,
dû à la variation du potentiel de surface le long du canal. Ce courant est prépondérant en
inversion forte.

• le courant de diffusion, qui est un déplacement des porteurs dû à la non-homogénéité de
la charge d’inversion. Ce courant est prépondérant en inversion faible.

Ces deux types de courant existent dès lors que la tension drain-source est non nulle, et que

le MOSFET est en régime d’inversion.

En inversion forte, il faut distinguer le régime linéaire (VDS<VDsat) et le régime saturé

(VDS>VDsat) :

• En régime linéaire, IDS dépend linéairement de VDS et de (VGS-VT), comme on peut le
voir Figure 1-2 :

(1-13)

• En régime saturé, IDS dépend quadratiquement de (VGS-VT), et ne dépend plus de VDS :

nsurface NA=

0 ψs φF< <
φF ψs 2 φF⋅< <

2 φF⋅ ψs 2 φF⋅ φZ0+< <

2 φF⋅ φZ0+ ψs<

QI QM

VGB VM0–

n0 φt⋅
--------------------------exp⋅≈

n0 1
γ

2 2 φF⋅⋅
-------------------------+=

QI Cox VGB VT0–( )⋅–≈

IDS µ W

L
----- C'ox VGS VT

VDS

2
---------––   VDS⋅ ⋅ ⋅ ⋅=
20



Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
(1-14)

En inversion faible,

(1-15)

où

(1-16)

n est un paramètre relié à ce qu’on appelle communément la pente sous le seuil : en
inversion faible, une variation de VGS de  fait varier IDS d’une décade.

Nous voyons, comme pour la charge d’inversion, que le courant est linéaire ou quadratique

en inversion forte, et exponentiel en inversion faible. Ceci constitue un point délicat pour

l’élaboration d’un modèle physique (donc mathématiquement continu) du transistor MOS, si

on raisonne en VGS et VDS [1].

1.1.2 Les effets de petite géométrie

L’ITRS définit l’évolution des générations technologiques des composants à

semiconducteurs. En ce qui concerne la longueur de grille des MOSFETs, l’ITRS a établi la

prévision suivante :

En principe, d’une génération à la suivante, tous les paramètres (en particulier la longueur

de grille, la profondeur de jonction, l’épaisseur d’oxyde de grille, la tension d’alimentation) du

transistor doivent être réduits dans les mêmes proportions. En réalité, ce n’est pas le cas, en

raison de grosses difficultés d’ordre technologique [3][4][5][6].

Ainsi, de nombreux effets liés à la petite dimension des dispositifs apparaissent : leur

fonctionnement n’est plus idéal. La liste qui suit présente certains des effets les plus connus ;

elle n’est pas exhaustive.

Il est à noter que pour beaucoup, ces effets limitent la transconductance de grille ou influent

sur la conductance source-drain de telle façon que cette dernière n’est plus nulle en régime

saturé comme elle devrait l’être idéalement. Par ailleurs, le gain analogique du transistor, défini

comme , s’en trouve alors diminué. Ceci est une raison majeure pour laquelle l’utilisation

Année 2005 2007 2009 2011

Epaisseur équivalente d’oxyde de grillea (nm)

a.L’épaisseur équivalente d’oxyde de grille (ou EOT, Equivalent Oxide Thickness) est l’épaisseur de SiO2
nécessaire pour avoir la même capacité surfacique d’oxyde que celle, plus importante, obtenue avec un

diélectrique de permittivité plus élevée.

1.2 1.1 0.9 0.5

Longueur physique de grille (nm) 32 25 20 16

Table 1-1 : Evolution, selon l’ITRS, de l’épaisseur d’oxyde de grille et 

de la longueur de grille d’un transistor MOS pour les applications de 

type numériques haute performance [2].
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
des dispositifs à la longueur de grille nominale de la technologie n’est pas la norme.

1.1.2.1 Modulation de la longueur du canal (CLM, Channel Length Modulation)

Nous avons vu qu’en régime saturé, si VDS augmente, le courant est supposé rester le

même ; la longueur effective du canal cependant a diminué (voir Figure 1-7). Ainsi, en régime

saturé, le courant n’est plus proportionnel à 1/Lg mais à 1/(Lg-lp) : IDS augmente avec VDS, et

la conductance source-drain n’est plus nulle. Pour les dispositifs courts, cette diminution n’est

pas négligeable devant Lg, et l’augmentation du courant avec la tension de drain est

significative. Cet effet est semblable à l’effet Early des transistors bipolaires.

Figure 1-7 : Coupe schématique du MOSFET en régime saturé

illustrant l’effet de modulation de la longueur du canal.

1.1.2.2 Les effets de petite géométrie affectant la tension de seuil du transistor

1.1.2.2.1 L’effet canal court (SCE, Short-Channel Effect)

On peut voir cet effet, illustré Figure 1-8, comme la conséquence du fait que pour ces canaux

courts, une partie de la charge de déplétion, normalement contrôlée par la grille, est contrôlée

par les jonctions source et drain. La tension de seuil effective est alors plus faible :

(1-17)

avec ∆VT>0.

Le problème que pose une tension de seuil trop basse est illustré par la Figure 1-9 : la valeur

du courant à VGS nulle, appelée également IOFF, est plus grande, ce qui signifie une

consommation électrique plus importante.

Une solution technologique consiste à augmenter localement le dopage du caisson à

proximité de la source et du drain, les “poches”, (“pocket implants”) de façon à limiter
l’extension des zones de déplétion des jonctions.

Lg
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VT
eff

VT
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VT∆–=
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Figure 1-8 : Coupe schématique du MOSFET en régime saturé

illustrant l’effet canal court (d’après [1]).

Figure 1-9 : Impact de l’effet canal court sur le courant drain-source.

a : caractéristique idéale ; b : caractéristique réelle. La courbe en

pointillés représente une extrapolation du régime d’inversion forte.

1.1.2.2.2 Effet canal court inverse (RSCE, Reverse Short-Channel Effect)

Cet effet est d’origine technologique. La diffusion des dopants dans le silicium est assistée

par les défauts cristallins de type interstitiel, créés lors de l’implantation ionique. Lors du recuit

d’activation des dopants, ces défauts diffusent vers la surface du semiconducteur (qui maintient

leur concentration à l’équilibre thermique), entraînant avec eux des atomes de dopant. Le

dopage à la surface est donc plus élevé que dans le volume [7][8]. Ce phénomène est accentué

au voisinage des zones de source et de drain [9].

Ainsi, le dopage moyen à la surface du semiconducteur est plus important pour un transistor

de faible longueur de grille que pour un transistor long, ce qui conduit à une augmentation de

la tension de seuil lorsque Lg diminue.

Sans les “poches”, si Lg décroît davantage, la tension de seuil diminue, comme le décrit

l’effet canal court (qui lui est d’origine électrostatique). Avec les “poches”, cet effet est encore

accentué.

Transistor long : quasiment tout le canal est contrôlé par la grille.

Transistor court : la grille ne contrôle pas entièrement le canal.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
1.1.2.2.3 Effets DIBL (Drain Induced Barrier Lowering) et DITS (Drain Induced

Threshold Shift)

On peut montrer [1] que dans (1-17), le terme ∆VT dépend linéairement de VDS.
Concrètement, le canal est tellement court que l’effet d’une tension appliquée sur le drain

affecte une grande partie du canal. Ainsi, à VGS constant, si VDS augmente, ∆VT augmente.

Les “poches” permettent de contrôler cet effet pour les dispositifs à canal court. En

revanche, si Lg augmente, elles ont pour conséquence l’effet DITS, semblable à l’effet DIBL

des transistors courts [10].

Intuitivement, les conséquences sont simples à comprendre : en régime saturé, si VDS
augmente, la tension de seuil du dispositif diminue. Donc à VGS constant, VGS-VT augmente ;

le courant également, d’où une conductance source-drain non nulle.

1.1.2.3 Effets des forts champs sur les porteurs

1.1.2.3.1 Mobilité effective

La mobilité des porteurs de charge du canal est affectée par le champ transverse

(perpendiculaire au sens du courant). A faible champ, la mobilité est limitée par l’effet

“Coulomb scattering”, qui est le mécanisme d’interaction des porteurs avec les impuretés
ionisées et les charges piégées dans l’oxyde de grille. A plus fort champ, la mobilité décroît,

principalement en raison de l’effet “phonon scattering” : les porteurs perdent de l’énergie du
fait des vibrations du réseau cristallin. Lorsque le champ est encore plus fort, les porteurs,

comme “plaqués” contre l’interface semiconducteur/oxyde, voient leur mobilité diminuer

essentiellement à cause de la rugosité de surface [1][11][12]. Un modèle proposé dans [1] est :

(1-18)

Où µ0, θ et θB sont des paramètres physiques, mais déterminés empiriquement.

La réduction de vélocité limite la transconductance de grille, et donc le courant que le

transistor peut délivrer.

1.1.2.3.2 Saturation de la vélocité des porteurs [1]

Ici, la vélocité des porteurs est affectée par le champ électrique longitudinal. Pour un champ

critique Ec ((1-19)), la vitesse des porteurs sature.

(1-19)

où vmax est la vélocité maximale des porteurs.

Un modèle simple de ce phénomène est donné par [1][13] :

(1-20)

où Ex est le champ longitudinal dans le composant.

1.1.2.3.3 Le phénomène de porteurs chauds

Pour de forts champs source-drain, la vélocité des porteurs peut saturer avant que le canal

ne soit pincé. Entre le point où ils atteignent leur vélocité maximale et le drain, les porteurs

continuent de voir leur énergie croître, mais leur vitesse est limitée par leurs collisions avec les

atomes du réseau. Il peut alors s’ensuivre le phénomène d’ionisation par impact, entraînant la
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création de nouveaux porteurs, des électrons et des trous.

Dans le cas d’un nMOSFET, les trous ainsi créés sont repoussés par le champ électrique de

la grille vers le substrat, donnant naissance à un courant de substrat. Les nouveaux électrons

participent au courant de drain. Certains électrons, toutefois, peuvent être injectés dans l’oxyde

et créer alors un courant de grille, ou peuvent être piégés dans l’oxyde, devenant des charges

fixes ou des charges d’interface. Ceci dégrade le fonctionnement du composant et participe à

son vieillissement.

1.1.2.4 Effets dus aux oxydes fins [1]

1.1.2.4.1 Augmentation de l’épaisseur effective d’oxyde (CLT, Charge Layer

Thickness)

La charge d’inversion n’est pas infiniment fine, et le pic de distribution de cette charge se

trouve à une profondeur dm de la surface du semiconducteur. dm peut valoir de 10 à quelques

dizaines d’angströms, soit l’ordre de grandeur de l’épaisseur physique d’oxyde de grille.

L’épaisseur effective de grille est alors supérieure à l’épaisseur physique [14][15], ce qui

conduit à une valeur plus faible de Cox et limite donc le courant drain-source.

1.1.2.4.2 Polydéplétion

Le polysilicium de grille est dégénéré (fortement dopé) et est supposé se comporter comme

un métal. Le dopage de ce matériau n’est toutefois pas infini, et lorsque le transistor est en

inversion, une couche de déplétion peut s’y former. Elle agit comme une capacité en série avec

Cox : l’épaisseur effective d’oxyde s’en trouve augmentée. Une solution technologique

envisagée pour supprimer la polydéplétion est l’utilisation de grilles métalliques.

1.1.2.4.3 Courant tunnel de grille

En raison de la forte réduction de son épaisseur, des porteurs peuvent passer à travers

l’oxyde par effet tunnel, ce qui donne naissance à un courant de fuite de grille. Ce courant a

tendance à limiter le courant que le dispositif peut délivrer. De plus, pour les applications

comme les mémoires, qui reposent souvent sur du stockage de charge, ce courant de grille est

évidemment très gênant [16]. Pour réduire ce courant, on utilise à la place du dioxyde de

silicium des matériaux dont la permittivité électrique est plus élevée (appelés aussi oxydes

“high-κ”), ce qui permet d’avoir, pour une même capacité surfacique d’oxyde, une épaisseur
d’oxyde plus importante qu’avec du SiO2.

1.1.2.5 Effets présents dans les technologies les plus avancées (nœuds 90nm et au-
delà) [17]

1.1.2.5.1 L’empilement de grille

La très faible épaisseur des oxydes de grille (quelques couches atomiques) et leur complexité

grandissante (utilisation de matériaux à forte permittivité) nécessite d'aborder la modélisation

de cette partie du transistor d'une façon nouvelle. Outre les courants de grille dus à l'effet tunnel,

les effets quantiques doivent être pris en compte pour modéliser le comportement des oxydes.

1.1.2.5.2 Les contraintes dans le silicium

L'empilement des différents matériaux et les étapes du processus de fabrication, à mesure

que les dimensions se réduisent, ont de plus en plus d'influence sur les caractéristiques du

dispositif, et en particulier sur la mobilité des porteurs.

Par ailleurs, le silicium contraint pourra, dans les générations technologiques à venir, être

une solution pour augmenter la mobilité. 
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1.1.2.5.3 Le dopage dans le semiconducteur

La réduction des dimensions implique que la concentration des dopants dans le caisson et

les jonctions apparaît comme de moins en moins homogène. Pour des raisons technologiques,

des impuretés dopantes peuvent en outre être là où elles ne sont pas supposées se trouver [18].

Ceci influence le fonctionnement du dispositif et augmente également les effets des variations

du processus de fabrication. La concentration en dopants ne peut plus être considérée comme

uniforme, mais doit être décrite par une distribution. On parle WPE (Well Proximity

Effect) [15].

1.1.3 Le dispositif extrinsèque

La partie dite “extrinsèque” est définie par opposition à la partie “intrinsèque” du MOSFET.

Plusieurs définitions sont possibles, certains éléments étant intrinsèques ou extrinsèques

suivant le point de vue qu’on adopte [1][19][20].

Le dispositif intrinsèque est défini ici comme celui décrit par Tsividis [1], c’est-à-dire qu’il

s’agit de la partie responsable de l’effet transistor, décrite par la physique du composant. La

partie extrinsèque est donc constituée de tout ce qui entoure, et permet d’accéder au dispositif

intrinsèque : elle est composée des éléments représentant les chemins résistifs d’accès aux

différents terminaux de grille, source, drain et substrat. Elle inclut également les couplages

capacitifs entre les interconnexions métalliques, contacts, les capacités des jonctions source et

drain, et de recouvrement (voir Figure 1-10).

Figure 1-10 : Coupe du transistor MOS illustrant la répartition partie

intrinsèque/partie extrinsèque.

Si on peut estimer que la partie intrinsèque d’un transistor est décrite avec la longueur et la

largeur de son canal, il n’en est a priori pas de même pour la partie extrinsèque. Il est nécessaire

d’avoir des informations supplémentaires sur le layout du dispositif, c’est-à-dire la façon dont
le transistor est réalisé physiquement.

Par exemple, la largeur totale de grille du transistor MOS est en général répartie sur plusieurs

cellules élémentaires (voir Figure 1-11), chacune comportant plusieurs doigts de grille, de

couplages capacitifs

résistance 

électrique du 

polysilicium

recouvrement

jonction

substrat

partie 

intrinsèque
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façon à avoir :

(1-21)

où Wtotal est la largeur totale du dispositif, Nc son nombre de cellules élémentaires, Nf le

nombre de doigts de grille par cellule et Wf la largeur d’un doigt. L’accès au doigt de grille peut

en outre être fait d’un seul côté du doigt (Ngcon=1) ou des deux côtés (Ngcon=2). Cette

répartition permet de diminuer la résistance de grille (puisque cela revient à avoir plusieurs

résistances plus petites en parallèle), ce qui est bénéfique pour les performances RF et de

bruit [21].

Les capacités de jonction ou métalliques (entre interconnexions) peuvent elles aussi être

affectées, tout comme le réseau substrat, qui désigne les chemins résistifs suivis dans le caisson

par le signal du terminal intrinsèque de bulk à la masse.

Figure 1-11 : Plusieurs topologies pour une même largeur de grille.

La partie extrinsèque joue un rôle prépondérant dans les caractéristiques RF. Elle sera

développée ultérieurement dans ce chapitre et les suivants, ainsi que sa dépendance vis-à-vis

des caractéristiques géométriques du transistor.

1.1.4 Utilisation du transistor MOS dans l’industrie

Le MOSFET est aujourd’hui utilisé dans un grand nombre d’applications, pour lesquelles

les besoins en termes de performances des composants ne sont pas tous les mêmes. Aussi, il n’y

a pas pour chaque nœud technologique un seul et unique nMOSFET et un seul et unique

pMOSFET qui seraient utilisés dans tous les circuits existants. Il existe plusieurs familles de

composants, dont les caractéristiques électriques diffèrent.

La famille communément appelée High Performance (HP) est destinée aux applications les
plus rapides, comme les microprocesseurs. La famille Low Power (LP) est utilisée pour des
circuits où soit la vitesse n’est pas une priorité, soit pour lesquels la consommation électrique

est un critère important, comme des applications analogiques ou RF, ou encore les circuits

destinés aux applications portables. Les composants de cette famille ont pour cela des oxydes

de grille plus épais.

Pour chacune des familles HP ou LP, il existe encore une autre sous-famille. En effet, le

Wtotal Nc Nf Wf××=

Nc Nf Wf×× 2 2 16µm××=

Ngcon 1=

Nc Nf Wf×× 1 1 64µm××=

Ngcon 1=

Nc Nf Wf×× 1 2 32µm××=

Ngcon 1=

Nc Nf Wf×× 1 2 32µm××=

Ngcon 2=
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cœur du circuit, qui réalise sa fonction, est composé de dispositifs dont la longueur de grille et

l’épaisseur d’oxyde ont les valeurs nominales de leur famille ; cette sous-famille est parfois

appelée GO13. En revanche, les transistors situés aux entrées et sorties du circuit doivent
supporter des tensions élevées : par rapport aux GO1, leur longueur de grille et leur épaisseur

de d’oxyde ont des valeurs plus importantes. Il s’agit de la sous-famille GO2.

Des variantes existent au sein de la sous-famille GO1. L’épaisseur d’oxyde de grille restant

la même, la tension de seuil peut être plus ou moins élevée suivant que le composant doit être

rapide ou doit avoir un courant de fuite faible. Ces variantes sont obtenues en jouant sur le

niveau de dopage au niveau du canal.

Il est enfin à noter que la technologie de fabrication peut être modifiée pour répondre à

certains besoins. Le dopage des “poches”, par exemple, peut être supprimé pour des transistors

destinés à des applications analogiques : ces implantations, qui n’ont d’intérêt que pour des

dispositifs utilisés à la longueur de grille nominale de la technologie, dégradent les

performances analogiques d’un dispositif dont la grille est plus longue.

1.2 La modélisation compacte du transistor MOS

1.2.1 Définition du modèle compact

Le modèle compact est un outil de modélisation massivement employé dans l’industrie. En

effet, au sein d’une même technologie coexistent des transistors ayant des caractéristiques

physiques et électriques différentes, suivant les usages auxquels ils sont destinés, ou de

géométries (largeur, longueur, nombre de doigts de grille) diverses. Par ailleurs, un fabricant

de circuits intégrés possède souvent un catalogue contenant un grand nombre de circuits ; ce

qui implique que les dispositifs peuvent être utilisés pour de nombreuses applications

distinctes, et donc être sollicités dans des régimes de fonctionnement variés.

La propriété du modèle compact est que, basé sur les équations de la physique du composant,

il permet de prédire le comportement du transistor, et pas simplement le reproduire. Il peut

donner les caractéristiques électriques d’un composant, pour un point de polarisation ou une

température de fonctionnement pour lesquels il n’a pas été extrait4. Cette propriété est donc

intéressante pour des applications industrielles, puisque cela évite de mesurer et de modéliser

chacun des transistors pour tous les points de fonctionnement pour lesquels ils sont susceptibles

d’être utilisés. Le modèle compact permet en outre de reproduire les effets des variations du

processus de fabrication du circuit, ce qui est utile pour connaître la sensibilité d’un circuit à

ces variations, ou pour des études d’appareillement de dispositifs.

On peut voir le modèle compact comme une boîte contenant d’une part, les équations de la

physique du composant, et d’autre part,

• des paramètres de modèle, tels que l’épaisseur d’oxyde de grille, la résistivité de tel
matériau, la profondeur de jonction... Ces paramètres sont définis lors de l’extraction et
figés lors de l’utilisation ;

• des paramètres d’instance, que l’utilisateur peut modifier. Cela peut être la température,
les caractéristiques géométriques du transistor ou encore des options du modèle.

Ce modèle compact n’est pas toutefois rigoureusement physique. Les équations sont

simplifiées pour rendre le modèle analytique, et donc à la fois plus rapide5 et plus robuste. Il

existe alors des paramètres qui n’ont pas de réelle signification physique, mais qui permettent

de se rapprocher, dans le domaine de validité du modèle, de la précision de la théorie non

3.GO est l’acronyme de Gate Oxide.

4.Pourvu, bien entendu, que les caractéristiques géométriques ou point de polarisation ou température de fonctionnement du tran-

sistor en question se trouvent dans la plage de validité du modèle.

5.en 2006, un microprocesseur comporte environ un milliard de transistors [22].
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simplifiée. D’autres paramètres peu physiques rendent le modèle plus souple, de façon à tenir

compte du caractère non idéal de la réalité, et aussi pour que le modèle puisse être facilement

appliqué à un grand nombre de transistors parfois différents.

Différents modèles compacts existent. On définit aujourd’hui trois approches différentes :

• Le modèle à tension de seuil, où le potentiel de surface est approximé de façon très
simpliste ; toutes les grandeurs sont calculées à partir de la tension (VGS-VTH), où VTH
est la tension de seuil du transistor. Un exemple est BSIM (hormis la version 5 [23]).

• Le modèle de charge, où le courant est calculé en fonction des charges de source et de
drain, elles-mêmes calculées à partir d’une approximation linéaire sur le potentiel de
surface (celui-ci n’étant donc pas considéré comme constant, à la différence d’un
modèle à tension de seuil) [24]. Un exemple est EKV.

• Le modèle à potentiel de surface, où le potentiel de surface est directement utilisé pour
calculer le courant et les charges dans les différents terminaux, puis calculé à partir des
tensions appliquées aux terminaux. Un exemple est PSP.

1.2.2 Historique des modèles compacts [25]

1.2.2.1 Les modèles de première génération

1.2.2.1.1 Le modèle Level 1

Le modèle Level 1, datant de 1967, est un modèle simple mais dont l’approche

mathématique constitue le point de départ des modèles plus complexes développés par la suite.

Les hypothèses de base du Level 1 sont relativement simplistes et ne permettent pas de

prendre en compte beaucoup d’effets, notamment les effets de canaux courts. En particulier, la

charge de déplétion est considérée comme constante le long du canal. Cette simplicité fait qu’il

est aujourd’hui inutilisable dans l’industrie ; mais il comporte peu de paramètres, et leur

extraction ne nécessite pas de techniques compliquées.

1.2.2.1.2 Le modèle Level 2

L’approche est similaire à celle du Level 1, mais des équations et des paramètres ont été

ajoutés pour prendre en compte des effets de petite géométrie, notamment l’effet canal court,

les effets de réduction de mobilité et de saturation de la vitesse des porteurs. La variation de la

charge de déplétion le long du canal permet une expression du courant plus précise, et le modèle

comporte également une formulation du courant sous le seuil (quoique peu physique).

Ce modèle est mathématiquement plus complexe, ce qui pose des problèmes de convergence

et le rend peu efficace. L’extraction des paramètres, plus nombreux, est beaucoup plus

compliquée que le Level 1.

1.2.2.1.3 Le modèle Level 3

Le modèle Level 3 a été développé pour pallier les défauts du Level 2, qui, trop complexe,

est non continu et ne prend pas en compte tous les effets de petite géométrie. L’approche du

Level 3 est semi-empirique et plus simple, ce qui rend le modèle plus efficace et plus robuste.

Originellement, il est destiné aux dispositifs de longueur de grille supérieure à 1µm, mais il peut
être étendu à des technologies plus avancées. L’extraction des paramètres est similaire à celle

du Level 2.

Le développement de ce modèle a introduit le binning, qui consiste à diviser l’espace
géométrique W/L en sous-modèles, chacun décrivant le dispositif dans des régions plus

étroites, ce qui permet d’utiliser le modèle pour de faibles longueurs de grille.

Le modèle Level 3 est adapté à la conception de circuits numériques mais pas analogiques.

Il comporte notamment une discontinuité entre les régimes linéaire et saturé. Il est par ailleurs
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imprécis pour les grandes longueurs de canal dans une technologie donnée, et son modèle sous

le seuil n’est pas physique.

1.2.2.2 Les modèles de deuxième génération (BSIM, BSIM2)6

Le but de ces modèles était de corriger les défauts du Level 3. Dans les modèles de première

génération, les effets de petite géométrie sont traités comme une correction au modèle de base.

Il est alors supposé que le jeu de paramètres est valide pour la gamme de géométrie entière. En

réalité, un jeu de paramètres n’est valide que dans un domaine restreint de l’espace W/L ; dans

le Level 3, le binning permettait de contourner le problème, mais en imposant des zones de

validité étroites.

Dans les modèles de seconde génération, les équations décrivant le comportement électrique

du dispositif contiennent la longueur et la largeur du canal, tout comme les modèles de première

génération. La nouveauté est qu’une structure externe contenant une dépendance géométrique

est ajoutée ; chaque paramètre du modèle est alors défini à partir de quatre autres paramètres :

(1-22)

où LX, WX et PX décrivent respectivement les variations en longueur, en largeur et en

surface de grille du paramètre X.

Du fait de cette structure géométrique externe, les modèles de seconde génération

comportent un grand nombre de paramètres. Ils sont très empiriques et mathématiques, et de ce

fait peu reliés à la physique et à la technologie du dispositif. L’extraction des paramètres est, de

plus, difficile.

1.2.2.3 Les modèles de troisième génération (BSIM3, BSIM4, MM9)

Les modèles de troisième génération marquent la ré-introduction d’une base physique, dans

le but de relier davantage les paramètres et la technologie. Le nombre de paramètres est ainsi

réduit7 pour mieux décrire le processus technologique. Par ailleurs, l’utilisation de fonctions de

lissage permet un comportement continu du modèle, d’une part, et d’autre part, la conservation

des expressions distinctes correspondant aux différentes régions de fonctionnement. Enfin, ces

modèles incluent de nombreux effets de petite géométrie ignorés jusque-là.

1.2.2.3.1 Un exemple : BSIM4.6

BSIM est développé depuis les années 1980 par l’université de Berkeley, en Californie, et

est longtemps resté le standard pour l’industrie du silicium avant son éviction au profit du

modèle PSP [26]. La version 4 de BSIM, sortie en 2001, est destinée aux applications

numériques ultra-rapides (grâce à la prise en compte des effets existant dans les dispositifs sub-

100nm) et analogiques RF.

Il s’agit d’un modèle à tension de seuil référencé à la source : les équations des charges, du

courant, dépendent directement de la tension VGS. BSIM est un modèle compliqué, comportant

un grand nombre de paramètres non physiques, et la prise en compte des effets du MOSFET

dans les équations du modèle n’est pas toujours cohérente. Tout n’est pas détaillé dans ce qui

suit. Pour une idée plus complète, se reporter à [15].

Dans BSIM4.6, et comme dans [1], la tension de seuil d’un transistor long, dont le dopage

du caisson est uniforme, vaut :

6.BSIM est l’acronyme de Berkeley Short-channel Insulated gate field effect transistor Model. 

7.Sauf pour BSIM, qui a évolué vers une forme empirique et qui contient un très grand nombre de paramètres.

X X0
LX

Leff

--------
WX

Weff

----------
PX

Leff Weff⋅
-----------------------+ + +=
30



Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
(1-23)

où VFB est la tension de bandes plates, γ est le facteur de substrat tel que défini par (1-5),
Vth0 est la tension de seuil à VBS=0, et ψs est défini par :

(1-24)

où NDEP et ni sont respectivement le dopage du caisson et sa concentration intrinsèque en

porteurs. Pour des niveaux de dopage du caisson entre 1016 et 1018cm-3, ψs défini par (1-24)
vaut à peu près 2·φF.

A la tension définie par (1-23) sont ajoutés des termes permettant de tenir compte :

• de la non-uniformité horizontale du dopage du caisson (due à la présence des poches),
en introduisant un terme dépendant de la longueur de canal ;

• de la non-uniformité verticale du dopage du caisson (par l’introduction de termes
calculés à partir du profil de dopage) ;

• des effets canal court et DIBL, par l’introduction d’un terme dépendant de VDS et des
potentiels des jonctions source et drain ;

• de l’effet canal étroit, par l’introduction d’un terme dépendant de la largeur de canal.

Les domaines d’inversion forte et faible sont normalement définis par rapport au potentiel

de surface (voir §1.1.1.3 sur les régimes d’inversion), notion inexistante dans BSIM. On parle

ici de régime de forte inversion (pour VGS>Vth) et de régime sous le seuil (pour VGS<Vth).

Ainsi, la charge du canal sous le seuil est calculée comme suit :

(1-25)

Voff’ est appelée tension d’offset sous le seuil et n est la pente sous le seuil, comme dans (1-

16).

D’autre part, en inversion forte :

(1-26)

Vgse est la tension effective de grille (c’est-à-dire en tenant compte des effets CLT
8 et de

polydéplétion) ; Coxe est la capacité d’oxyde calculée grâce à l’épaisseur électrique d’oxyde de

grille9.

Enfin, pour les deux régimes :

(1-27)

où Coxeff est la capacité d’oxyde effective, c’est-à-dire en tenant compte de l’effet CLT ;

Vgsteff est donnée par une fonction de lissage de (Vgse-Vth) qui permet de relier les deux

régimes de fonctionnement (et donc de plus ou moins décrire l’inversion modérée).

8.Voir l’épaisseur effective d’oxyde de grille :§1.1.2.4.1

9.Qui est différente de l’épaisseur physique en raison, entre autres, de l’effet CLT.

Vth VFB ψs γ ψs VBS–⋅+ +=

Vth0 γ ψs VBS– ψs–( )⋅+=

ψs 0.4
k T⋅
q
----------+

NDEP

ni
---------------ln⋅=

Qchsub0

q NDEP εs⋅ ⋅
2 ψs⋅

--------------------------------- φt

Vgse Vth Voff'––

n φt⋅
----------------------------------------exp⋅ ⋅=

Qchs0 Coxe Vgse Vth–( )⋅=

Qch0 Coxeff Vgsteff⋅=
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(1-28)

m* est un paramètre permettant une meilleure précision du modèle en inversion modérée.

Le courant IDS est alors calculé à partir de (1-27), en fonction de Vgsteff, ce qui donne une

expression qui est ensuite “altérée” par des facteurs correctifs permettant de tenir compte des

effets notamment de petite géométrie.

BSIM4.6 est la dernière version de BSIM4. Elle tient notamment compte des effets de

contrainte et du WPE10 ; elle est donc destinée aux technologies les plus avancées.

1.2.2.4 Des approches alternatives

1.2.2.4.1 EKV 3.0

EKV est un modèle développé depuis les années 1990 par l’Ecole Polytechnique Fédérale

de Lausanne. Les chercheurs à l’origine sont Christian Enz, François Krummenacher et Eric

Vittoz (d’où le nom du modèle). Ce modèle a été développé à une époque où le modèle BSIM

était différent de ce qu’il est actuellement, et en particulier beaucoup moins adapté à la

modélisation pour des applications analogiques.

Le papier de départ du modèle date de 1995 [27]. L’idée de base en était de créer un modèle

dédié aux applications analogiques, avec comme propriétés :

• un nombre minimal de paramètres, tous physiques (de façon à relier facilement le
fonctionnement du MOSFET avec les variations de température et du processus de
fabrication) ;

• le respect de la symétrie source/drain du composant, qui est parfois exploitée en
conception analogique ; la conséquence en est que toutes les tensions doivent être
référencées au substrat ;

• une description des caractéristiques électriques du MOSFET dans des domaines de
faibles tensions et courants, de façon continue pour tous les régimes de fonctionnement.

C’est pourquoi, dans EKV, la description du MOSFET est beaucoup plus poussée en termes

de potentiel de surface. A sa sortie, ce modèle était le seul modèle continu existant dans le

domaine public [28]. Il reposait sur une interpolation entre les domaines de faible et forte

inversion [27]. Il a par la suite été amélioré grâce à une meilleure description de la charge

d’inversion [29].

Celle-ci est tout d’abord linéarisée [30] :

(1-29)

devient

(1-30)

où Ψs0 est le potentiel de surface de pincement :

(1-31)

10.Voir les effets des technologies les plus avancées : §1.1.2.5

Vgsteff

n φt 1
m
*

Vgse Vth–( )⋅
n φt⋅

----------------------------------------exp+ln⋅ ⋅

m
*

n Coxe

2 ψs⋅
q NDEP εs⋅ ⋅
---------------------------------

1 m
*

–( ) Vgse Vth–( )⋅– Voff'–

n φt⋅
--------------------------------------------------------------------------exp⋅ ⋅ ⋅+

------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

Q'i C'ox VG VFB Ψs– γ Ψs⋅––( )⋅=

Q'i nq C'ox Ψs Ψs0–( )⋅ ⋅=

Ψs0 VG VFB γ γ
2
---

γ
2
---   2 VG VFB–+–  ⋅––=
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et nq est défini comme :

(1-32)

La valeur de Ψs dans (1-32) doit être choisie entre  et , de façon à minimiser l’erreur

introduite par l’approximation.

Par la suite, le courant et la charge sont normalisés :

(1-33)

avec :

(1-34)

Le courant drain-source peut par ailleurs s’écrire [30] :

(1-35)

Alors, en posant :

(1-36)

et :

(1-37)

où  est la charge de source, et  est la charge de drain. if et ir sont

appelés respectivement forward current et reverse current.

(1-37) donne de plus :

(1-38)

nq
1

C'ox
---------

Ψs∂
∂Q'i

VG Cte=
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Pour définir la relation entre les tensions et les charges, EKV3.0 introduit la tension de
pincement VP.

En inversion forte,

(1-39)

où Vch est le quasi-potentiel de Fermi des porteurs du canal, et , avec m

choisi entre 2 et 4, de façon à minimiser l’erreur introduite par cette approximation [1][27][30].

VP est alors la valeur de Vch pour laquelle la charge d’inversion est nulle, c’est-à-dire :

(1-40)

D’où :

(1-41)

Soit :

(1-42)

où :

(1-43)

VT0 est la tension de seuil.

VP peut être approximée par :

(1-44)

où :

(1-45)

On montre alors que, VP et Vch étant normalisées par rapport à φt [28],
(1-46)

à  (source) et  (drain) :

(1-47)

(1-47) est alors résolue soit par un algorithme itératif, soit par une fonction analytique

approchée dans le domaine étudié [30].

1.2.2.4.2 PSP101.2

PSP est un modèle récent destiné à la conception de circuits numériques, analogiques et RF.

Il a été développé conjointement, au départ, par Philips Semiconductors11 et l’université de

11.Devenu NXP depuis.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Pennsylvanie12. PSP repose sur le modèle MM11 de Philips, d’une part, et d’autre part, sur le

modèle SP de l’université de Pennsylvanie. En décembre 2005, le CMC (Compact Model

Council) a choisi PSP comme le nouveau standard industriel pour la modélisation compacte de

MOSFET [31].

D’après ses concepteurs, PSP répond à la nécessité d’un nouveau type de modèle compact.

En effet, la plupart des modèles compacts utilisés dans l’industrie sont des modèles à tension

de seuil, ce qui pose deux problèmes majeurs [32] :

• référencés à la source (comme BSIM), ils ne sont pas symétriques, et ceci est un
inconvénient pour les applications analogiques, de plus en plus développées en
technologie MOS ;

• la notion de tension de seuil n’est plus adaptée aux technologies MOS sub-100nm, car
en raison de la diminution de la tension d’alimentation des dispositifs, les régimes
d’inversion faible et modérée ne peuvent plus être négligés dans le fonctionnement du
transistor.

Ce nouveau modèle doit par ailleurs satisfaire au mieux les besoins actuels de conception de

circuits. Aussi la possibilité d’un modèle basé sur le calcul de la charge d’inversion a-t-elle été

écartée, car elle ne permet pas de modéliser les capacités de recouvrement, le comportement en

régime d’accumulation ou les effets non quasi-stationnaires (NQS). PSP est donc un modèle :

• basé sur le calcul du potentiel de surface ;
• référencé au substrat, donc symétrique, ce qui empêche toute singularité à VDS=0 ;
• analytique pour un temps de calcul minimal ;
• cohérent pour les régimes de fonctionnement continu, petit signal QS et NQS13.

Il possède une structure différente des autres modèles (Figure 1-12). Un jeu de paramètres

“locaux” est extrait pour chaque dispositif (local parameter set), puis un jeu de paramètres

“globaux” (global parameter set) est extrait pour décrire les variations avec la géométrie des

paramètres locaux, au travers de lois géométriques simples et physiques.

Figure 1-12 : Structure du modèle compact PSP.

L’équation implicite du potentiel de surface est la suivante :

(1-48)

avec :

(1-49)

φb et φn sont respectivement le potentiel du substrat et la différence des quasi-potentiels de
Fermi, et γ est le facteur de substrat défini par (1-5).

Le calcul des charges est basé sur une linéarisation symétrique du potentiel de surface : on

définit φm par :

12.Aujourd’hui, par l’université de l’Arizona.

13.C’est-à-dire qu’à basse fréquence, le modèle NQS doit donner les mêmes résultats que le modèle QS.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
(1-50)

où φs et φd sont les valeurs du potentiel de surface à la source et au drain. Alors :

(1-51)

(1-52)

où :

(1-53)

le courant est donc calculé comme dans [1] :

(1-54)

Le calcul de ψs est fait par un algorithme non-itératif, plus robuste qu’un calcul
numérique14 [34]. Les effets comme ceux de petite géométrie sont traités en appliquant des

termes correctifs qui viennent modifier les tensions effectives des différents terminaux.

1.2.3 BSIM4.6, EKV3.0, PSP102.1 : quelles différences ?

Des trois modèles présentés précédemment, BSIM et PSP sont les seuls à avoir été définis

tour à tour comme modèle standard pour l’industrie.

Il apparaît que les bases respectives de ces trois modèles sont finalement assez similaires.

Tous partent du potentiel de surface. Certes, dans le cas de BSIM, c’est pour l’abandonner assez

vite. En revanche, les approximations de EKV3.0 sont à la fois plus cohérentes et davantage

adaptées aux différents régimes d’inversion du dispositif. Quant à PSP, l’utilisation du potentiel

de surface est poussée au maximum, puisqu’il sert directement à calculer le courant, et seul le

potentiel de surface est calculé à partir des tensions appliquées aux terminaux du transistor.

Ceci en fait le modèle le plus physique et le plus rigoureux.

Nonobstant ces approches semblables, il est aujourd’hui clair que les modèles à tension de

seuil tels que BSIM ont des lacunes fondamentales [35]. Leur formulation pour les

technologies les plus récentes est beaucoup trop complexe, et ils ne prennent pas correctement

en compte les régimes d’accumulation et d’inversion modérée [24]. Les modèles de charge et

à potentiel de surface sont beaucoup plus rigoureux et proches de la physique.

Les avancées, sur un plan mathématique, dans la modélisation du MOSFET font que ces

deux derniers sont équivalents en termes de complexité [35]. Mais le plus important, compte

tenu de l’état actuel des technologies dans l’industrie du silicium, est en fait la cohérence du

modèle, sa précision et sa capacité à “coller à la réalité”, c’est-à-dire son aptitude à reproduire

les effets de petite géométries et les variations du processus de fabrication [36][37][38][24].

Nous verrons dans la suite comment les trois modèles abordés précédemment traitent la prise

en compte des effets spécifiquement haute fréquence, à savoir le comportement non quasi-

stationnaire du dispositif et sa partie extrinsèque.

14.Dans MM11, le potentiel de surface est calculé au moyen d’un algorithme itératif [33].
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
1.3 La modélisation RF du MOSFET

1.3.1 Pourquoi le transistor MOS en RF ?

Les performances RF d’un dispositif comme le MOSFET peuvent être abordées par des

grandeurs telles que ses fréquences de transition et maximum d’oscillation, fréquences de

coupure respectivement du gain en courant et du gain de Mason (voir Annexe B). Rappelons

ces grandeurs :

(1-55)

(1-56)

où Cgg est la capacité totale vue de la grille, Rggext est la résistance de la grille et Cgd est la

capacité grille-drain totale (c’est-à-dire la somme des contributions intrinsèques et

extrinsèques).

Compte tenu des effets de petite géométrie,

(1-57)

La réduction de l’épaisseur d’oxyde de grille et de la longueur du canal permettent donc

directement d’avoir des composants de plus en plus rapides, présentant un intérêt grandissant

pour les applications RF [39]. Dans ce domaine, l’ITRS table sur les performances suivantes :

Les applications RF sont principalement les communications sans fil : wifi, bluetooth,

réseaux sans fil, GSM, GPS. Les dispositifs sont donc utilisés pour des circuits figurant dans la

chaîne de réception ou d’émission de telles applications : amplificateur faible bruit, boucle à

verrouillage de phase (dont l’oscillateur commandé en tension est un élément particulièrement

délicat), convertisseurs analogique-numérique et numérique-analogique [41].

Les performances de rapidité du transistor MOS sont moindres que celles des composants

réalisés en technologies III-V ou bipolaire [41][42], mais il possède par ailleurs de nombreux

avantages :

• il n’a pas besoin d’une polarisation négative et positive comme les mesfets ;
• ses performances sont généralement suffisantes pour les applications énumérées plus
haut, dont la fréquence de fonctionnement est inférieure à 10 GHz ;

Année 2006 2008 2010 2012 2014 2016 2018 2020

Epaisseur équivalente d’oxyde 

de grille (nm)
2.1 1.9 1.5 1.4 1.2 1.1 1.0 0.9

Longueur de grille (nm) 65 45 32 25 20 16 13 11

ft (Ghz) 140 220 280 360 440 550 670 790

fmax (GHz) 220 310 420 530 650 790 950 1110

Table 1-2 : Evolution, selon l’ITRS, de l’épaisseur d’oxyde de grille, 

de la longueur de grille d’un transistor MOS, de ft et de fmax pour des 

applications de type RF. ft et fmax sont extrapolées à partir de la 

mesure du gain en courant et du gain de Mason à 40GHz, en supposant 

une pente à -20dB par décade [40].
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
• il présente l’intérêt d’une excellente intégration avec des fonctions numériques ;
• il revient moins cher à fabriquer.

Le MOSFET est donc de plus en plus utilisé pour des applications RF, car il permet de

réaliser facilement des circuits complexes et performants à moindre coût.

1.3.2 Modélisation pour applications numériques et modélisation pour applications
analogiques ou RF

Pour la conception numérique, les points importants sont la consommation des dispositifs,

conditionnée par le courant de drain à VGS nul (appelé IOFF), et leur rapidité, conditionnée par

le courant en inversion forte (appelé ION). Un modèle de composant performant pour des

applications numériques doit donc être précis sur les caractéristiques courant-tension, la tension

de seuil, et tous les effets influençant le courant et la tension de seuil (notamment les effets de

petite géométrie), ainsi que les capacités [43][44].

En revanche, pour la conception analogique ou RF, le modèle doit décrire le comportement

en courant dans tous les domaines de fonctionnement, les caractéristiques petit signal et non

linéaires, et particulièrement les impédances d’entrée et de sortie, ainsi que le comportement en

fréquence [45]. La partie extrinsèque doit être incluse.

Les contraintes de modélisation ne sont donc pas les mêmes suivant les applications

auxquelles le modèle est destiné. Un modèle suffisant pour la conception numérique peut se

révéler largement inadapté pour des applications analogiques ou RF. La suite de ce chapitre

expose les effets rencontrés en haute fréquence, leur prise en compte par les modèles, et les

questions soulevées par la mesure RF de transistors à effet de champ.

1.3.2.1 Effets Non Quasi-Stationnaires (NQS)

En électronique, l’approximation quasi-stationnaire (QS) consiste à supposer que la réponse

d’un circuit ou d’un dispositif à un signal est immédiate en tout point du circuit ou du dispositif.

Dans le transistor MOS, cela se traduit par un temps de réponse négligeable dans la charge

d’inversion aux changements appliqués aux terminaux. Dans [46], Gondro et al. montrent par

la simulation que des effets sur la réponse du composant apparaissent à haute fréquence, c’est-

à-dire lorsque les variations du signal d’entrée sont de plus en plus rapides. Si le signal d’entrée

est sinusoïdal :

(1-58)

La réponse au niveau de la charge d’inversion est alors [46] :

(1-59)

La Figure 1-13 montre une simulation de la réponse de la charge d’inversion à (1-58). Ceci

met en évidence une “inertie” [1] des porteurs du canal : ceux-ci ne sont pas suffisamment

rapides pour répondre avec la même amplitude qu’en régime QS, et leur temps de réponse n’est

plus négligeable devant la période du signal appliqué. En conséquence, les capacités, la

transconductance de grille et la conductance source-drain sont modifiées.

Vgs t( ) VGS vgs ω t⋅( )sin⋅+=

Qinv t( ) W Q'inv t( ) xd⋅
0

L∫⋅=

Qinv DC, Q̂inv ω t⋅ φ+( )sin⋅+=
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Figure 1-13 : Simulations de la charge d’inversion normalisée (à

gauche) et phase de la charge d’inversion (à droite) pour différentes

longueurs de grille ([46], figures 4 et 5).

On peut montrer, au prix d’un formalisme mathématique complexe [47] que les équations

du courant (continuité d’une part, conduction et diffusion d’autre part) mènent à des équations

différentielles pour la charge surfacique d’inversion et les courants aux différents terminaux.

Celles-ci peuvent être résolues en utilisant des fonctions de Bessel de première espèce. Grâce

aux courants, on peut alors calculer les paramètres Y.

Une autre approche consiste à considérer que le canal est distribué par rapport à la capacité

de grille, comme illustré sur la Figure 1-14. Chaque couple ( , ) amène un pôle dans la

transadmittance de grille Ym.

Alors :

(1-60)

C’est cette approche qui était utilisée dans la version 2.6 modèle EKV [48].

Figure 1-14 : Illustration de la structure distribuée capacité de grille/

résistance du canal du MOSFET.

Enfin, il est possible de segmenter le canal du transistor, comme si la partie intrinsèque de

ce dernier était en réalité constituée de plusieurs transistors plus petits, fonctionnant chacun en

régime quasi-stationnaire [49]. Pour un dispositif de longueur L divisé en N segments, chaque

segment est modélisé par un transistor de longueur L/N.

Comme illustré sur la Figure 1-13, la fréquence à laquelle ces effets apparaissent diminue

avec la longueur de grille du dispositif. Cette fréquence est proportionnelle à µ/Lg2 [1][27][50].
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
1.3.2.2 Effets extrinsèques

De façon qualitative et intuitive, nous pouvons dire que :

• la résistance de grille ajoute une fréquence de coupure, car elle est en série avec la
capacité totale vue de la grille. Elle doit donc être correctement prise en compte dans le
cadre d’une analyse RF, d’autant qu’elle modifie l’impédance d’entrée du dispositif.
Elle réduit la fréquence maximale d’oscillation d’autant plus que sa valeur est grande.
Enfin, en tant qu’élément résistif, elle participe aux performances de bruit du transistor ;

• les capacités parasites grille-drain et grille-source augmentent la capacité de grille sans
influer sur la partie intrinsèque, et limitent donc les performances dynamiques du
dispositif ;

• les capacités de jonction fournissent un chemin supplémentaire vers le réseau substrat et
modifient l’impédance de sortie du dispositif ;

• le réseau substrat offre aux porteurs un chemin alternatif au canal et influe donc
également sur l’impédance de sortie du dispositif.

Une présentation plus progressive des effets de ces quatre éléments est développée dans

l’Annexe C.

1.3.3 Le modèle “historique” RF

Il s’agit d’élaborer un schéma équivalent petit signal du transistor [51] ; il est extrait de
mesures RF. Ce schéma décrit le comportement du transistor à effet de champ en un point de

polarisation donné seulement : il ne permet pas de modéliser les propriétés dynamiques du

transistor en fonction des polarisations. Il vaut en outre pour une géométrie donnée : il ne

possède pas, de façon inhérente, de lois géométriques comme le modèle compact.

Historiquement, le schéma équivalent pour modéliser un transistor à effet de champ est lié

à l’utilisation des MESFETs puis des HEMTs sur substrat III-V, qui sont des dispositifs utilisés

pour des applications RF. Il permet de reproduire facilement et précisément les caractéristiques

électriques hyperfréquence des composants.

Figure 1-15 : Schéma équivalent intrinsèque d’un transistor à effet de

champ (d’après [52]).

L’extraction du schéma se fait en deux étapes [53][54]. Dans un premier temps, la mesure

“à froid” (c’est-à-dire à VDS=0) permet d’extraire la partie extrinsèque [55][56] : dans ces

conditions de polarisation et à basse fréquence, la partie intrinsèque peut être négligée, il ne

reste alors que la partie extrinsèque.

L’extraction de la partie intrinsèque du transistor se fait ensuite lorsque celui-ci est polarisé.

Elle peut se faire directement à partir des paramètres [Y] de la mesure [52][56], ou encore par

l’intermédiaire d’un algorithme basé sur la méthode des moindres carrés [57].

G

S

Cgs

Ri

Cgd

gds Cds

D

V gm·V

gm g0 j ω τr⋅ ⋅–[ ]exp⋅=
40



Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
Les paramètres Ri et τr modifient les caractéristiques du transistor en haute fréquence. Ils
représentent respectivement un effet de distribution et un retard de la commande.

1.3.4 Les modèles compacts et la RF

1.3.4.1 Prise en compte des effets NQS

BSIM4.6

Dans BSIM4.6, la transconductance de grille et la capacité intrinsèque grille-drain sont

définies en régime NQS par :

(1-61)

(1-62)

où gm0 et Cgd0 sont les valeurs de la transconductance de grille et de la capacité intrinsèque

grille-drain au point de polarisation.

Cette définition est appliquée aux capacités Cgx, Csx, Cdx (avec x=g,s,d,b) ainsi qu’à la

transconductance de grille et à la conductance de canal.

La valeur de τ est donnée par :
(1-63)

Par ailleurs, la valeur de l’élément Rii est donnée par :

(1-64)

Vdseff est la tension effective source-drain, donnée par une fonction de lissage permettant de

relier les zones linéaires et de saturation. XRCRG1 et XRCRG2 sont des paramètres du

modèle ; par défaut, leurs valeurs sont respectivement 12 et 1 (notons que la valeur par défaut

de XRCRG1 correspond à la théorie à VDS=0, comme on peut le voir grâce à l’Annexe G).

EKV3.0

Dans EKV3.0, la modélisation des effets non-quasi stationnaires est obtenue, comme dans

le modèle MM11 [58], par une segmentation du canal [33][49].

PSP102.1

Le modèle NQS de PSP102.1 est différent des deux précédents. L’approche choisie est une

méthode de résolution de (1-65) [32][59].

(1-65)

Cette équation est résolue au moyen d’une méthode de collocation de spline15. Celle-ci

consiste à trouver une solution approchée en imposant que cette dernière satisfasse exactement

l’équation en un nombre fini de points, appelés points de collocation [60].

Il s’agit donc ici de segmenter le calcul de la charge d’inversion ; dans chaque segment, la

15.En mathématiques, une spline est une fonction définie par morceaux par des polynômes. Une méthode de collocation, quant

à elle, permet de résoudre numériquement une équation différentielle ou aux dérivées partielles dans un domaine donné.
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Chapitre 1 : Modélisation du MOSFET et utilisation en RF
charge est définie localement par un polynôme, de telle façon qu’aux bornes des segments, (1-

65) est satisfaite. Le nombre de segments peut être choisi par le concepteur en vue d’un

compromis entre le temps de calcul la précision du modèle, et le domaine de validité en

fréquence.

1.3.4.2 Prise en compte des effets extrinsèques

Pour la modélisation du dispositif extrinsèque, tous les modèles suivent l’approche la plus

logique consistant à séparer le cœur du transistor (la partie intrinsèque) des éléments parasites

qui composent la partie extrinsèque16. Ici, la modélisation de quatre éléments sera présentée :

• la résistance de grille ;
• les capacités parasites grille-drain et grille-source ;
• les capacités de jonction ;
• le réseau résistif dû au chemin parcouru par le signal dans le caisson, et appelé “réseau
substrat”.

1.3.4.2.1 Résistance de grille

BSIM4.6 [15][61]

Dans BSIM4.6, la résistance de grille est séparée en deux contributions :

• une contribution indépendante de la polarisation, Rgeltd ;
• une contribution dépendante de la polarisation, Rii.

Rgeltd représente la résistance du polysilicium de grille. Sa formule est donnée par :

(1-66)

Weffcj est la largeur, pour un doigt de grille, des diffusions source/drain ; NF est le nombre

de doigts du dispositif ; NGCON est le nombre d’accès à la grille ; RSHG est la valeur de la

résistance par carré du polysilicium de grille. On remarque que :

(1-67)

où W et L sont la largeur et la longueur du canal. (1-67) tient compte de la nature distribuée

de la résistance de grille. Elle se traduit en effet par un terme multiplicatif de 1/3 dans le cas où

la grille est contactée d’un seul côté (NGCON=1) et 1/12 si elle est contactée des deux côtés

(NGCON=2).

Rii modélise la contribution du canal, dont la résistance est distribuée par rapport à la

capacité de grille. Cet effet de distribution ramène en effet une composante résistive due au

canal dans la résistance totale vue de la grille (voir Annexe G). On retrouve la même approche,

par l’intermédiaire de Ri, dans le schéma équivalent de la Figure 1-15. Bien que faisant partie,

pour BSIM4.6, de la partie extrinsèque, Rii appartient à la partie intrinsèque.

16.A l’exception près de BSIM4.6 pour la résistance de grille.

Rgeltd

RSHG XGW
Weffcj

3 NGCON⋅
-----------------------------+  ⋅

NGCON Ldrawn XGL–( ) NF⋅ ⋅
------------------------------------------------------------------------------=

Rgeltd

RSHG

3 NGCON( )2⋅
------------------------------------

W

L
-----

1

NF
--------⋅ ⋅∼
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EKV3.0

Dans EKV3.0, la résistance de grille est modélisée par un seul élément faisant partie d’un

sous-circuit extérieur au modèle, et des “lois géométriques appropriées”17 faisant intervenir la

largeur et la longueur de grille ainsi que le nombre de doigts de grille.

PSP102.1

La résistance de grille est modélisée par un seul élément résistif, sa valeur étant un paramètre

local ; mais il n’existe pas de lois géométriques en longueur et largeur de grille pour cet

élément [31].

1.3.4.2.2 Capacités extrinsèques de grille

Ces capacités sont toutes modélisées comme une structure MOS à deux terminaux.

BSIM4.6

La modélisation de la capacité de recouvrement par BSIM4.6 est basée sur le fait que la zone

de recouvrement est en régime de déplétion à cause de la tension VGD (côté drain, et VGS côté

source) :

(1-68)

Le calcul est donc celui de la charge de déplétion de cette zone, il est détaillé en Annexe E.

EKV3.0

La capacité de recouvrement est modélisée comme si la région de recouvrement était une

capacité MOS. Il s’agit d’un modèle de charge qui tient compte des régimes d’accumulation et

de déplétion dans de la zone de recouvrement [58].

PSP102.1

De même que dans BSIM4.6 et EKV3.0, la modélisation de la région de recouvrement est

effectuée comme celle d’une capacité MOS :

(1-69)

où φov est le potentiel de surface dans les régions de recouvrement. Il est calculé de la même
façon que le potentiel de surface de la partie intrinsèque [31][62].

1.3.4.2.3 Capacités de jonction

BSIM4.6

Le modèle de la capacité de jonction de BSIM4.6, dépendant de la polarisation, est proche

de celui que l’on peut trouver dans [1], mais décomposé en trois contributions comme illustré

comme sur la Figure 1-16 :

• contribution surfacique ;
• contribution linéique côté grille ;
• contribution linéique côté isolant.

17.Lois qui sont vraisemblablement du ressort de l’utilisateur.

Qov d,
W
------------- CGDO Vgd⋅ CGDL Vgd Vgd ov,

CKAPPAD

2
---------------------------- 1

4 Vgd ov,⋅
CKAPPAD
----------------------------– 1–  ⋅––  ⋅+=

Vgd ov,
1

2
--- Vgd δ1 Vgd δ1+( )2 4 δ1⋅+–+( )⋅= δ1 0.02V=

Qov C'ox W Lov VGX φov–( )⋅ ⋅ ⋅=
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Figure 1-16 : Schéma illustrant les trois composantes des capacités de

jonction source et drain.

Le calcul est développé en Annexe F.

Le modèle de BSIM4.6 décrit également les courants et le bruit de la jonction.

EKV3.0

Les jonctions sont modélisées de la même façon que BSIM4.6 [63].

PSP102.1

Dans PSP102.1, les jonctions sont modélisées par le modèle dédié JUNCAP2 de NXP, qui

permet également de décrire les courants (courant idéal, courant dû à la génération de porteurs,

courant tunnel, courant d’avalanche) et le bruit de grenaille de la jonction [64]. Ce modèle est

très analogue à celui de BSIM4.6 [65].

1.3.4.2.4 Réseau substrat

BSIM4.6

Le réseau substrat est modélisé par un réseau de cinq résistances, comme illustré sur la

Figure 1-17 [15]. Il n’est pas inclus par défaut. Si l’utilisateur choisit de mettre un réseau

substrat dans son modèle, il peut avoir un réseau soit entièrement paramétrable (RBPS, RBPD,

RBPB, RBSB et RBDB sont alors des paramètres d’instance, l’utilisateur peut introduire ses

propres lois géométriques), soit utilisant les lois géométriques définies par BSIM4.6 et

dépendantes de W, L et NF.

Figure 1-17 : Schéma équivalent du réseau substrat dans BSIM4.6.

Contribution linéique 

côté grille

Contribution 

surfacique

Contribution linéique 

côté isolant

RBPDRBPS

RBSB RBPB RBDB
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EKV3.0

Comme la résistance de grille, les résistances de substrat sont modélisées par un sous-circuit

externe et des “lois géométriques appropriées” faisant intervenir la largeur et la longueur de

grille ainsi que le nombre de doigts de grille.

PSP102.1

Le réseau substrat est modélisé par un réseau de quatre résistances, comme illustré sur la

Figure 1-18 [31]. Rbulk, Rjuns, Rjund et Rwell sont des paramètres locaux de PSP102.1. Comme

pour la résistance de grille, aucune loi géométrique n’existe.

Figure 1-18 : Schéma équivalent du réseau substrat dans PSP102.1.

1.3.4.2.5 Le dispositif extrinsèque dans la modélisation compacte : bilan

Nous voyons que la prise en compte des éléments parasites du MOSFET par les modèles

compacts souffre de certaines lacunes, en particulier au niveau de leur dépendance

géométrique. Si les capacités extrinsèques (recouvrement, jonction) sont connues, la

modélisation de la résistance de grille et du réseau substrat n’est pas aussi aboutie, et seules les

dernières versions du modèle BSIM proposent une dépendance géométrique pour ces éléments.

Encore que, en ce qui concerne la résistance de grille, le modèle est simple et peut-être

incomplet [66] ; pour le substrat, il repose sur une base manifestement empirique [15]. De plus,

quel que soit le modèle de substrat, aucune méthode d’extraction n’est proposée.

L’importance des éléments extrinsèques dans le comportement RF du MOSFET a été mise

en évidence ([19][20], Annexe C) : leur analyse au travers de mesures et leur description doit

être soignée. Ce sera l’objet des chapitres suivants.

1.4 La mesure

L’objectif de la caractérisation des transistors est de connaître les propriétés de ces

composants dans les conditions de fréquence et de polarisation qui définissent leur domaine

d’utilisation [51].

La seule chose dont on peut être absolument sûr à propos d’une mesure est qu’elle est

toujours fausse. En effet, mesurer une grandeur physique consiste à appliquer un modèle à un
phénomène physique toujours plus complexe que ce modèle, qui souffre par conséquent de
limites et d’imprécisions. C’est cependant la seule façon d’appréhender le phénomène en

question. On peut chercher en outre à mesurer une grandeur qui n’a rien d’électrique (par

exemple, la longueur de canal d’un MOSFET) et le faire en collectant des signaux électriques

que l’on va interpréter. Il est alors impératif de définir clairement cette grandeur dans le modèle

Rbulk

Rjuns Rjund

Rwell
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qu’on applique.

Par ailleurs, les grandeurs mesurées le sont au moyen d’une unité qui repose sur une

définition : il est donc nécessaire d’étalonner (ou de calibrer) l’appareil de mesure. De plus,
la grandeur que l’on cherche à mesurer peut très bien ne pas être directement accessible au sein

du système mesuré. Dans le cas d’un dispositif à semiconducteur, pour atteindre ce dispositif,

il faut passer par ses lignes d’accès et ses interconnexions : on mesure alors aussi ces éléments,

mais on n’a pas vraiment le choix.

L’appareil de mesure est quant à lui imparfait. Il possède :

• une résolution finie ;
• une plage de mesure finie ;
• un bruit qui lui est propre et qui va venir perturber la mesure ;
• une capacité à assurer la reproductibilité de la mesure, c’est-à-dire à donner toujours le
même résultat pour le même phénomène dans les mêmes conditions, qui n’est pas
parfaite ;

• des sondes de mesure, qui relient le système mesuré à l’appareil lui-même, qui sont
imparfaites.

La caractérisation RF de transistors MOS possède ainsi des procédures et des limites qui lui

sont spécifiques, liées à la fois à la mesure de composants à semiconducteur et aux hautes

fréquences.

1.4.1 Mesure RF

Pour caractériser le transistor MOS jusqu'à des fréquences élevées (par exemple, jusqu'à

110GHz), on cherche à obtenir, en module et en phase, une mesure petit signal du transistor

MOS, c'est-à-dire une mesure à un certain de point de polarisation et pour une certaine

fréquence, en considérant le dispositif comme un quadripôle linéaire autour du point de

polarisation.

Nous avons vu que la façon la plus facile de modéliser simplement un transistor à effet de

champ est le schéma équivalent. Un tel schéma est aisément extrait d’une mesure de paramètres

Y. Or, on ne peut pas mesurer des paramètres Y, Z ou H à de très hautes fréquences. Il est en

effet impossible de réaliser des courts-circuits ou des circuits ouverts parfaits à cause des

capacités et des inductances parasites. De plus, en raison des phénomènes de propagation qui

peuvent exister en haute fréquence, on se rend compte que les tensions et les courants

dépendent de là où ils sont mesurés.

On mesure donc des paramètres S, qui sont eux reliés à une notion de puissance. Ce sont en

réalité des coefficients de réflexion et de transmission (voir Figure 1-19) ; on les mesure sur

entrée et sortie ramenées à une impédance de référence (habituellement 50Ω). Ils peuvent alors
être transformés en paramètres Z, Y ou H par l'intermédiaire de l'impédance de référence, qui

est déterminée lors de la mesure.

Les paramètres S sont mesurés par un analyseur de réseau vectoriel (ou VNA, Vector

Network Analyzer), et usuellement représentés dans une abaque de Smith, qui est une

transformation du plan des impédances complexe en un plan des coefficients de réflexion

complexe.
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Figure 1-19 : Les ondes de puissances dans un quadripôle.

La mesure se fait en deux étapes :

• le sens direct : l'onde incidente est injectée à l'entrée du DUT (Device Under Test),
l'onde réfléchie à l'entrée et l'onde transmise à la sortie sont mesurées (S11 et S21) ;

• le sens inverse : l'onde incidente est injectée à la sortie du DUT, l'onde réfléchie à la
sortie et l'onde transmise à l'entrée sont mesurées (S22 et S12).

La Figure 1-20 illustre schématiquement le fonctionnement d’un analyseur de réseau. Sur

cette figure, on peut voir :

• le té de polarisation (détail Figure 1-21), qui permet de polariser les dispositifs actifs. Il
peut être interne au VNA ou connecté directement à la sonde, ce qui limite les pertes
d'accès au dispositif ; 

• les sondes hyperfréquence (détail Figure 1-22), à l’aide desquelles la mesure est
effectuée directement sur la plaque (mesure dite “on-wafer”). Une sonde
hyperfréquence est composée le plus souvent de trois pointes (masse-signal-masse)
coplanaires.

Figure 1-20 : Représentation schématique d’un banc de mesure

hyperfréquence (d’après [67]).

S
S11 S12

S21 S22

=

a1

b1

a2

b2

b1 a1 S11⋅ a2 S12⋅+=

b2 a1 S21⋅ a2 S22⋅+=


Coupleur

Charge non réflective

Coupleur

DUT

a1 b1 a2 b2

Té de 

polarisation

Té de 

polarisation

Sondes 

hyperfréquence

Traitement Traitement
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Figure 1-21 : Schéma équivalent électrique simplifié du té de

polarisation.

Figure 1-22 : Représentation schématique de sondes hyperfréquences

lors de la mesure d’un dispositif.

1.4.2 Le calibrage

L’étape de calibrage permet de corriger les erreurs systématiques de la mesure. En effet, les

paramètres S d’un dispositif se rapportent à un plan de référence. Le but du calibrage est donc

de ramener le plan de référence dans le plan des pointes. On parle également de calibrage “off-
wafer”, car les pointes ne sont pas posées sur la même plaque que les composants à tester.

Il existe plusieurs méthodes pour calibrer un banc de mesure, celle présentée ici est la

méthode SOLT (Short-Open-Load-Thru). Le calibrage se fait en utilisant des structures dédiées

(le “cal kit”, ou standard de calibrage), et parfaitement définies. Celles-ci sont présentées en

Figure 1-23. Alors :

(1-70)

L’élément “Load” fixe l’impédance de référence de la mesure.

VNA

DC

RF DC&RF

C

L
DUT

Masse

Masse

Signal

Plots de 

contact sur 

silicium

Dispositif

Sondes 

hyperfréquence

SSHORT
1– 0

0 1–
=

SLOAD
0 0

0 0
=

SOPEN
1 0

0 1
=

STHRU
0 1

1 0
=
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Figure 1-23 : Eléments utilisés lors du calibrage “SOLT”.

1.4.3 Epluchage

La procédure de calibrage fixe le plan de mesure dans le plan des pointes. Des pointes

jusqu’au transistor, il reste encore notamment les plots des contacts et les lignes d’accès au

transistor. On parle ici également de de-embedding, ou de calibrage “on-wafer”, puisque les
structures utilisées se trouvent sur la même plaque que les composants à tester.

Il est essentiel de souligner ici que l’on passe à ce niveau d’un concept basé sur la

propagation des ondes à un modèle courant-tension. La modélisation des plots de contact et des

lignes d’accès est basée sur une représentation électrique composée d’admittances et

d’impédances. Cette représentation n’est pas forcément juste et possède donc un domaine de

validité limité, en particulier dans le domaine fréquentiel.

1.4.3.1 Méthode en deux étapes

La méthode d’épluchage présentée ci-après est très courante. L’accès au dispositif se fait au

travers d’une suite d’éléments parallèle et série qui proviennent des plots et lignes d’accès

(Figure 1-24).

Figure 1-24 : Représentation schématique du dispositif et de ses accès.

Les Yi sont donnés par la mesure d’un structure de test en circuit ouvert. Ces éléments

modélisent les différents couplages entre les accès, comme le montre la Figure 1-25 :

SHORT

LOAD

OPEN

THRU

DUT
Z1 Z2

Z3

Y3

Y1 Y2

1 2
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(1-71)

Figure 1-25 : Représentation schématique de la structure en circuit

ouvert, utilisée pour la correction des éléments parallèles. Sa matrice Y

est YCO.

Les Zi sont donnés par la mesure d’une structure de test en court-circuit (Figure 1-26). Ces

éléments modélisent les pertes dues aux lignes d’accès. La mesure de cette structure doit être

corrigée des éléments parallèles (les Yi) pour permettre l’accès aux éléments série (les Zi) :

(1-72)

Figure 1-26 : Représentation schématique de la structure en court-

circuit, utilisée pour la correction des éléments série. Sa matrice Y est

YCC.

La matrice Y de la mesure dans le plan des pointes (c’est-à-dire le dispositif et les accès)

étant Ymes, les paramètres Y du dispositif sont données par :

YCO

Y1 Y3+ Y3–

Y3– Y2 Y3+
=

Y3

Y1 Y2

1 2

ZCC' YCC YCO–( ) 1–=

Z1 Z3+ Z3

Z3 Z2 Z3+
=

Z1 Z2

Z3

Y3

Y1 Y2

1 2
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(1-73)

1.4.3.2 Méthode en quatre étapes

Plus précise que la méthode précédente, cette procédure d’épluchage comporte quatre

étapes : Open1, Short1, Short2, Open dédié. Le but est de pouvoir accéder au plus près du

transistor. En effet, les plots de contact se situent au niveau de métal le plus élevé (voir

Figure 1-27), alors que le dispositif est, lui, au niveau de la zone active. Le nombre de niveaux

de métaux se trouvant entre les deux croît logiquement avec les générations

technologiques [68].

Figure 1-27 : Illustration des niveaux de métaux permettant d’accéder

électriquement au transistor.

L’utilisation de deux structures de type Short, et d’une structure Open dédiée pour chaque

dispositif mesuré permet de corriger la mesure des effets des niveaux de métaux, et donc de

“descendre” jusqu’au niveau Metal 1, comme si la mesure était faite à ce niveau-là. Le détail

de cette procédure se trouve en Annexe D.

1.4.4 Limites

1.4.4.1 Limites du calibrage et de l’épluchage

La question de la validité du passage du concept d’ondes à une représentation électrique a

été abordée ; on peut en outre se poser la question de la précision de l'étape d'épluchage en haute

fréquence. En effet, le principe de cette étape est d'enlever des éléments discrets, mais la mesure

des structures utilisées (Open, Short...) peut mettre en évidence des effets de propagation dans

les accès. Alors, quand les mesures sont corrigées, ce ne sont plus des éléments discrets qui sont

retirés, mais la signature d'effets de propagation [69].

La position des pointes a une influence sur la mesure, et particulièrement au-delà de

10GHz [70] car le plot sur lequel la pointe est posé ne peut plus être considéré comme un

élément discret.

Enfin, dans la bande millimétrique, des couplages apparaissent entre les pointes, la structure

servant à l'épluchage et les structures adjacentes sur la plaque. Des simulations

YDUT Ymes YCO–( ) 1– ZCC'–[ ]
1–

=

Ymes YCO–( ) 1– YCC YCO–( ) 1––[ ]
1–

=

contact
transistor

via
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électromagnétiques [69] mettent en évidence l'influence des pointes, alors même que lors de

l'étape d'épluchage, c'est-à-dire après le calibrage, on suppose s'être affranchi de cette

influence. La réalité est que le calibrage permet de corriger la mesure des couplages entre

pointes, mais des couplages entre les pointes et les structures existent.

1.4.4.2 Effet de la limite de résolution de l’appareil de mesure

Cet effet provient de l’appareil de mesure. Celui-ci mesure des paramètres [S], mais il

possède une limite de résolution. Par exemple, si |S11|, qui est un coefficient de réflexion, est

proche de 1 (cas d’un circuit ouvert), il ne permet pas de discerner deux résistances de valeur

importante. Ainsi, si la limite de résolution du VNA est ±0.05dB, -0.05dB correspondent à un
coefficient de réflexion de 0.989, soit non pas un circuit ouvert mais une résistance de ±100kΩ.
Tout se passe alors comme s’il existait une résistance de ±100kΩ en parallèle du dispositif
mesuré.

Par exemple, on utilise la mesure de Y11 pour extraire la résistance de grille et la capacité de

grille (qui sont en série) de la façon suivante :

(1-74)

(1-75)

Cet effet (pour la mesure de Y11) peut être modélisé (de façon approximative) par le schéma

de la Figure 1-28, grâce à la résistance Rvna.

Figure 1-28 : Schéma équivalent du dispositif dans les conditions de

mesure de Y11, prenant en compte la limite de résolution du VNA. Rgg
et Cgg sont respectivement la résistance et la capacité totales vues de la

grille. Extraites de Y11, ces grandeurs ne sont pas a priori des éléments

purs.

On a alors :

(1-76)

Si on estime que la valeur de Rvna est de l’ordre de plusieurs centaines de kΩ, on peut faire
l’hypothèse que |Rvna|>>Rgg. (1-76) devient alors :

(1-77)

Rgg

1

Re Y11[ ]
-------------------=
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1
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Il existe alors deux pulsations de coupure, valant respectivement :

(1-78)

et

(1-79)

Pour ω1<ω<ω2, (1-77) peut être approximée par :

(1-80)

(1-80) correspond à la “remontée” observée en basse fréquence sur la courbe de la Figure 1-

29. Pour ω>ω2, une approximation de (1-77) est :

(1-81)

On retrouve la mesure attendue. Mais pour ω<ω2, il doit être entendu que la mesure est
inexploitable.

Figure 1-29 : Mesure de la résistance totale de grille en technologie

65nm pour la longueur de grille nominale, à VGS=1.2V (régime

d’inversion forte) et VDS=0.

Le problème peut également se poser quant à l’extraction de Cgg, mais à fréquence plus

basse. En effet :

(1-82)

D’où :
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(1-83)

Pour ω>ω1 :

(1-84)

Et pour ω>ω1 :

(1-85)

Pour Cgg valant quelques centaines de fF et Rvna valant une centaine de kΩ, f1 vaut quelques
MHz à quelques dizaines de MHz et se trouve donc en dehors de la plage de fréquence de la

mesure. Ici, pour Y11, le problème ne se pose donc que pour l’extraction de la résistance de

grille.

1.5 Moyens mis en œuvre

Le travail présenté dans ce manuscrit a en grande partie consisté à développer des

procédures d’analyse des mesures et d’extraction de modèles. Un des buts de ces procédures

est de pouvoir s’appliquer à n’importe quel transistor MOS de n’importe quelle technologie.

Dans l’industrie, un grand nombre de mesures sont généralement disponibles pour

l’extraction des modèles. Ces mesures doivent en effet couvrir tous les dispositifs existant au

sein de chaque technologie, pour des géométries variées et pour différentes polarisations. Pour

traiter toutes ces mesures et fournir un modèle dépendant de la polarisation et de la géométrie

pour toutes les familles et sous-familles de chaque technologie, il est nécessaire d’utiliser un

outil permettant :

• de développer des routines d’extraction susceptibles d’être appliquées de façon
répétitive, et

• de simuler les dispositifs avec les modèles extraits afin que ceux-ci soient validés.

Pour extraire les paramètres des lois régissant le comportement d’un transistor, et, dans le

cadre d’un travail de recherche, comprendre ces lois grâce à l’analyse des mesures, on doit

pouvoir observer et comparer des grandeurs mesurées (par exemple, le courant, une

transconductance, une capacité, une résistance, des paramètres Y) en fonction de la

polarisation, de la fréquence ou des paramètres géométriques du dispositif, éventuellement en

normalisant ces grandeurs.

Le logiciel utilisé pour cela par l’équipe de modélisation des dispositifs de

STMicroelectronics à Crolles est ICCAP18 d’Agilent. Il a permis de développer toute la

méthodologie d’analyse de mesures dont les résultats sont présents dans ce manuscrit. Cette

même méthodologie a été mise en œuvre dans un outil développé par ST pour ICCAP, nommé

Evolve, et servant à l’analyse de mesures et à l’extraction et la validation de modèles.

1.6 Conclusion

La technologie MOS tend à être de plus en plus utilisée dans la conception de circuits RF.

18.Integrated Circuit Characterization and Analysis Program, soit Programme de Caractérisation et d’Analyse de Circuit Intégré.
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Pour cela, le comportement RF du transistor MOS doit être abordé et modélisé de façon

appropriée.

L'analyse du MOSFET d'un point de vue RF met ainsi en évidence deux effets principaux.

Le premier est l'influence de la partie extrinsèque du dispositif, dont :

• la résistance de grille, qui introduit une fréquence de coupure et influe fortement sur la
fréquence maximale d'oscillation du composant ;

• les capacités parasites, dont certaines réduisent directement les performances de
rapidité ;

• le réseau substrat, qui offre aux porteurs de charge un chemin alternatif au canal et
éloigne donc les caractéristiques du composant de ses propriétés théoriques.

Le second est que, en haute fréquence (la limite étant fixée par les caractéristiques du

dispositif), le temps de réponse du dispositif ne peut plus être considéré comme négligeable.

Cette “inertie” du composant, en limitant et retardant sa réponse, est à l’origine d’une

dépendance fréquentielle apparente des caractéristiques du dispositif.

Les modèles compacts actuels sont des outils adaptés à la modélisation des dispositifs dans

un contexte industriel. Leur précision et leur cohérence est de plus en plus critique, en raison

de la complexité des circuits et des effets présents dans les technologies MOS avancées. Les

besoins en modélisation dans un futur proche et probablement lointain seront évidemment

satisfaits au mieux par des modèles plus proches de la physique, comme EKV3.0 ou PSP102.1,

que ceux appartenant aux trois premières générations. Néanmoins, parmi ces nouveaux

modèles, le plus pertinent sera probablement celui qui sera à la fois le plus cohérent et le mieux

à même de reproduire la réalité (et pas seulement un comportement physique, modélisé sur la

base la plus rigoureuse).

Toutefois, bien que ces modèles aient vocation à être utilisés pour la conception analogique

et RF, leur prise en compte de la partie extrinsèque des dispositifs est insuffisante. A mesure

que les nœuds technologiques se succèdent et que les transistors MOS deviennent plus en plus

petits, la connaissance de l'évolution de la partie extrinsèque est cruciale. Il est nécessaire de

modéliser et d'extraire correctement les éléments parasites pour connaître le plus précisément

possible leurs impacts sur le fonctionnement du MOSFET : c’est l’objet du chapitre suivant. En

raison de sa nature complexe, et dans le cadre d'une démarche visant à faire aussi peu

d'hypothèses que possible, un autre chapitre sera consacré à l'extraction et à la modélisation du

réseau substrat.
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Chapitre 2
Etude des éléments parasites “connus” du MOSFET

Un des phénomènes qui interviennent dans le MOSFET en haute fréquence provient des

éléments parasites qui entourent la partie intrinsèque. Ces éléments correspondent pour le

signal à des chemins qu’un modèle intrinsèque ne prend pas en compte. Il en résulte alors

l’observation de comportements statiques et dynamiques qui ne peuvent pas être décrits en

utilisant uniquement les lois physiques régissant le MOSFET. Dans le but d’étudier ces

éléments parasites, le MOSFET est divisé en trois parties.

La première partie est la partie dite intrinsèque. Elle joue le rôle utile et actif du transistor ;

elle est décrite par la physique du MOSFET.

La deuxième partie est une partie extrinsèque “intermédiaire”. Elle est constituée d’éléments

parasites provenant de l’environnement lié à l’architecture et aux procédés technologiques de

fabrication du dispositif, sur lesquels un concepteur ne peut pas agir. Ceux-ci incluent par

exemple les capacités de recouvrement par la grille ou de jonction et les résistances des

diffusions source/drain.

Enfin, il existe une partie extrinsèque liée au layout (par exemple, les résistances de

polysilicium de grille, de contact et les capacités d’interconnexions) ; de ce fait, cette partie

peut être optimisée par le concepteur.

Les parties extrinsèques, que l’on peut voir sur la Figure 2-1, sont donc composées

d’éléments passifs tels que des résistances ou des capacités. Les performances RF du MOSFET

ne peuvent par conséquent qu’être dégradées par ces éléments [1]. Par exemple, les capacités

parasites sont responsables d’une perte de vitesse du composant ; une résistance induit une

dissipation de la puissance et donc une perte du gain, mais aussi une modification du

comportement en fréquence, et une dégradation des performances de bruit. Il convient donc de

modéliser ces parties extrinsèques le plus précisément possible.

L’étape préalable à la modélisation de ces éléments est leur extraction, qui est faite à partir

de la mesure. La modélisation des parasites a pour vocation de couvrir un grand nombre de

technologies, car ces éléments sont inévitables. Une méthodologie d’extraction fiable,

rigoureuse et indépendante de la technologie doit être développée dans ce but.

2.1 Intrinsèque et extrinsèque

Du point de vue d’un modèle, le MOSFET peut se décomposer en deux parties : le modèle

compact pour la partie intrinsèque, et des éléments discrets pour les parties intermédiaire et

extrinsèque, le tout formant un sous-circuit (Figure 2-1).
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Figure 2-1 : Schéma de base du transistor MOS utilisé pour l’analyse.

Le symbole du MOSFET représente la partie intrinsèque ; les pointillés

entourent la partie extrinsèque intermédiaire et ce qui est à l’extérieur

appartient à l’extrinsèque.

En pratique, il est impossible de ne mesurer que l’une ou l’autre des parties intrinsèque ou

extrinsèque. L’extraction doit donc être faite en utilisant la connaissance que l’on a a priori du

comportement de la partie intrinsèque. Pour cela, l’extraction des éléments parasites va être

faite dans des conditions de fréquence et de polarisation pour lesquelles les caractéristiques

intrinsèques du dispositif sont particulières et connues.

En premier lieu, les capacités extrinsèques grille-drain (Cgdext), grille-source (Cgsext), ainsi

que drain-substrat et drain-source (Cbdext+Cdsext) seront extraites et modélisées. La résistance

de grille Rggext, élément crucial en RF [7], sera extraite selon une méthode permettant de

d’évaluer la contribution de la partie intrinsèque à la mesure. Toutes les dépendances

géométriques de Rggext seront mises en évidence et intégrées au modèle.

Les transistors utilisés sont des dispositifs dont la largeur totale est répartie sur plusieurs

doigts de grille mis électriquement en parallèle, comme le montre la Figure 2-2.

Chaque dispositif comporte ainsi plusieurs cellules, qui sont au nombre de Nc. Chaque

cellule est composée :

• des zones actives (source/drain) sur lesquelles sont posés les contacts permettant un
accès aux terminaux de source et de drain ;

• de Nfing doigts de grille reliés ensemble par une ou deux têtes de part et d’autre de la
grille (le nombre de têtes de grille est noté Ngcon) ; les contacts de grille sont
exclusivement posés sur la ou les têtes de grille ;

• d’une prise caisson, sur laquelle sont posés les contacts qui permettent d’accéder au
terminal de substrat du dispositif ; elle peut être constituée, comme sur la Figure 2-2, de
doigts parallèles aux doigts de grille, ou bien d’un anneau qui entoure la zone active et le
polysilicium de grille.

Les modèles de parasites définis dans ce chapitre ne concernent que les niveaux de métaux

inférieurs à la couche Metal 1 (soient cette couche et les contacts). Les éléments concernés sont

dits “connus”, car ce sont des éléments pour lesquels il existe un consensus quant à leur

modélisation [1][2][3][4][5][6]. On peut les modéliser par un élément discret, même si celui-ci
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est dépendant de la polarisation [4] et/ou de la géométrie [5]. On peut dire que sont des

éléments parasites du premier ordre, car ce sont ceux dont l’effet est le plus important et le plus

direct [3].

Figure 2-2 : Représentation schématique d’un dispositif MOS.

Ici, Nc=2, Nfing=2 et Ngcon=1.

2.2 Extraction des éléments parasites

Elle se fait à partir de paramètres [Y] (issus de la conversion de paramètres [S] mesurés) de

dispositifs généralement en source commune d’une part, et d’autre part, des paramètres [Y]

analytiques issus d’un schéma équivalent.

On se place pour l’extraction dans des domaines de fréquence et de polarisation bien

particuliers. On peut notamment considérer que l’on peut négliger les effets dus au substrat et

connecter ainsi le nœud de body intrinsèque à la masse. Quant aux effets non quasi-

stationnaires, comme nous le verrons, ces effets sont soit négligeables, soit susceptibles d’être

pris en compte d’une façon tout à fait spécifique. Il apparaît donc plus simple de ne pas inclure

dans le schéma équivalent des éléments permettant de modéliser ces effets. Enfin, les

résistances séries de source et de drain sont elles aussi omises dans le schéma. Les constantes

de temps qu’elles introduisent sont en effet telles qu’elles peuvent être négligées [3].

Le schéma ainsi élaboré est celui de la Figure 2-3. Celui-ci ne rend donc compte ni de tous

les effets que l’on peut voir sur la Figure 2-1. Ceci veut dire les grandeurs observées à partir de

la mesure ne sont que des grandeurs apparentes, dans la mesure où elles sont susceptibles de

dépendre de la fréquence. Aussi la plage de validité en fréquence du schéma sera-t-elle limitée.

Néanmoins, les paramètres [Y] associés à ce schéma sont des expressions simples et

l’extraction sera plus facile.

Figure 2-3 : Schéma équivalent du MOSFET en source commune,

utilisé pour l’extraction des éléments parasites.

Pour la mesure des paramètres [S], le port 1 est placé sur la grille ; le port 2 est placé sur le

Prise Caisson
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drain.

2.2.1 Capacités parasites

2.2.1.1 Capacité grille-drain extrinsèque Cgdext

Cette capacité regroupe :

• la capacité d’interconnexion entre les contacts de drain et de grille,
• la capacité d’interconnexion entre le côté du polysilicium de grille et les contacts de
drain (représentée Figure 2-4),

• la capacité d’interconnexion entre les contacts de drain d’une part, et le polysilicium de
grille d’autre part (représentée Figure 2-4),

• la capacité de recouvrement du polysilicium de grille sur l’extension LDD de drain
(représentée Figure 2-5).

Les capacités d’interconnexion sont regroupées dans la capacité électrostatique de bord.

Figure 2-4 : Schéma illustrant les capacités parasites de bord.

Figure 2-5 : Schéma illustrant les capacités parasites de recouvrement.

La capacité grille-drain totale Cgd est la somme de ses deux composantes intrinsèque et

extrinsèque ; elle est extraite de Y12. (2-1) donne la formule basée sur la Figure 2-3.

(2-1)

Cgg étant la capacité totale vue de la grille :

(2-2)

A partir de (2-1), on a :

(2-3)

contact

Y12
j ω Cgd⋅ ⋅

1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+
--------------------------------------------------–=

Cgg Cgd Cgs Cgb+ +=

1

ω
---- Im Y12[ ]⋅–

Cgd

1 ω Rpoly Cgg⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------------=
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et :

(2-4)

L’extraction faite à partir de l’expression donnée par (2-4) permet alors de s’affranchir

totalement de l’influence de la résistance de grille.

L’extraction est faite à VDS variable (de façon à observer la dépendance en polarisation) et

à VGS=0 : dans ce cas, Cgdint=0. On se place de plus en basse fréquence, ce qui permet de

s’affranchir d’une part des effets dus à la nature distribuée du MOSFET, et d’autre part d’un

effet de couplage par le substrat1 qui introduit en haute fréquence une augmentation apparente

de la capacité observée, comme on peut le voir sur la Figure 2-6 et la Figure 2-7. Celles-ci

représentent la mesure de la capacité Cgd en technologie 65nm, pour plusieurs géométries et

plusieurs polarisations.

La variation en longueur de grille est due à la capacité résultant du couplage entre le contact

de drain et le sommet de la grille. Si Lg augmente, la surface de grille augmente, et par

conséquent la capacité également. La variation en VGD est quant à elle due à la capacité de

recouvrement, VGD influant sur la profondeur de déplétion dans la zone de recouvrement (voir

Annexe E).

Figure 2-6 : Mesure de la capacité Cgd d’un nMOSFET en technologie

65nm, à VGS=0 et VDS=0.6, pour plusieurs longueurs de grille (65nm,

0.1µm, 0.2µm, 0.5µm, 1.0µm et 2.0µm).

1.Ces effets ne sont pas pris en compte par le schéma de la Figure 2-3 : l’équation (2-1) n’est pas valide pour toute la gamme de

fréquence observée.
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Figure 2-7 : Mesure de la capacité Cgd d’un nMOSFET en technologie

65nm, à VGS=0 et VDS variable, pour une longueur de grille nominale.

La Figure 2-7 et la Figure 2-8 montrent la capacité grille-drain pour les technologies

respectivement 65nm et 0.35µm, mesurée à VGS=0 pour plusieurs valeurs de VDS. En
technologie 0.35µm, la dépendance vis-à-vis de la polarisation est plus marquée. En effet, la
capacité de recouvrement n’est rien de plus que la capacité due à l’oxyde de grille en série avec

la capacité de déplétion de la zone de recouvrement [9]. Ainsi, en raison du dopage des

extensions LDD moins important en technologie 0.35µm, la capacité de déplétion est plus
faible [6], ce qui accroît son poids relatif dans la capacité de recouvrement.
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Figure 2-8 : Mesure de la capacité Cgd d’un nMOSFET en technologie

0.35µm, à VGS=0 et VDS variable, pour une longueur de grille
nominale.

Le modèle de la capacité grille-drain extrinsèque est appelé Cgdext.

2.2.1.1.1 Capacité de recouvrement

On utilise ici le modèle présent dans le modèle compact BSIM [8], qui permet de calculer la

valeur de la capacité recouvrement côté drain, en fonction de la tension VGD :

(2-5)

Le calcul de (2-5), basé sur l’expression de la charge de déplétion dans la zone

recouvrement, est expliqué en Annexe E. CGDO est la partie constante de la capacité ; CGDL
et CKAPPAD sont des paramètres associés à la dépendance en polarisation (CKAPPAD est
associé au niveau de dopage du LDD). Vgd,ov est une fonction de lissage permettant d’intégrer

dans une seule et même formule les régimes d’accumulation et de déplétion de la zone de

recouvrement [10].

Ce modèle, qui tient uniquement compte de la dépendance en VGD, ne suffit pas pour décrire

le comportement de la capacité de recouvrement dans tous les régimes de fonctionnement du

MOSFET, et en particulier lors de son régime d’accumulation [4][9]. Dans ce cas, la couche

d’accumulation du MOSFET s’étend dans les zones de recouvrement, qui sont alors en régime

d’inversion [9]. Mais ce modèle est suffisant dans le cas VGB≥0.

2.2.1.1.2 Capacité de bord

Cette capacité possède deux composantes. L’une symbolise le couplage indépendant de la
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longueur de grille du dispositif entre le polysilicium de grille et les contacts de drain (voir

Figure 2-4). Lors de l’extraction, on la retrouve dans le paramètre CGDO, car on ne peut pas

distinguer deux capacités constantes.

L’autre composante est dépendante de la longueur de grille, elle symbolise le couplage entre

le sommet du polysilicium et les contacts de drain (voir Figure 2-4). Le calcul de cette capacité

repose sur de simples considérations électrostatiques. Les lignes de champ entre le polysilicium

de grille et les contacts de drain sont supposées cylindriques (voir Figure 2-9). La capacité de

bord peut donc se calculer de la façon suivante :

(2-6)

où CFL est un paramètre du modèle. En revanche, pour les dispositifs très longs, il se peut
que Lg/2 soit très important et dépasse la hauteur maximale des interconnexions. Pour éviter

cela, et donc afin de ne pas surestimer la capacité, on empêche le paramètre de la longueur de

grille de dépasser LMAXCF. La capacité ne peut donc pas dépasser Cfmax, avec :

(2-7)

Figure 2-9 : Schéma représentant l’hypothèse de calcul de la capacité

de bord grille-drain.

2.2.1.1.3 Validation du modèle

La Figure 2-10 montre une bonne cohérence entre le modèle utilisé et la mesure, et ceci pour

une large gamme de polarisations et de géométries.
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Figure 2-10 : Comparaison des mesure et simulation de la capacité Cgd
d’un nMOSFET en technologie 65nm (Lg=0.06, 0.1, 0.2, 0.5, 1.0 et

2.0µm) à f=500MHz pour Vgs=0, et modèle de capacité grille-drain
extrinsèque.

2.2.1.2 Capacité grille-source extrinsèque Cgsext

En pratique, la capacité Cgs est impossible à isoler, car la structure est en source commune.

Mais l’architecture du MOSFET étant symétrique, on considère que Cgsext se comporte de la

même manière que Cgdext.

Cette hypothèse est tout à fait réaliste quant à la composante liée au recouvrement, compte

tenu de la structure du MOSFET. En revanche, et ceci concerne la composante de bord, le

layout du dispositif peut ne pas être symétrique au niveau des interconnexions. Cela étant, pour

les niveaux de métaux inférieurs à la couche de Metal 1 on peut considérer que le layout est

symétrique.

Le modèle utilisé est donc le même, les paramètres également. La seule différence réside

dans le fait que Cgdext dépend de VGD, alors que Cgsext dépend de VGS.

2.2.1.3 Capacités drain-body et drain-source extrinsèques Cbdext+Cdsmet

Ces capacités regroupent :

• la capacité électrostatique entre les contacts de drain et de substrat,
• la capacité électrostatique entre les contacts de drain et de source,
• la capacité de jonction drain.

Pour des dispositifs en source commune, comme c’est le cas ici, ces capacités ne peuvent

pas être mesurées séparément. Cependant, comme seule la capacité de jonction est dépendante

de la polarisation, l’analyse de la mesure permet de la discriminer des capacités métalliques.

Ces capacités sont extraites de (Y22+Y12) ; de même que pour Cgd, l’extraction est faite à

VGS=0 (car dans ce cas les capacités Cbd et Cds intrinsèques sont nulles), à VDS variable afin

d’extraire la dépendance en polarisation de la capacité de jonction, et en basse fréquence de

manière à s’affranchir des effets de substrat.
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La formule analytique de Y22 basée sur le schéma de la Figure 2-3 donne (voir Annexe A) :

(2-8)

A VGS=0, gm=gds≈0 [6]. (2-8) devient dans ces conditions :

(2-9)

Alors, en utilisant (2-1) :

(2-10)

La formulation de (Y22+Y12) apparaît nettement plus compliquée que celles de Y12 ou Y11.

Il n’est pas possible ici de s’affranchir totalement de l’effet de la résistance de grille, comme

cela était le cas pour l’extraction de Cgg et de Cgd.

Une approximation basse fréquence de (2-10) donne :

(2-11)

Ce qui permet d’obtenir :

(2-12)

La capacité (Cbd+Cds) est donc extraite à basse fréquence grâce à (2-12).

Notons que la capacité de jonction peut être décomposée en trois contributions, comme

illustré sur la Figure 2-11 :

• une composante linéique Cjch due à la jonction à proximité du canal ;
• une composante surfacique Cjsurf ;
• une composante linéique Cjiso due à la jonction à proximité de l’isolant.

Ces trois composantes ne peuvent être extraites directement du dispositif. Elles doivent être

mesurées sur un jeu de structures spécifiques, dont les dimensions varient [11].

Y22 gds j ω Cdd⋅ ⋅ j ω Rpoly Cgd⋅ ⋅⋅
gm j ω Cgd⋅ ⋅–

1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+
--------------------------------------------------⋅+ +=

Y22 j ω Cdd⋅ ⋅
ω2 Rpoly Cgd

2⋅ ⋅
1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+
--------------------------------------------------+=

Y22 Y12+ j ω Cdd⋅ ⋅
ω2 Rpoly Cgd

2⋅ ⋅ j ω Cgd⋅ ⋅–

1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+
------------------------------------------------------------------+=

j ω Cdd⋅ ⋅ 1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+( )⋅ ω2 Rpoly Cgd

2⋅ ⋅ j ω Cgd⋅ ⋅–+

1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+
------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

Y22 Y12+
j ω Cbd Cds+( )⋅ ⋅ ω2 Rpoly Cgd

2
Cgd Cgg⋅–( )⋅ ⋅+

1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅+
------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

Y22 Y12+ j ω Cbd Cds+( )⋅ ⋅ ω2 Rpoly Cgd

2
Cgd Cgg⋅–( )⋅ ⋅+[ ] 1 j ω Rpoly Cgg⋅ ⋅ ⋅–( )⋅≈

1

ω
---- Im Y22 Y12+[ ]⋅ Cbd Cds+( ) ω2 Rpoly

2
Cgd Cgg Cgd Cgg–( )⋅ ⋅⋅ ⋅–≈
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Figure 2-11 : Schéma illustrant les trois composantes des capacités de

jonction source et drain.

Discriminer Cjch, Cjsurf et Cjiso est utile pour, par exemple, comparer les contributions de ces

trois composantes, ou bien prédire la valeur de la capacité pour un transistor de même

technologie mais pour lequel le poids relatif des trois composantes est différent. Toutefois, cette

discrimination ne sera pas faite ici, car il s’agit d’extraire la capacité (Cbdext+Cdsext) des

mesures du dispositif.

La Figure 2-12 et la Figure 2-13 montrent Cbd+Cds en fonction de la fréquence en

technologie 65nm. La variation en longueur de grille est due à la capacité entre les contacts de

source et de drain : plus Lg augmente, plus la capacité diminue. La variation en polarisation est

due à la capacité de jonction (voir Annexe F).

Figure 2-12 : Mesure de la capacité (Cbd+Cds) en technologie 65nm, à

VGS=0V et VDS=0.6V, pour plusieurs longueurs de grille (65nm,

0.1µm, 0.2µm, 0.5µm, 1.0µm et 2.0µm).
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Figure 2-13 : Mesure de la capacité (Cbd+Cds) en technologie 65nm, à

VGS=0 et VDS=0 à 1.2V, pour une longueur de grille nominale.

Le modèle de la capacité Cbd+Cds parasite est Cbdext+Cdsmet, avec Cbdext=Cjext+Cbdmet.

2.2.1.3.1 Capacité de jonction

Le modèle de la capacité de jonction, détaillé en Annexe F, repose sur [6] :

(2-13)

CJGR est la valeur de la capacité à VDS nul ; VDGR est le potentiel intrinsèque de la
jonction et PG permet de tenir compte du caractère non-idéal du profil de la jonction2.

2.2.1.3.2 Capacités d’interconnexions

La capacité entre les contacts de source et de drain est donnée par :

(2-14)

LMIN est la longueur de grille nominale de la technologie considérée ; CDSM0 est la
capacité Cdsmet par unité de largeur de grille du transistor nominal. CDSML est la distance
entre les contacts de source ou drain et le polysilicium de grille. Elle apparaît sur la Figure 2-14.

2.Lorsque sont prises en compte les trois composantes de la capacité de jonction, comme illustrées sur la Figure 2-11, chacune

des composantes possède son propre jeu de paramètres (CJGR, VDGR, PG).
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Figure 2-14 : Schéma représentant les grandeurs géométriques utilisées

pour le calcul de la capacité Cdsmet.

En revanche, la capacité métallique entre les contacts de drain et de substrat ne peut pas être

ramenée à une largeur unitaire de grille. Il existe en effet deux rangées de prises caisson par

cellule comme le montre la Figure 2-15. Cbdmet est donc proportionnelle au nombre de cellules

du dispositif et à la largeur des doigts de grille.

De plus, la valeur de la capacité est susceptible de varier suivant la configuration des doigts

de source et de drain. Par exemple, s’il n’existe aucun doigt de drain sur les bords de la cellule,

les contacts de drain ne sont pas en regard des contacts de substrat. La capacité métallique entre

les contacts de drain et de substrat peut alors être considérée comme nulle. Par contre, s’il y a

un ou deux doigts de drain sur les bords de la cellule, des contacts de drain et de substrat sont

en regard et Cbdmet n’est pas nulle. On définit alors Cbdmet par (2-15) :

(2-15)

Wfing, qui apparaît sur la Figure 2-15, est la largeur d’un doigt de grille. fd est le nombre de

doigts de drain extérieurs de la cellule ; il peut avoir une valeur de 0, 1 ou 2 (on définit de même

fs, nombre de doigts de source extérieurs). Nc est le nombre de cellules du dispositif et CBXM0
est un paramètre qui finalement représente la capacité entre deux rangées de doigts de drain et

de substrat.

Figure 2-15 : Schéma représentant une cellule d’un dispositif à deux

doigts de grille, avec fs=2 et fd=0.

Le modèle des capacités drain-body et drain-source extrinsèques est Cbdext+Cdsmet, où :

(2-16)

Lg

CDSML

Cbdmet CBXM0 Wfing fd Nc⋅ ⋅ ⋅=

Prise Caisson

Polysilicium
Zones S/D

Wfing

Doigt extérieur

S

D

S

Cbdext Cjext Cbdmet+=
73



Chapitre 2 : Etude des éléments parasites “connus” du MOSFET
2.2.1.3.3 Validation du modèle

Figure 2-16 : Mesure de la capacité (Cbd+Cds) en technologie 65nm

(Lg=0.06, 0.1, 0.2, 0.5, 1.0 et 2.0µm) à f=600MHz pour Vgs=0V, et
modèle de capacité extrinsèque associé.

Figure 2-17 : Mesure de la capacité (Cbd+Cds) en technologie 130nm

(Lg=1.0µm et deux valeurs de Nf) pour VGS=0V et VDS=0.6V, et
modèle de capacité extrinsèque associé.

2.2.2 Résistance de grille (Rggext)

Cette résistance regroupe :

• la résistance de contact entre le métal et le siliciure de la grille ;

 0

 10

 20

 30

 40

 50

 60

 0  0.2  0.4  0.6  0.8  1  1.2

C
 [f

F
]

VDS [V]

Mesure (Cbd)
Modèle (Cbdext)

Lg ➚

 0

 10

 20

 30

 40

 50

 60

 70

 80

 0.1  1  10  100

C
 [f

F
]

F [GHz]

Mesure (Cbd+Cds)
Modèle (Cbdext+Cdsext)

fd=1

fd=0
74



Chapitre 2 : Etude des éléments parasites “connus” du MOSFET
• la résistance due au siliciure ;
• la résistance d’interface entre le siliciure et le polysilicium de grille.

La grandeur observée ici est la résistance totale en série vue de la grille ; elle est extraite de

Y11 :

(2-17)

2.2.2.1 Que mesure-t-on ?

Rgg est la résistance totale vue de la grille. Dans les conditions de mesure de Y11, le signal

traverse la grille puis retourne à la masse par l’intermédiaire des autres terminaux du dispositif

(source, drain, bulk). La mesure contient donc l’information du chemin suivi par le signal à

travers le dispositif, une fois la grille traversée.

Mais ce chemin diffère selon la polarisation. En effet, le signal injecté au terminal de grille

traverse cette dernière, puis la capacité d’oxyde de grille ; là, comme l’illustre

schématiquement la Figure 2-18, deux chemins sont en compétition [6]:

• la capacité d’inversion et le canal, si ce dernier existe ;
• la capacité de déplétion et le substrat.

Figure 2-18 : illustration du chemin suivi par le signal dans les

conditions de mesure de Y11.

La Figure 2-19 représente l’évolution des capacités d’inversion et de déplétion en fonction

de la tension VGS.

A VGS faible (par exemple VGS<0.2V sur la Figure 2-19), la capacité de déplétion est forte,

tandis que la capacité d’inversion est faible voire nulle, et que le canal n’existe pas. Le signal

n’a donc aucun intérêt à passer par le canal : il passe par la capacité de déplétion et le substrat.

A VGS fort (par exemple VGS>0.4V sur la Figure 2-19), le canal existe, la capacité d’inversion

est très forte et la capacité de déplétion est beaucoup plus faible. Le signal va donc avoir

tendance à passer par le canal. Entre les deux (soit 0.2<VGS<0.4V sur la Figure 2-19), le signal

peut avoir envie de passer par l’une ou l’autre des capacités.

Il est donc nécessaire, de manière à n’extraire que la résistance de la grille, de modéliser soit

la contribution du substrat (si on choisit de mesurer Y11 à VGS=0), soit celle du canal (si on

choisit de mesurer Y11 en inversion forte). Il apparaît ici judicieux d’opter pour la deuxième

solution, car la contribution du canal appartient à la partie intrinsèque du dispositif : elle peut

être décrite par la théorie, alors que le substrat est a priori inconnu.
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Figure 2-19 : Simulation des capacités de déplétion et d’inversion

obtenue par un modèle en feuillet, avec :

tox=1.8nm ; Cox=1.92pF ; Nch=1.2073e24m
-3 ; φf=0.4925V ;

Vth=0.2626V.

Ainsi, lorsque le transistor est en régime d’inversion forte, Rgg inclut une contribution

résistive due au canal. Celle-ci est distribuée par rapport aux capacités d’inversion et de

déplétion. Pour les dispositifs les plus longs, dont la résistance du canal et les capacités d’oxyde

et de déplétion ont des valeurs importantes, cette contribution non seulement s’avère

prépondérante, car la résistance de polysilicium de grille décroît avec la longueur de canal, mais

présente également une forte dépendance en fréquence (voir la Figure 2-21 et Figure 2-20).
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Figure 2-20 : Mesure de la résistance totale de grille en technologie

130nm pour L=1.0µm et 5.0µm, à VGS=1.2V (régime d’inversion
forte) et VDS=0.

Figure 2-21 : Mesure de la résistance totale de grille en technologie

65nm pour L=2.0µm, à VGS=1.2V (régime d’inversion forte) et
VDS=0.

Pour les dispositifs courts, une contrainte différente existe à basse fréquence. Comme le

montre la Figure 2-22, la résistance vue de la grille augmente lorsque la fréquence diminue, et

ce, d’autant plus que le dispositif mesuré est court. Cette manifestation des limites de

l’analyseur est expliquée au Chapitre 1.
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Chapitre 2 : Etude des éléments parasites “connus” du MOSFET
Figure 2-22 : Mesure de la résistance totale de grille en technologie

65nm pour la longueur de grille nominale, à VGS=1.2V (régime

d’inversion forte) et VDS=0.

L’extraction de la valeur de la résistance du polysilicium de grille doit par conséquent se

faire à fréquence suffisamment élevée pour éviter l’effet de limite de résolution du VNA sur les

dispositifs courts. Ceci implique d’exploiter la mesure dans des plages de fréquences où, sur les

longs dispositifs, la contribution intrinsèque présente des effets fréquentiels. Ceux-ci devront

d’autant mieux être considérés.

2.2.2.2 Modélisation de la contribution intrinsèque

Pour la partie intrinsèque, on sait que (voir Annexe G) :

(2-18)

avec

(2-19)

En inversion forte, Cinv>>Cdep [6]. On peut donc faire l’approximation suivante :

(2-20)

Sur (2-18), on peut alors écrire :

(2-21)

Par ailleurs :

(2-22)
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Chapitre 2 : Etude des éléments parasites “connus” du MOSFET
Le développement à l’ordre 2 de (2-21) donne alors :

(2-23)

et

(2-24)

(2-23) peut donc être réécrit de la façon suivante :

(2-25)

(2-25) correspond à un circuit (RC) série composé de la capacité d’oxyde Cox et de Rch/12

en parallèle avec la capacité de déplétion. En rajoutant les éléments extrinsèques, on obtient le

circuit de la Figure 2-23.

Figure 2-23 : Schéma équivalent du MOSFET en inversion forte,

tenant compte des effets distribués dans la partie intrinsèque.

Cependant, on considère que la valeur de la capacité Cdep est suffisamment faible pour que

son effet sur Rch/12 puisse être négligé. Physiquement, faire abstraction de cette capacité

revient à considérer que la totalité du signal passe par le canal (puisque Cdep est reliée au

substrat).

On obtient alors, pour la partie intrinsèque, la capacité d’oxyde de grille en série avec la

contribution du canal.

Par ailleurs, en inversion forte et à VDS=0, on peut écrire :

(2-26)

Ainsi, pour obtenir Rpoly, on doit soustraire à Rgg la valeur βch (voir Figure 2-23) :

(2-27)

Afin d’avoir une mesure indépendante de la résistance de grille, la capacité totale vue de la

grille Cgg est extraite de la façon suivante :
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(2-28)

Et la capacité grille-drain extrinsèque Cgdext est connue, puisqu’elle a été extraite et

modélisée précédemment.

Pour déterminer Rch, une astuce de calcul supplémentaire est nécessaire. En effet, Rch est

égale à la mesure de 1/gds, mais en basse fréquence seulement. A fréquence plus élevée, la

résistance de grille et la nature distribuée du dispositif sont à l’origine d’une augmentation

apparente de gds.

Le développement en 0 à l’ordre 4 de YDD et YGD dans ces conditions de polarisation (voir

Annexe G) fait apparaître des termes similaires :

(2-29)

Avec

(2-30)

on a :

(2-31)

Sachant par ailleurs que :

(2-32)

on peut écrire :

(2-33)

(2-34)

Enfin, avec :

(2-35)

et en prenant les parties réelles de (2-33) et (2-34), on obtient :
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(2-36)

(2-37)

Enfin, en posant :

(2-38)

On a alors :

(2-39)

La valeur de α est déterminée de façon empirique à partir des mesures, de façon à minimiser
les effets en fréquence sur la valeur mesurée de gds. Les mesures utilisées sont des mesures 2

ports avec la grille sur le port 1 et le drain sur le port 2 ; la grandeur mesurée est donc :

(2-40)

(2-38) montre que :

(2-41)

Par ailleurs, en inversion forte, la valeur de Cdep est faible [6]. On peut par conséquent

supposer :

(2-42)

La Figure 2-24 montre la grandeur (2-40) pour plusieurs valeurs de α. Le cas α=0
correspond à la mesure de gds. Le cas α=1 permet de s’affranchir de la partie réelle de Y12, qui
peut ne pas être nulle (pour des raisons aussi variées que l’influence de la résistance de grille,

du substrat ou encore des effets non quasi-stationnaires). On observe en revanche que la valeur

2/3 permet d'obtenir un bon compromis.
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Figure 2-24 : Mesure de la grandeur (2-40) pour plusieurs valeurs de α,
en technologie 0.13µm et pour Lg=1µm. Le cas α=0 correspond à la
mesure de gds.

2.2.2.3 Extraction de la résistance de la grille

En utilisant (2-40) avec α=2/3 pour calculer Rch, et grâce à (2-27) qui donne la contribution
du canal, on arrive, pour Rpoly, à la formule suivante :

(2-43)

La Figure 2-25 montre que la grandeur Rpoly est quasi-indépendante de la fréquence pour

toutes les longueurs de grille, et correspond donc bien à un élément pur.

Il est essentiel de noter que, compte tenu des hypothèses posées et des approximations faites

pour arriver à (2-43), la grandeur Rpoly n’a de sens que lorsque le transistor est en inversion

forte et à VDS=0.

On observe que pour le dispositif de longueur nominale, la différence entre Rgg et Rpoly
(c’est-à-dire la contribution du canal) est très faible. En effet, à largeur de grille égale, la

contribution du canal varie comme la longueur de grille ; par conséquent, plus la longueur de

grille augmente, plus la contribution du canal augmente, comme illustré sur la Figure 2-26.

Pour les dispositifs les plus longs, cette contribution intrinsèque à Rgg devient prédominante,

comme le montre la Figure 2-27. Mais Rpoly en fonction de Lg varie bien de la façon attendue.
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Figure 2-25 : Mesures de Rgg et Rpoly en technologie 130nm pour trois

longueurs de grille (130nm, 1.0µm et 5.0µm) en inversion forte à
VDS=0.

Figure 2-26 : Mesures de Rgg et Rpoly en technologie 65nm pour trois

longueurs de grille en inversion forte à VDS=0.
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Figure 2-27 : Mesures de Rgg et Rpoly en technologie 65nm pour

plusieurs longueurs de grille en inversion forte à VDS=0.

Les trois figures précédentes (Figure 2-25 à Figure 2-27) illustrent l’évolution de la

résistance de grille avec la longueur de grille. Cette évolution correspond à ce qu’on attendrait

intuitivement, c’est-à-dire un comportement inversement proportionnel à Lg.

L’évolution de la résistance de grille avec W, la largeur totale de la grille, mérite d’être

observée. La Figure 2-28 représente, en fonction de la largeur des doigts de grille, les grandeurs

définies par (2-44) et (2-45).

(2-44)

(2-45)

(Rgg)norm et (Rpoly)norm sont les mesures de la résistance totale vue de la grille et de la

grandeur Rpoly, ramenées à une portion unitaire de largeur de grille. Si, comme on pourrait le

supposer, la résistance d’un doigt de grille variait uniquement en Wfing/Lg, alors (Rgg)norm et

(Rpoly)norm devraient être constantes lorsque Wfing varie, Lg restant par ailleurs constante. Pour

observer cela, utilisons un jeu de dispositifs possédant une longueur de grille constante mais

dont Wfing varie. Les caractéristiques géométriques de ces dispositifs sont résumées par la

Table 2-1.
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Et que voit-on ? La Figure 2-28 montre que ces grandeurs augmentent lorsque Wfing
diminue. Il existe donc une composante de la résistance de grille qui n’est pas proportionnelle

à Wfing. On peut notamment penser à la résistance due aux contacts.

Figure 2-28 : Mesures de (Rgg)norm et (Rpoly)norm en inversion forte et

VDS=0V, en technologie 65nm, pour Lg=60nm et Wfing variable.

La Figure 2-29 représente, quant à elle, les grandeurs (Rgg×Nc×Nfing) et (Rpoly×Nc×Nfing),
soit respectivement la résistance totale vue de la grille et la résistance de grille ramenées à un

seul doigt, en fonction de Wfing.

On retrouve, pour les doigts larges, le fait que la résistance d’un doigt augmente avec Wfing.

Pour les doigts étroits, en revanche, les grandeurs observées augmentent. En d’autres termes,

en deçà d’une certaine largeur, à longueur égale, plus le doigt est étroit, plus sa résistance

augmente. Cette observation ne peut être mise sur le compte des contacts, dont la contribution

n’a pas de raison d’être dépendante de la largeur des doigts. 

En revanche, la résistance d’interface entre le siliciure et le polysilicium de la grille, qui est

inversement proportionnelle à la surface du doigt de grille, peut être à l’origine de cet effet. Afin

de modéliser correctement la résistance de grille, il est donc indispensable de tenir compte de

Wfing (µm) Nfing Nc Ngcon W (µm) Lg (nm)

0.5 16 8 2 64 60

1.0 8 8 2 64 60

3.0 3 8 2 72 60

10.0 1 8 2 80 60

Table 2-1 : Dispositifs nMOSFETs en technologie 65nm de la 

Figure 2-28 et de la Figure 2-29.
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cette troisième contribution.

A noter que l’existence de cette résistance a été évoquée et mise en évidence dans [12].

Figure 2-29 : Mesures de (Rgg×Nc×Nfing) et (Rpoly×Nc×Nfing) à
VGS=1.2 et VDS=0V, en technologie 65nm,pour Lg=60nm et Wfing
variable.

2.2.2.4 Modélisation de la résistance de la grille

Les différentes composantes de la résistance de grille sont calculées chacune pour une

cellule du dispositif, caractérisée notamment par son nombre de doigts de grille (Nfing) et son

nombre de têtes de grille (Ngcon), qui peut être égal à 1 ou 2 (un doigt de grille ayant deux

extrémités).
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Figure 2-30 : Représentation schématique d’une cellule d’un dispositif.

Ici Nfing=2, Ngcon=1.

2.2.2.4.1 Résistance des contacts :

Les contacts sont situés sur la (ou les) tête(s) de la grille. Cette résistance dépend donc du

nombre de contacts sur la (ou les) tête(s). Ce nombre dépend lui-même de la longueur de grille,

la longueur de la tête variant avec la longueur de grille. La longueur de la tête de grille est

donnée par :

(2-46)

Le nombre total de contacts sur les têtes de grille est calculé par :

(2-47)

où E() est la fonction partie entière, et Ncrg le nombre de rangées de contacts sur la tête de

la grille. On a alors, pour une cellule du dispositif :

(2-48)

où rconpo est la valeur de la résistance d’un contact.

2.2.2.4.2 Résistance due au siliciure :

Pour cette composante, le signal se propage dans le sens de la largeur du doigt de grille.

Compte tenu de la structure, il existe des effets distribués (voir Figure 2-31). On peut

montrer [6] que pour un dispositif de largeur W et de longueur L dont la grille est constituée

d’un seul matériau de résistance par carré rshg, la résistance de grille effective est donnée par :

(2-49)
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Figure 2-31 : Schéma illustrant la structure distribuée de la résistance

de grille. Ici la grille n’est contactée que d’un côté.

Par ailleurs, la largeur du doigt de grille doit être augmentée de xw (voir Figure 2-30), qui
est la différence entre la largeur dessinée et la largeur réelle du doigt de grille sur silicium.

De même, la longueur de grille doit également être diminuée de xl ; il faut de plus tenir
compte d’une éventuelle différence entre la longueur du polysilicium et celle du siliciure, grâce

au terme xgl. La Figure 2-32 illustre cette différence.

Enfin, le morceau de grille de largeur xgw entre la zone active et la tête de la grille (voir
Figure 2-30) doit être pris en compte, sachant que ne recouvrant pas la zone active, il n’est pas

sujet aux effets distribués modélisés par (2-49).

Figure 2-32 : Schéma illustrant la différence de longueur entre le

siliciure de la grille et la longueur du polysilicium. Ce débordement est

dû à la façon dont le métal réagit avec le polysilicium lors de la

formation du siliciure.

Enfin, la formule de la résistance due au siliciure de la grille prend en compte le nombre de

doigts de la cellule et le nombre de têtes de grille. La valeur de cette contribution pour une

cellule est alors donnée par :
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(2-50)

• Le premier terme représente la contribution du siliciure de grille pour la partie de la
grille qui se situe au-dessus de la zone active.

• Le second terme représente la contribution du siliciure pour la partie du doigt de grille
qui n’est pas au-dessus de la zone active.

La répartition de ces deux contributions est illustrée par la Figure 2-30.

2.2.2.4.3 Résistance de l’interface siliciure/polysilicium :

Cette résistance est inversement proportionnelle à la surface du polysilicium de grille de la

cellule. Avec rshgv la résistance surfacique de l’interface, sa valeur pour une cellule est donc :

(2-51)

2.2.2.4.4 Modèle complet :

Le modèle de la résistance de grille du dispositif composé de Nc cellules intègre les trois

composantes précédemment calculées :

(2-52)

2.2.2.5 Validation du modèle

La Figure 2-33, la Figure 2-34 et la Figure 2-35 comparent la mesure de la résistance de

grille Rpoly et son modèle Rggext dans les technologies 130nm, 90nm et 65nm. Elles montrent

que le modèle donne de bons résultats pour toutes les géométries.

La Figure 2-36 met en évidence la nécessité qu’il y a à tenir compte, dans le modèle, de la

résistance de l’interface entre le siliciure et le polysilicium de la grille. En effet, pour les

transistors à faible largeur de doigt de grille, la principale contribution à Rpoly est cette

résistance d’interface. Or, l’optimisation d’un transistor pour des applications RF tend à réduire

la largeur des doigts de grille. La prise en compte de la composante d’interface siliciure/

polysilicium dans le modèle de résistance de grille est par conséquent nécessaire.
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Figure 2-33 : Mesure de Rpoly et modèle de résistance de grille avec ses

différentes composantes en technologie 130nm.

Figure 2-34 : Mesures de Rpoly, et modèle de résistance de grille avec

ses différentes composantes en technologie 90nm.
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Figure 2-35 : Mesure de Rpoly, et modèle de résistance de grille avec

ses différentes composantes en technologie 65nm.

Figure 2-36 : Mesure de Rpoly et deux modèles de résistance de grille,

en technologie 65nm. Le modèle complet est défini par (2-52) ; le

modèle simple ne prend en compte que la composante due au siliciure

de la grille.

2.3 Impact des éléments parasites du dispositif

L’Annexe C illustre les conséquences de différents éléments parasites sur le fonctionnement

d’un seul transistor simulé.

Ici, l’impact de la partie extrinsèque est évalué en comparant les performances d’un
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dispositif tel qu’il existe et tel qu’il est mesuré, d’une part, et d’autre part, les performances de

la partie intrinsèque. Par ailleurs, cette comparaison sera faite pour plusieurs géométries et

plusieurs technologies.

Pour cela, les mesures sont tout d’abord converties en paramètres [Z], de façon à retirer la

résistance de grille ; puis, en utilisant un schéma en Π, les capacités Cgdext, Cgsext et
Cbdext+Cdsext sont retirées. Les mesures [Yint] sont donc celles du dispositif, corrigées des

effets de la résistance de grille et des capacités parasites.

Figure 2-37 : Schéma du MOSFET intrinsèque entouré de ses éléments

parasites (le substrat n’est pas pris en compte).

Dans cette partie, et comme dans l’Annexe C, les performances du dispositif seront évaluées

à VGS=VDS=VDD. Ce n’est pas le seul point de fonctionnement du transistor MOS lorsqu’il est

utilisé en conception analogique et RF [13] ; il s’agit néanmoins d’un point de fonctionnement

connu (le transistor est passant en inversion forte), qui permettra de faire des comparaisons

entre différentes technologies.

2.3.1 Qui joue sur quoi ?

Afin de quantifier l’impact des éléments parasites sur les performances du dispositif, deux

critères seront observés : la fréquence de transition (ft) et la fréquence maximum d’oscillation

(fmax). 

Ces deux grandeurs sont les fréquences de transition respectives du gain en courant |H21|
 et

du gain de Mason U. Ces fréquences sont données par (voir Annexe B) :

(2-53)

(2-54)

Au regard de (2-53) et de (2-54), on peut déterminer quels sont les éléments qui jouent sur

l’une et/ou l’autre de ces deux fréquences. Notons que l’influence du substrat est négligée dans

ces équations.

Les capacités parasites de grille s’ajoutent aux capacités intrinsèques de grille et diminuent

donc ft.

fmax est influencée par capacités parasites de grille, par l’intermédiaire de ft. Les effets non

quasi-stationnaires ont également une incidence sur fmax. La résistance de polysilicium de grille

a un impact direct sur fmax.

G

Rpoly Gi

B,S

Cgdext

Cgsext Cbdext+Cdsext

[Yint]

ft
gm

2 π Cgg⋅ ⋅
------------------------≈

fmax

ft

2 Rpoly gds 2 π ft Cgd⋅ ⋅ ⋅+( )⋅⋅
-------------------------------------------------------------------------------=
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2.3.2 Influence de la géométrie du dispositif : illustration

La Figure 2-38 et la Figure 2-39 montrent l’impact des capacités extrinsèques de grille sur

la capacité Cgg et la fréquence de transition. Il apparaît que ces capacités extrinsèques ont

d’autant plus d’effet que la longueur de la grille est petite. Ceci est somme toute assez logique :

nous avons vu que pour un nœud technologique donné, la capacité de recouvrement ne dépend

pas de la longueur de grille ; quant à la capacité de bord, elle possède aussi une composante

dépendante de Lg. Ainsi, plus la longueur de grille diminue, plus la part des capacités parasites

augmente. L’impact sur les performances de rapidité est direct : plus Lg diminue, plus les

performances du dispositif sont limitées par la partie extrinsèque. Ainsi, la fréquence de

transition intrinsèque du dispositif de longueur de grille nominale dépasse 250GHz, alors que

sa fréquence de transistion réellement disponible n’est que de 120GHz.

Figure 2-38 : Capacité Cgg en technologie 90nm, à VGS=VDS=1.25V,

pour Lg variant de 0.1µm (nominal) à 3.0µm.
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Figure 2-39 : Fréquence de transition en technologie 90nm, à

VGS=VDS=1.25V, pour Lg variant de 0.1µm (nominal) à 3.0µm.

La Figure 2-40 montre le gain de Mason de trois dispositifs en technologie 65nm. La

particularité de ces dispositifs est de posséder la même longueur de grille (qui est la longueur

nominale), mais leur topologie diffère. Ceci a une influence sur leur résistance de grille, comme

le montre la Table 2-2. Cette influence se retrouve sur le gain de Mason du dispositif, et par

conséquent sur sa fréquence maximale d’oscillation.

Lorsque la résistance de grille diminue, on retrouve un comportement très perturbé à basse

fréquence. Ceci est dû aux effets du substrat : plus la résistance de grille est faible, moins ceux-

ci sont “masqués” (voir Annexe G).

Wfing (µm) Nfing Nc Ngcon W (µm) Lg (nm) Rggext (Ω) fmax (GHz)

0.5 64 2 2 64 60 2.8 ~200

5.0 16 1 2 80 60 10.5 ~113

10.0 2 1 2 20 60 31.3 ~67

Table 2-2 : Dispositifs de la Figure 2-40. La fréquence maximale 

d’oscillation est extrapolée selon les critères de l’ITRS [14] : voir 

Annexe B.
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Figure 2-40 : Mesure du gain de Mason en technologie 65nm, à

VGS=VDS=1.2V, pour Lg nominale, et trois dispositifs de topologie

différente.

2.3.3 Impact et évolution [17]

2.3.3.1 Capacités parasites de grille

La Figure 2-41 et la Figure 2-42 illustrent l’effet des capacités de recouvrement et de bord

Cgdext et Cgsext. On peut notamment constater qu’intrinsèquement, le dispositif 
3 peut présenter

une fréquence de transition supérieure à 200GHz, alors que la ft réellement disponible ne

dépasse pas 100GHz.

Les capacités parasites de grille font partie de la capacité totale de grille du dispositif, mais

seule la capacité intrinsèque de grille est “utile” dans l’effet transistor. Comme le montre la

formule de la fréquence de ft (équation (2-53)), si la capacité totale de grille est importante, ft
décroît dans les mêmes proportions, ce qui est visible sur la Figure 2-43. Cette figure montre

par ailleurs que les rapports (Cggint/Cgg) et (ftint/ft) augmentent lorsque VGS décroît ; or le

MOSFET est souvent polarisé en inversion modérée voire faible [16].

3.nMOSFET en technologie 130nm à la longueur de grille nominale.
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Figure 2-41 : Capacité totale vue de la grille à VDS=1.2V, en

technologie 130nm et pour Lg nominale.

Figure 2-42 : Fréquence de transition ft à VDS=VDD, en technologie

130nm et pour Lg nominale.
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Figure 2-43 : Rapports Cgg/Cgg,int et Ft,int/Ft à VDS=VDD, en

technologie 130nm et pour Lg nominale.

La Figure 2-44 montre l’évolution du rapport Ft/Ft,int à VGS=VDS=VDD pour plusieurs

technologies (de 0.35µm à 65nm). Ce rapport diminue au fil des technologies, ce qui signifie
que pour chaque nœud technologique, l’impact des capacités parasites de grille est plus

important que pour le noeud précédent (avec une exception, toutefois, pour la technologie

90nm). Ft/Ft,int ne vaut que 0.25 en technologie 65nm : cela veut dire que la capacité de grille

d’un dispositif de longueur de grille nominale appartenant à cette technologie est constituée à

75% de capacités parasites.

Figure 2-44 : Evolution du rapport Ft/Ft,int à VGS=VDS=VDD pour

plusieurs technologies avec, pour chaque, Lg nominale.
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La capacité de recouvrement est un élément de la partie extrinsèque “intermédiaire”, car elle

appartient à l’architecture du transistor. La capacité de bord ne relève pas vraiment de

l’architecture du transistor ; il n’en reste pas moins que le concepteur ne peut pas jouer sur sa

valeur. Ainsi, la seule façon de minimiser l’impact des capacités parasites grille-source ou

grille-drain est technologique.

Il est possible de réduire la valeur de la capacité de recouvrement en empêchant le dopant

des jonctions source et grille de diffuser trop loin sous la grille lors du recuit qui suit

l’implantation des zones de source et de drain. Cela peut être fait grâce par exemple à des

espaceurs de grille plus larges, ou bien en maîtrisant davantage la diffusion du dopant lors du

recuit [15]. Quant à la capacité de bord, on peut limiter son influence en utilisant des

diélectriques de faible permittivité ; mais on ne peut a priori pas empêcher les contacts de se

rapprocher du polysilicium de grille au fil des générations technologiques.

2.3.3.2 Capacités de jonction

Les calculs des paramètres [Y] du transistor à partir d’un schéma équivalent tenant compte

d’une résistance substrat montrent que l’influence de cette dernière dépend fortement de la

capacité Cbd, qui inclut la capacité de jonction drain, et de la capacité Cbb (capacité totale vue

du terminal intrinsèque de bulk), qui inclut les deux capacités de jonction. Les capacités de

jonction ont donc un impact quantitatif important sur les effets dus au substrat.

L’évolution des trois composantes de la capacité de jonction (Cjch, Cjsurf, Cjiso) au fil des

technologies est représentée sur la Figure 2-46. Pour cela, la composante Cjsurf est ramenée à

une contribution linéique, en tenant compte de la grandeur ljctn (voir Figure 2-45).

La composante due à l’isolation est importante en technologie 0.35µm, mais faible et de
valeur quasiment constante pour les autres. Cette différence trouve son origine dans le fait que

les isolations sont réalisées en STI, sauf en technologie 0.35µm où ce sont des LOCOS, comme
illustré sur la Figure 2-45. Dans ce cas, la zone de charge d’espace de la jonction côté caisson

peut s’étendre latéralement sous le LOCOS, conduisant à une valeur de Cjiso plus grande que

dans le cas d’une isolation par STI.

Figure 2-45 : Deux isolations différentes du transistor : STI (Shallow

Trench Isolation) et LOCOS (LOCal isolation Of Silicon).

La composante surfacique diminue au fil des générations technologiques, en raison de la

diminution de la surface des zones de source et de drain et ce en dépit de l’augmentation du

dopage [6].

Il est important de souligner la légère augmentation de la composante Cjch. Cette

contribution est en effet prépondérante pour les technologies les plus récentes et semble a priori

difficile à réduire au moyen de solutions technologiques. Cela laisse présager que pour les

technologies à venir, les capacités de jonction resteront au mieux constantes.

ljctn ljctn

STI LOCOS
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Figure 2-46 : Evolution des trois composantes de la capacité de

jonction dans le cas d’un nMOSFET.

2.4 Conclusion

Ce travail sur les éléments parasites a permis de développer une méthode d’extraction basée

sur la mesure du dispositif lui-même, en déterminant à chaque fois leur origine, grâce non

seulement à leur(s) dépendance(s) en géométrie et/ou en polarisation, mais aussi à une

connaissance de la partie intrinsèque.

En particulier, la résistance de grille est directement mesurée grâce à une méthodologie

originale qui permet l’identification et l’extraction de trois composantes, inclues dans un

modèle qui s’appuie sur la connaissance de la technologie de fabrication du dispositif.

Enfin, l’importance de ces éléments sur les performances mesurées de dispositifs ont été

mises en évidence. Il apparaît ainsi que les éléments parasites atténuent le gain que l’on peut

avoir d’une technologie à la suivante, car lorsque la part de l’intrinsèque diminue, leurs effets

restent malgré tout constants. L’impact des capacités extrinsèques de grille sur les dispositifs

nominaux augmente avec les générations technologiques : pour le nœud 0.25µm, la capacité
intrinsèque de grille valait la moitié de la capacité totale de grille ; pour le nœud 65nm, elle en

vaut un peu plus du quart. La fréquence de transition intrinsèque a alors beau augmenter avec

les générations technologiques, la fréquence de transition réellement disponible augmente dans

des proportions toujours plus faibles, et les dispositifs voient alors leurs performances de plus

en plus conditionnées par leur partie extrinsèque.

Les effets dus au substrat ont été négligés dans ce chapitre ; l’analyse et la modélisation du

réseau substrat fera l’objet du chapitre suivant.
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Chapitre 3
Etude du réseau substrat

Cette étude sur le réseau substrat des MOSFETs s’inscrit dans le cadre de l’analyse,

l’extraction et la modélisation des éléments parasites du dispositif. Ceux-ci sont les éléments

capacitifs et résistifs appartenant aux parties intermédiaire et extrinsèque du transistor.

Le réseau substrat peut être considéré comme à part parmi les parasites du MOSFET. Il est

en effet relié à tous les terminaux du dispositif, là où les autres sont connectés à deux terminaux

seulement ; il n’y a donc pas de raison évidente de le modéliser au moyen d’un unique élément.

Sa différence réside également dans le fait qu’il est difficile de mesurer le réseau substrat, ce

qui complique encore son extraction.

Il n’y a aujourd’hui pas réellement de consensus sur la modélisation du réseau substrat. Les

modèles n’offrent pas une description très poussée de cet élément  si PSP et les dernières

versions de BSIM proposent un réseau de résistances, seul BSIM définit des lois géométriques.

Le but de ce chapitre est d’étudier un dispositif donné afin d’extraire le modèle le plus

complet possible pour le réseau substrat de ce dispositif. Cette étude ne présuppose pas de

schéma équivalent, et repose donc sur une extraction progressive entièrement basée sur la

mesure.

Les résultats présentés dans ce chapitre ont fait l’objet d’une présentation en conférence [1].

3.1 Le substrat comme élément parasite

3.1.1 Modèles existants

Il existe dans la littérature un grand nombre de modèles et d’études portant sur la

modélisation du substrat [2]-[10]. Le réseau substrat est généralement utilisé pour décrire le

chemin résistif dans le caisson entre le nœud de bulk intrinsèque, ou nœud de body, et les prises
caisson [3]. Sur la Figure 3-1, la résistance Rsub correspond à ce chemin.

Figure 3-1 : Schéma d’un modèle de substrat à une seule résistance,

dans le cas d’un dispositif polarisé en source commune (d’après [6]).

Rsub semble dépendre peu de la polarisation [2]. Mais ce chemin résistif a pour conséquence

que la tension entre le nœud de body n’est pas nulle, et peut amener une dépendance en

polarisation dans la partie intrinsèque par l’intermédiaire de la transconductance de substrat

gmb [11][3][6].
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Les modèles de réseau substrat disponibles dans la littérature sont pour la grande majorité

basés sur des schémas équivalents plus ou moins complexes incluant une ou plusieurs

résistances [4][5][7][8][9][10]. Certains modèles [7][8] prennent en compte la dépendance

géométrique ainsi que le cas des structures interdigitées.

Les paramètres du modèle sont généralement extraits des mesures de l’admittance de sortie

du dispositif [2][4][5][7] ou de S22 [9]. Mais si le schéma équivalent utilisé est inadapté,

l’extraction est imprécise et la signification des valeurs extraites est finalement discutable. Le

nombre de schémas équivalents différents publiés témoigne par ailleurs du fait que les

caractéristiques électriques du substrat sont très dépendantes de la technologie et du layout.

En ce qui concerne les modèles compacts, parmi les trois modèles décrits au Chapitre 11,

seuls BSIM4.6 et PSP102.1 définissent un schéma équivalent pour le réseau substrat (voir la

Figure 1-17 pour BSIM4.6 et la Figure 1-18 pour PSP102.1). BSIM4.6 définit des lois

géométriques pour les éléments du modèle proposé (le schéma de la Figure 1-17 est rappelé par

la Figure 3-2) :

(3-1)

RBPD est définie de la même façon. Par ailleurs, 

(3-2)

De la même manière, 

(3-3)

RBDB est définie de la même manière que RBSB.

Bien que ces lois géométriques existent, BSIM étant le seul modèle à les proposer, elles

reposent tout de même sur une base très empirique. Elles comportent par ailleurs trente-deux

paramètres pour cinq résistances, mais aucune méthodologie d’extraction n’est associée à ce

modèle : on ne sait pas comment déterminer la valeur de ces résistances ou de ces paramètres.

1.Ces trois modèles sont BSIM4.6, EKV3.0 et PSP102.1.
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Figure 3-2 : Schéma équivalent du réseau substrat dans BSIM4.6.

3.1.2 Particularités

Les éléments parasites tels que la résistance de grille, les capacités de recouvrement, de bord,

de jonction et métalliques peuvent être modélisés par des éléments localisés suivant des lois

géométriques relativement simples.

La nature du substrat est à première vue plus complexe, car les chemins que le signal est

susceptible d’emprunter pour aller à la prise caisson peuvent être différents suivant le layout.

La topologie du réseau substrat peut alors varier suivant le type de prise caisson (Figure 3-3)

ou le nombre de doigts de grille (Figure 3-4). Par ailleurs, dans le cas de dispositifs isolés

(Figure 3-5), il existe une capacité de jonction entre le caisson et la couche d’isolation. Il est

donc possible que cette dernière ait une influence sur les caractéristiques électriques du

substrat. Pour prendre en compte tous ces effets dus au layout, il n’est a priori pas possible de

réduire le substrat à un seul élément.

Figure 3-3 : Deux layouts différents pour la prise caisson d’un

dispositif à deux doigts de grille : prises parallèles aux doigts de grille

(à gauche) ou prise entourante (à droite).

Figure 3-4 : Trois layouts différents d’un même dispositif pour le

nombre de doigts de grille.

RBPDRBPS

RBSB RBPB RBDB

Prise Caisson

Polysilicium

Zones S/

D
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
Figure 3-5 : Schéma en coupe d’un transistor nMOS isolé.

Par ailleurs, le réseau substrat, créant un couplage entre les quatre terminaux du

MOSFET [13][14], relie ces derniers entre eux. Il ne peut être considéré comme un dipôle.

Toutefois, il n’est relié qu’indirectement aux terminaux de grille et de drain, qui sont ceux

utilisés pour la mesure deux ports de dispositifs en source commune ; cela complique l’analyse

que l’on peut faire du réseau substrat.

3.1.3 Dispositifs étudiés

Figure 3-6 : Layout d’un dispositif isolé en technologie 130nm.

Les dispositifs utilisés sont des nMOSFETs ; chacun est constitué de Nc cellules composées

chacune d’un transistor interdigité de Nf doigts de grille. Dans le cas d’un dispositif isolé, le

caisson de type P est électriquement isolé du substrat par une couche fortement dopée N

(appelée Niso sur la Figure 3-6). Cette couche est reliée à la masse grâce à une prise qui entoure
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
les Nc cellules. Finalement, une seconde prise entourante relie le substrat P à la masse.

La Table 3-1 et la Table 3-2 résument les principales caractéristiques géométriques des

dispositifs étudiés.

3.2 Analyse du réseau substrat

3.2.1 Méthodologie d’accès au substrat

L’approche développée au cours de cette étude est entièrement basée sur l’analyse des

mesures RF du dispositif en source commune. Cette analyse va permettre d’accéder

progressivement aux mesures caractérisant le substrat lui-même, puis de s’en servir pour

extraire le modèle approprié.

Le dispositif est étudié en mode OFF (i.e. à VGS=0V) ; de cette façon, du point de vue de la

grille, le substrat n’est donc pas “écranté” par le canal. Toutes les capacités intrinsèques sont

nulles [11] à l’exception de la capacité Grille-Body Cgb.

Le schéma équivalent du dispositif dans ces conditions est présenté en Figure 3-7.

Lg (µm) Wtotal (µm) Nf Nc Wf (µm)
Type de 

dispositif

0.13, 1.0, 5.0 80 2 (S/D/S) 4 10
Isolé & 

Standard

1.0 80 1 (S/D) 8 10
Isolé & 

Standard

Table 3-1 : paramètres du layout des dispositifs étudiés (technologie 

130nm).

Lg (µm) Wtotal (µm) Nf Nc Wf (µm)
Type de 

dispositif

0.06, 0.08, 0.1, 0.2, 0.5, 1.0, 2.0 120 8 (S/D...D/S) 3 5.0 Isolé

Table 3-2 : paramètres du layout des dispositifs étudiés (technologie 

65nm).
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Figure 3-7 : Schéma équivalent du transistor MOS en source commune

à VGS=0V, servant à l’extraction du modèle du réseau substrat.

L’élément étudié ici est la matrice [Ysub]. Pour y avoir accès, Rggext, puis Cgdext, Cgsext et

Cdsmet, et enfin Cgb et Cjd, doivent être enlevées. La valeur de ces éléments est connue car ces

derniers ont été modélisés.

3.2.2 Epluchage

Dans l’hypothèse du schéma équivalent de la Figure 3-7, l’accès au substrat se fait de la

façon suivante.

En premier lieu, les mesures RF du dispositif en source commune sont converties en

paramètres [Z], de façon à retirer la résistance de grille (Figure 3-8(a)). Dans un second temps,

en utilisant une représentation en Π, les capacités de recouvrement et de bord (Cgsext et Cgdext)
ainsi que les capacités métalliques (Cdsmet) sont enlevées (Figure 3-8(b)). On a alors un

quadripôle représenté par la matrice [Zint] (Figure 3-8(c)).

Rggext, Cgdext, Cgsext et Cdsmet sont connus, et on sait qu’ils peuvent être modélisés par des

éléments localisés selon des lois qui ont été définies précédemment.

Figure 3-8 : Procédure d’extraction du réseau substrat : (a) résistance

de grille, (b) capacités parasites de recouvrement, de bord et

métalliques, (c) capacités grille-body et de jonction drain.

A ce stade, la capacité intrinsèque grille-body et la capacité de jonction drain doivent à leur

tour être enlevées (Figure 3-8(c)). Mais à la différence de Rggext, Cgsext, Cgdext et Cdsext, ces

G
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
éléments sont reliés directement au substrat. Pour les retirer, il faut donc d’abord s’assurer que

ces capacités peuvent être modélisées comme des éléments localisés, c’est-à-dire que leur

mesure doit être indépendante de la fréquence.

Cgb et Cjd sont des capacités en série sur les ports 1 et 2 du quadripôle Zint. Elles sont donc

évaluées en observant respectivement les grandeurs :

(3-4)

et

(3-5)

Figure 3-9 : Mesure de la capacité Cgb en technologie 130nm pour des

dispositifs standards et isolés, à VGS=0V et VDS=0.6V.

Les courbes de la Figure 3-9 montrent que pour f<50GHz, Cgb peut être considérée comme

un élément localisé, pourvu que la longueur de grille ne soit pas trop grande. En effet, dans le

cas d’un dispositif à Lg=5.0µm (c’est-à-dire près de quarante fois la longueur nominale), de
forts effets en fréquence sont observés. On peut montrer (voir Annexe G et plus

particulièrement la Figure G-6) que ces effets sont dus à une structure R-C distribuée. Cela

signifie d’une part que Cgb est distribuée par rapport à un élément résistif qui se situe dans le

quadripôle Ysub, et d’autre part que pour le dispositif à Lg=5.0µm, la constante de temps
associée à cette structure distribuée est telle que des effets en fréquence sont observables pour

des fréquences dans notre domaine d’étude. Alors, dans ce cas, il n’est pas possible de

considérer Cgb comme une capacité localisée. Dans ce cas, le problème sera traité avec un

modèle distribué.

Notons au passage que la constante de temps de ces effets fréquentiels pour le dispositif de

Lg=5.0µm est supérieure dans le cas du dispositif isolé, tandis que le comportement basse
fréquence (f<1GHz) montre que la capacité Cgb est logiquement la même pour les dispositifs
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
isolé et standard. Ceci implique que la résistance par rapport à laquelle Cgb est distribuée a une

valeur plus importante si le dispositif est isolé.

En revanche, la Figure 3-10 montre que Cjd est bien indépendante de la fréquence, et peut

donc être considérée comme un élément localisé. Notons que pour le dispositif à un seul doigt

de grille, comme la surface de la zone de drain est plus grande que celle du dispositif à deux

doigts, la valeur de la capacité de jonction s’en trouve augmentée.

Figure 3-10 : Mesure de la capacité Cjd en technologie 130nm pour des

dispositifs standards et isolés, à VGS=0V et VDS=0.6V.
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
Figure 3-11 : Mesure de la capacité Cgb en technologie 65nm pour des

dispositifs nMOS isolés, avec Lg=0.1, 0.2, 0.5, 1.0 et 2.0µm et Nfing=8,
à VGS=0V et VDS=0.6V.

Le cas de la technologie 65nm est similaire. Pour Lg=1.0 et 2.0µm (respectivement près de
dix-sept et trente-cinq fois la longueur nominale), des effets distribués semblables à ceux

présents Figure 3-9 sont observés sur la capacité Cgb. En revanche, étant donné que le layout

est identique quel que soit le dispositif (seule la longueur de grille change), la valeur de la

capacité de jonction est la même et cet élément peut être modélisé comme un élément localisé

(Figure 3-12).
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
Figure 3-12 : Mesure de la capacité Cjd en technologie 65nm pour des

dispositifs nMOS isolés, avec Lg=0.1, 0.2, 0.5, 1.0 et 2.0µm et Nfing=8,
à VGS=0V et VDS=0.6V.

L’étude des éléments Cgb et Cjd montre que, bien que le transistor soit constitué de plusieurs

cellules interdigitées, l’ensemble des capacités Cgb et Cjd de chaque doigt peut être considéré

comme deux capacités Cgb et Cjd globales. 

3.2.3 Analyse de [Ysub]

On se place donc ici dans le cas où, quelle que soit la technologie, la grille du dispositif

considéré est suffisamment courte pour que Cgb puisse être considérée comme une capacité

localisée. En effet, [Ysub] peut être analysé comme un quadripôle localisé dans l’hypothèse où,

lors de la phase d’épluchage, Cgb est elle-même une capacité pure.

La Figure 3-13 montre l’emplacement du quadripôle [Ysub] dans le caisson du transistor.
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
Figure 3-13 : emplacement de [Ysub] dans le transistor MOS.

L’extraction du schéma équivalent est faite en analysant chacun des éléments de [Ysub].

3.2.3.1 Admittance de contre-réaction : -Ysub12

Figure 3-14 : [Re(-Ysub12)]
-1 pour Lg=1.0µm et Nfing=2 en technologie

130nm, à VGS=0V et VDS=0.6V.

Comme on peut le voir sur la Figure 3-13, l’élément (-Ysub12) représente, pour le signal, le

chemin dans le caisson entre le nœud de body et la jonction drain, parallèlement au canal. La

Figure 3-14 montre que cet élément peut être assimilé à une résistance, dont la valeur est plus

forte dans le cas du dispositif isolé. Cela confirme ce qui a été observé quant aux effets

fréquentiels présents sur la mesure de la capacité Cgb (Figure 3-9) : le caisson étant pincé, la
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Chapitre 3 : Etude du réseau substrat
résistance est plus forte.

Cette résistance est dénommée Rwd. La présence de cette résistance dans le réseau substrat

est mentionnée en [8]. Cet article montre que la prise en compte de cette résistance dans un

modèle de substrat étend en fréquence la plage de validité de ce modèle.

3.2.3.2 Admittance de sortie : Ysub22+Ysub12

Figure 3-15 : [Re(Ysub22+Ysub12)]
-1 pour des dispositifs non isolés

avec Lg=1.0µm, en technologie 130nm, à VGS=0V et VDS=0.6V.

La Figure 3-15 représente l’inverse de la partie réelle de (Ysub22+Ysub12), c’est-à-dire la

résistance entre le point Bd et la prise caisson ; cette figure reflète bien l’influence du layout sur

le réseau substrat. Si Nfing=2 (deux doigts de grille), la configuration d’une cellule du dispositif

est (S/G/D/G/S), et le seul doigt de drain étant situé au milieu, il n’y a pas de chemin direct entre

le doigt de drain et la prise caisson. On observe alors une forte valeur résistive. En revanche, si

Nfing=1 (un seul doigt de grille), la configuration est (S/G/D), et il existe un chemin direct qui

se traduit électriquement par une résistance pure, que l’on nomme Rbpd.
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3.2.3.3 Admittance d’entrée : Ysub11+Ysub12

Figure 3-16 : schéma éclaté du réseau substrat du MOSFET.

Le dernier élément de [Ysub] est (Ysub11+Ysub12). Cet élément est a priori plus complexe,

car outre le chemin du nœud de body à la prise caisson, il inclut le nœud de source. De manière

à simplifier le problème, on utilise les propriétés de symétrie du MOSFET pour faire

l’hypothèse que la topologie du réseau substrat est également symétrique (Figure 3-16) ; on

peut notamment supposer que Rwd=Rws. Il est toutefois important de souligner que si la

symétrie du transistor implique celle du réseau, le layout du dispositif n’étant pas forcément

symétrique, il n’y a pas de raison d’avoir Rbps=Rbpd. Pour l’analyse qui va suivre, on note :

(3-6)

Par ailleurs, notre connaissance à ce stade du réseau substrat nous permet de dresser un

schéma équivalent pour Zb :

Figure 3-17 : Schéma équivalent de Zb=[Ysub11+Ysub12]
-1.

La Figure 3-18 et la Figure 3-19 nous renseignent sur la topologie de Zb.
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Figure 3-18 : Re(Zb) pour Lg=1.0µm et Nfing=2 en technologie 130nm,
à VGS=0V et VDS=0.6V.

Figure 3-19 : Im((Zb)
-1)/ω pour Lg=1.0µm et Nfing=2 en technologie

130nm, à VGS=0V et VDS=0.6V.

Observons dans un premier temps la courbe, associée au dispositif standard, de la Figure 3-

18. Pour f<20GHz on retrouve un comportement typique d’une résistance et d’une capacité

placées en parallèle, puis Re(Zb) tend vers une valeur constante. On retrouve là la signature de

la cellule Rbps-Cjs (voir Figure 3-17), alors qu’à haute fréquence, la capacité de jonction source

se comportant comme un court-circuit, il ne reste que Rws. Mais la valeur de Re(Zb) pour

f>20GHz est tout de même inférieure à Rws (voir Figure 3-14), ce qui traduit la présence d’une
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résistance en parallèle entre B et la prise caisson. Il existe donc un chemin purement résistif

(qu’on nomme Rwb) entre le nœud de bulk intrinsèque et la prise caisson.

Dans un deuxième temps, intéressons-nous à la courbe, associée au dispositif isolé, de la

Figure 3-18. L’allure de la courbe est similaire à celle du dispositif non isolé, mais la valeur

vers laquelle tend Re(Zb) est inférieure. Par rapport au dispositif non isolé, il existe donc un

chemin résistif supplémentaire pour le signal. On peut raisonnablement supposer qu’il s’agit de

la couche d’isolation, étant donné qu’il s’agit là de la seule différence entre les deux dispositifs

étudiés. La résistance associée est dénommée Riso. L’hypothèse d’un éventuel chemin à travers

le substrat est écartée car dans la mesure où la couche Niso est fortement dopée, elle est bien

meilleure conductrice que le substrat.

La Figure 3-19 met clairement en évidence, dans le cas du dispositif isolé, la présence d’une

capacité en parallèle de la jonction source. Là encore, cette capacité ne peut que provenir de la

couche d’isolation. Il s’agit donc de la capacité de jonction entre le caisson P et la couche

d’isolation N, qu’on dénomme Ciso.

Dans le cas de dispositifs munis d’une prise caisson entourante, on observe, comme illustré

par la Figure 3-20, que Zb se comporte comme 1/Lg. Ceci suggère l’existence d’un chemin

résistif pour le signal le long de la largeur des doigts de grille.

Figure 3-20 : Re(Zb) en technologie 65nm (dispositifs à prise caisson

entourante) ; ici A=28.3Ω.µm et B=0.34µm, à VGS=0V et VDS=0.6V.

3.2.3.4 Schéma équivalent de [Ysub]

Au regard des éléments révélés au cours de cette analyse, il est possible d’établir un schéma

équivalent du réseau substrat. Une solution envisageable est proposée en Figure 3-21.
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Figure 3-21 : Un schéma équivalent possible pour [Ysub].

Les éléments de ce schéma dépendent des dimensions et du layout du dispositif.

3.3 Simulation

Le modèle établi est basé sur le schéma équivalent de la Figure 3-21.

3.3.1 Construction du modèle

Afin de simuler le dispositif complet, on rajoute autour du quadripôle simulant le réseau

substrat et représenté par [Ysub], les capacités Cgb et Cjd, puis tous les éléments parasites.

Lors de l’extraction, Rws et Rwd sont données pour une largeur de grille donnée. Or, le

dispositif est constitué de Nc cellules de Nf doigts chacune. Pour tenir compte du layout (la

largeur totale de la grille peut être répartie de différentes façons), Rws et Rwd sont donc

normalisées par rapport au nombre de total de doigts du dispositif (c’est-à-dire la grandeur

Nc×Nf). De même, Rbps et Rbpd sont normalisées par rapport à Nc. Ciso et Riso ne sont pas
normalisées car la prise Niso entoure toutes les cellules.

En premier lieu, la valeur de Rwd est calée sur [Re(-Ysub12)]
-1.

Ensuite, pour la détermination des éléments composants Zb, on suppose Rwd=Rws. Alors,

dans le cas d’un dispositif non isolé, Zb se ramène au schéma de la Figure 3-22. 

Figure 3-22 : Impédance Zb dans le cas d’un dispositif non isolé.

En haute fréquence, l’impédance de Cjs est très faible (la Figure 3-18 montre la signature de

la cellule Rbps-Cjs), court-circuitant Rbps. La valeur de Rws étant connue, on peut en déduire

Rwb :
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(3-7)

Alors :

(3-8)

En basse fréquence, Cjs se comporte comme un circuit ouvert en parallèle de Rbps. Grâce aux

valeurs de Rwb et Rws, on peut connaître Rbps :

(3-9)

(3-10)

Enfin, la valeur de Rbpd est calée sur [Re(Ysub22 + Ysub12)]
-1.

3.3.2 Comparaison simulation/mesure

Les grandeurs observées sont les capacités totales CGG (capacité totale vue de la grille), CGD
(capacité grille-drain) et CBD (capacité drain-substrat), qui sont respectivement définies

comme :

(3-11)

(3-12)

(3-13)

Les grandeurs que sont les mesures de CGG et CBD incluent un chemin par le substrat, dû au

retour à la masse. La mesure de CGD peut également être affectée par le substrat.

Les grandeurs définies par (3-11), (3-12) et (3-13) permettent donc de mettre en évidence

les effets du substrat et de valider le modèle.
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Figure 3-23 : Capacité CGG à VGS=VDS=0 en technologie 130nm, sur

un dispositif isolé avec Nf=1 et Lg = 1.0µm.

Figure 3-24 : Capacité CGB à VGS=0 et VDS=0.6 en technologie 65nm,

avec Lg=0.2 et 0.5µm.

La Figure 3-23 et la Figure 3-24 montrent la mesure de la capacité totale vue de la grille en

technologie 130nm et celle de la capacité grille-substrat en technologie 65nm. A basse

fréquence, la mesure tend vers une valeur constante qui est la capacité totale vue de la grille

dans ces conditions de polarisation (i.e. la capacité de déplétion, avec, en parallèle, les capacités

parasites grille-source et grille-drain). A plus haute fréquence, on retrouve un comportement

fréquentiel dû au réseau substrat.
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Notons que ce comportement, même s’il en a l’allure, ne provient pas d’un R-C série.

Comme l’indique (3-11), CGG est observée ici comme une capacité série, la contribution d’une

résistance en série avec CGG (en particulier la résistance de polysilicium de grille) n’apparaît

donc pas.

Figure 3-25 : Capacité CGD à VGS=VDS=0 en technologie 130nm, sur

un dispositif isolé avec Nf=1 et Lg = 1.0µm.

Figure 3-26 : Capacité CGD à VGS=0 et VDS=0.6 en technologie 65nm,

avec Lg=0.2 et 0.5µm.

La Figure 3-25 et la Figure 3-26 montrent la capacité CGD dans les mêmes conditions que

précédemment. A basse fréquence, la mesure tend vers la capacité grille-drain parasite
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(composée des capacités de recouvrement et de bord), la capacité grille-drain intrinsèque étant

nulle.

La croissance observée à haute fréquence trahit l’existence de deux chemins distincts entre

le drain et la grille. En effet, CGD est extraite de Y12, c’est-à-dire de la mesure du courant de

grille lorsque le drain est excité en tension. Le premier chemin d’entre eux passe par Cgdext ;

alors que lorsqu’il emprunte le second, le signal passe par la capacité de jonction drain et

retourne vers la grille par la capacité de déplétion.

Figure 3-27 : Capacité CBD à VGS=VDS=0 en technologie 130nm, sur

un dispositif isolé avec Nf=1 et Lg = 1.0µm.
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Figure 3-28 : Capacité CBD à VGS=0 et VDS=0.6 en technologie 65nm,

avec Lg=0.2 et 0.5µm.

Sur la Figure 3-27 et la Figure 3-28, qui montrent la capacité CBD, on retrouve un

comportement similaire de type R-C. Cette mesure fait apparaître trois capacités : Cdsmet, Cjd
et Cjs, toutes trois reliées dans un schéma complexe par les résistances qui constituent le réseau.

3.3.3 Cas particulier des dispositifs très longs

La Figure 3-9 montre que dans le cas du dispositif le plus long (Lg=5.0µm en technologie
130nm), des effets distribués sont observables sur la mesure de Cgb, qui ne peut alors pas être

considérée comme un élément localisé.

Il est possible de tenir compte, dans le modèle, de ces effets. La topologie du réseau reste la

même (Figure 3-21) ; mais la capacité Cgb est inclue dans le modèle en raison de son caractère

distribué qui fait qu’elle ne peut être dissociée des chemins résistifs sous le canal. On utilise

dans ce cas un modèle basé sur la théorie des lignes de transmissions (voir Annexe G).

Afin de garder un accès au nœud de body, comme le montre la Figure 3-29, on utilise deux

quadripôles, basés sur les équations (3-14) à (3-17) :

• Côté source, reliant la grille, le body et le nœud Bs. Dans ce quadripôle, le port 1 est
défini comme étant G ; le port 2 est défini comme étant B et la masse est définie comme
étant Bs.

• Côté drain, reliant la grille, le body et le nœud Bd. Dans ce quadripôle, le port 1 est
défini comme étant G ; le port 2 est défini comme étant B et la masse est définie comme
étant Bd.

(3-14)

(3-15)

(3-16)
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avec :

(3-17)

Figure 3-29 : Topologie du réseau substrat dans le cas de dispositifs

très longs.

Le modèle ainsi élaboré est validé en observant les mêmes grandeurs que pour les dispositifs

plus courts. On retrouve le même type d’effets, à la différence près qu’ils sont là beaucoup plus

marqués. La Figure 3-30, la Figure 3-31 et la Figure 3-32 montrent que ce modèle permet une

très bonne prise en compte des effets substrat et distribués.

Figure 3-30 : Capacité CGG à VGS=0 et VDS=0, 0.6 et 1.2V en

technologie 130nm, avec Lg=5.0µm.
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Figure 3-31 : Capacité CGD à VGS=0 et VDS=0, 0.6 et 1.2V en

technologie 130nm, avec Lg=5.0µm.

Figure 3-32 : Capacité CBD à VGS=0 et VDS=0, 0.6 et 1.2V en

technologie 130nm, avec Lg=5.0µm.

3.4 Limitations de la méthode

3.4.1 Que regarde-t-on vraiment ?

3.4.1.1 Cas des dispositifs courts

Observons la Figure 3-33. Elle représente la résistance totale vue de la grille d’un dispositif

de longueur de grille nominale en technologie 130nm, en régimes de déplétion et d’inversion
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forte.

A la longueur de grille nominale, la contribution du canal est quasiment négligeable au

regard de la valeur de la résistance de grille ; par conséquent, la résistance totale vue de la grille

est presque entièrement égale à la résistance du polysilicium de grille.

La différence entre les deux courbes de la Figure 3-33 correspond donc à la différence entre

la contribution du canal et celle du substrat. Or cette différence entre les deux courbes est

inférieure à 1Ω. La contribution du substrat est donc très faible et très probablement affectée
par le bruit de mesure. Dès lors, il devient compliqué, dans ces conditions, d’extraire un schéma

équivalent correct.

Figure 3-33 : Résistance totale vue de la grille en technologie 130nm,

à la longueur de grille nominale.

3.4.1.2 Sensibilité des mesures du substrat aux étapes d’épluchage du transistor

Dans le cadre de l’analyse effectuée au paragraphe 3.2.2 , un certain nombre d’étapes est

nécessaire pour atteindre le réseau substrat. Ayant été préalablement analysés et modélisés, les

éléments du transistor qui entourent le substrat sont alors progressivement retirés à la mesure.

Ainsi, une erreur sur le modèle d’un de ces éléments implique que le résultat consécutif à

l’étape concernée est erroné, et il en va au final de même pour les mesures du substrat.

La Figure 3-34 et la Figure 3-35 montrent l’effet sur les parties réelles de Ysub11 et Ysub22
d’une erreur de ±5% sur la valeur de la résistance de grille. Elles montrent l’importance d’une

bonne extraction de la valeur des éléments parasites du dispositif, mais également que l’analyse

du substrat donne des résultats dont on sait qu’ils peuvent être discutables.
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Figure 3-34 : Effet sur Ysub11 d’une erreur de ±5% sur la valeur de la

résistance de grille, en technologie 130nm avec Lg=1µm et
VGS=VDS=0V.

Figure 3-35 : Effet sur Ysub22 d’une erreur de ±5% sur la valeur de la

résistance de grille, en technologie 130nm avec Lg=1µm et
VGS=VDS=0V.

3.4.1.3 Dépendance géométrique

Une des difficultés du modèle réside dans les lois géométriques qui régissent les éléments

du schéma équivalent.

Comme on l’a vu, les éléments qui composent le modèle dépendent fortement du layout.
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L’analyse et la modélisation du substrat reposent sur le fait que le caisson 3D d’un dispositif

interdigité constitué de plusieurs cellules au caisson 2D d’un dispositif constitué d’une seule

cellule et d’un seul doigt de grille. L’analyse est correcte, mais cette hypothèse de départ

conduit à modéliser, à l’aide d’un élément, plusieurs chemins dont les dépendances

géométriques sont différentes. Il est donc difficile d’extraire des lois géométriques sans passer

par une étude au cas par cas. Par exemple, l’élément Rwb dépend des dimensions du dispositif,

mais aussi du type de prise caisson utilisé (dans le cas d’une prise entourante, il existe une

dépendance en 1/Lg comme le montre la Figure 3-20).

3.4.2 Effets distribués

Pour la modélisation RF, les parties intrinsèque et parasites du MOSFET sont généralement

dissociées et modélisées l’une à part de l’autre. Or, la prise en compte des effets distribués dans

le substrat nécessite de mettre dans le même modèle la capacité Cgb (élément intrinsèque) et les

résistances Rwd et Rws (éléments extrinsèques).

Il est facile de tenir compte de ces effets grâce à un schéma équivalent du dispositif complet

en mode OFF, car la partie intrinsèque du transistor est alors réduite à la capacité Cgb. C’est

moins évident dans les conditions de fonctionnement du MOSFET (VGS et VDS non nulles),

pour lesquelles on ne peut pas dissocier Cgb du reste pour la mettre avec le substrat.

Une solution consisterait à utiliser un modèle compact segmenté qui tiendrait alors compte

de la nature distribuée de la partie intrinsèque (et des effets non quasi-stationnaires) et, pour

chaque segment, un modèle de substrat à éléments localisés.

3.5 Conclusion

Le travail décrit dans ce chapitre montre une nouvelle méthodologie de modélisation du

substrat du transistor MOS en RF. Cette méthode, basée sur la mesure, peut être appliquée à

n’importe quelle technologie et n’importe quel layout.

Dans la littérature, le réseau substrat est le plus souvent extrait de l’admittance de sortie du

dispositif. Or, l’observation des mesures et l’étude développée en parallèle dans l’Annexe C

montrent que Re(Y12) est un indicateur tout autant révélateur des effets du substrat, en

particulier à basse fréquence.

Cette méthode permet d’aboutir à un modèle dont la topologie est proche de ce qui peut est

proposé par BSIM4.6. Cependant, et à la différence des modèles compacts en général, ce

modèle est associé à une méthodologie d’extraction, ce qui permet de déterminer la valeur des

éléments qui le composent.

La méthodologie développée permet en outre de mettre en évidence, et de prendre en

compte, des effets du second ordre tels que des effets distribués dans le substrat ou l’influence

de l’isolation du dispositif, le cas échéant. En particulier, l’isolation du caisson a pour

conséquence d’augmenter la résistance du chemin dans le substrat à basse fréquence, et de la

diminuer à plus haute fréquence. Quant aux effets distribués, ils doivent être pris en compte

pour les dispositifs très longs.

Toutefois, il doit être souligné que les grandeurs pertinentes pour l’analyse du substrat sont

observées à partir de mesures desquelles les effets prépondérants du MOSFET ont été retirés.

Il n’est donc pas aisé de faire la part entre les effets observés imputables au substrat d’une part,

et d’autre part, les incertitudes liées aux étapes de calcul successives qui permettent d’accéder

au substrat.
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1. Synthèse

Le MOSFET est un transistor de plus en plus utilisé pour la conception de circuits RF. Pour

répondre aux besoins des concepteurs, les modèles doivent pouvoir reproduire efficacement le

comportement des dispositifs dans le domaine des hautes fréquences.

Une analyse de la partie extrinsèque du MOSFET a mis en évidence l’importance de

l’influence des éléments parasites du dispositif sur ses caractéristiques RF. En particulier, les

capacités de grille extrinsèques affectent fortement la rapidité du transistor, puisque pour les

technologies les plus récentes, elles représentent de deux à trois fois la capacité intrinsèque de

grille, c’est-à-dire la seule qui “pilote” le dispositif. La résistance du polysilicium de grille a un

impact fondamental sur les performances de transfert de puissance du transistor ; enfin, ces

performances sont également perturbées par le réseau substrat d’une façon moins évidente à

appréhender, mais néanmoins significative.

Le problème posé par ces éléments en l’état actuel de la modélisation RF du transistor MOS

est qu’aujourd’hui, le MOSFET est pensé en termes d’applications numériques, et il s’agit

moins de modéliser le transistor que d’adapter un modèle déjà existant et répondant à des

contraintes différentes. Aucun modèle compact ne permet de tenir correctement compte des

éléments extrinsèques, en particulier la résistance de grille et le réseau substrat. Seules les

dernières versions de BSIM4 proposent des lois géométriques pour ces éléments, mais elles

sont très empiriques. Pour les autres modèles, la dépendance géométrique est laissée à

l’extracteur (nous avons cependant vu qu’établir des lois géométriques pour les éléments

extrinsèques n’est pas évident).

Les travaux présentés dans ce manuscrit proposent une nouvelle méthodologie d’analyse et

d’extraction des éléments extrinsèques, basée sur la mesure. Le choix de décortiquer le

transistor en partant de dispositifs caractérisés par une analyse progressive de leur mesure a

permis d’étudier chacun de ses éléments, de les restituer dans le MOSFET et de voir leurs

impacts respectifs sur le comportement du dispositif. De plus, des effets généralement occultés,

tels que l’influence de l’isolation du transistor sur le réseau substrat, ont été mis en évidence.

Cette méthodologie a vocation à s’appliquer à tous les dispositifs MOS de toutes les

technologies que peut concevoir un fabricant de semiconducteurs. Ceci est particulièrement

important dans le cas du réseau substrat, car cet élément est très dépendant du layout et de la

technologie. Une attention particulière doit être portée aux grandeurs qui portent la “signature”

d’effets extrinsèques, comme la partie réelle de Y12 pour un MOSFET monté en source

commune.

2. Perspectives

2.1 Le futur de la modélisation

Le MOSFET devient de plus en plus petit. La fin de la loi de Moore s’approche, si l’on en

juge par le nombre de cases rouges “Manufacturable Solutions are NOT Known” dans les

rapports de l’ITRS, lequel nombre augmente chaque année.

Chaque génération technologique apporte son lot de nouveaux effets de petite géométrie.

Les effets les plus récents, comme ceux dits de WPE ou dus aux contraintes du silicium laissent

à penser que le MOSFET ne doit plus être abordé en tant que composant isolé ; il est en réalité
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de plus en plus indissociable de son environnement. La réalisation physique du transistor doit

être prise en compte, sans quoi le modèle risque soit d’être faux ou insuffisant, soit d’imposer

l’extraction de paramètres dénués de sens.

Le modèle ne doit pas seulement reproduire au mieux le comportement du dispositif ; il doit

aussi donner les limites d’utilisation du dispositif. Il doit être une représentation du dispositif

dans sa globalité.

Dans cette optique, le modèle doit évidemment avoir une base physique solide, car c’est ce

qui conditionne notamment le nombre de ses paramètres et la complexité de la procédure

d’extraction. Mais le point fondamental est que le modèle doit être un tout, donnant des

résultats précis et capable de reproduire la réalité d’un dispositif dont les dimensions sont de

l’ordre de la dizaine de nanomètres.

Pour les applications RF, l’essentiel des circuits RF réalisés en technologie MOS ne dépasse

pas 10GHz. Pour des applications futures, les modèles devront donc être précis à des fréquences

plus élevées. Les effets extrinsèques devront alors être rigoureusement pris en compte, et les

effets de distribution devront être modélisés d’une façon nouvelle.

2.2 Les performances RF des technologies futures

L’environnement du transistor inclut évidemment sa partie extrinsèque. Quelle sera alors

l’évolution de l’impact du dispositif extrinsèque pour les technologies à venir ?

La résistance de grille devrait logiquement augmenter avec la réduction de la longueur de

grille, à moins que la solution de grilles entièrement métalliques ne soit adoptée.

Les capacités de recouvrement devraient elles aussi augmenter, en raison de la réduction des

dimensions et de la difficulté à contrôler la longueur de la zone de recouvrement. Les capacités

métalliques de bord augmenteront également : à chaque nœud technologique, les contacts se

rapprochent du polysilicium de grille. La contribution de ces capacités dans la capacité totale

de la grille ne fait qu’augmenter et il est peu probable que cela change.

Les capacités de jonction resteront au mieux constantes, car la part de la composante du

canal dans cet élément est de plus en plus prépondérante. De ce point de vue, la technologie

SOI n’offre donc pas de réelle alternative.

Quant au substrat, sa dépendance vis-à-vis du layout et de la technologie est telle, qu’essayer

de juger de son évolution n’est pas très pertinent. Seul le choix du layout pour chaque

technologie déterminera vraiment son influence sur les performances du composant.

L’extrapolation vers des dimensions toujours plus petites des caractéristiques illustrant

l’impact et l’évolution de la partie extrinsèque du MOSFET montre que l’on se dirige vers des

dispositifs pour lesquels il ne restera plus, à la limite, que des parasites, et dont les performances

seront totalement conditionnées par leur partie extrinsèque.

2.3 Les technologies alternatives

Aujourd’hui, le gain de performance apporté par le passage à une nouvelle technologie est

en partie limité par les éléments extrinsèques. Par ailleurs, ce gain est présent pour le dispositif

nominal de la technologie (à savoir le dispositif pour lequel la technologie a été optimisée),

mais il diminue voire disparaît si on s’éloigne de ses caractéristiques (notamment

géométriques).

La question d’une rupture technologique, c’est-à-dire le passage aux technologies

alternatives, se pose. Mais encore une fois, les technologies alternatives sont pensées pour les
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circuits numériques. Quel intérêt peut avoir une technologie alternative pour des applications

RF ?

Prenons par exemple le cas d’un FinFET, dont une coupe est présentée en Figure 1. Pour

certains de ces transistors, les performances analogiques sont dégradées par les effets de coin

qui perturbent la conduction du canal.

De plus, la largeur effective de grille, Weff, est la largeur de silicium couverte par la grille.

Dans le cas d’un dispositif possédant NF ailettes
1, on a :

(1)

Alors que la largeur réelle du polysilicium de grille inclut aussi les parties du polysilicium

qui se trouve au-dessus de l’oxyde enterré :

(2)

La différence entre la largeur réelle et la largeur effective de la grille sert à relier les

morceaux qui constituent la largeur effective ; mais, elle est, vue sous l’angle de l’efficacité du

transistor, électriquement inutile. Elle n’est donc que pur parasite et ne fera que dégrader les

performances RF du transistor.

Figure 1 : Vue de dessus et coupe le long de la grille d’un FinFET.

Dans une technologie MOS planaire (sur silicium massif ou SOI), presque tout le matériau

de grille est utile puisque dans sa quasi-totalité, il surplombe la zone active du dispositif.

Il est difficile aujourd’hui de dire à quoi ressemblera le transistor de demain. Quoi qu’il en

soit, pour lui comme pour les dispositifs issus des technologies à venir, ils devront être abordés

en tant que composants inclus dans leur environnement. C’est-à-dire en tenant compte de la

réalité.

1.Fin = ailette.

Weff 2 h⋅ a+( ) NF⋅=

Wreel Weff NF 1–( ) d⋅ e+ +=

G

S D

Si

Polysilicium 

de grille

SiO2 (oxyde 

enterré)

dh a
e
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Annexe A : Calcul des paramètres [Y] du transistor MOS
Annexe A
Calcul des paramètres [Y] du transistor MOS

Le but de cette annexe est de faire une synthèse des calculs de paramètres [Y] du schéma

équivalent petit signal du MOSFET, si l’on tient compte ou non des contributions de la

résistance de grille ou du substrat.

A.1 Rappel

Figure A-1 : Schéma montrant l’approche permettant de calculer les

paramètres [Y] ou [Z].

A.1.1 Paramètres [Y]

Basé sur la Figure A-1, le calcul des paramètres [Y] d’un quadripôle est le suivant :

(A-1)

La matrice d’admittances est :

(A-2)

Dans le cas d’une structure réciproque, pour laquelle Y12=Y21, le quadripôle peut être

modélisé grâce à un schéma en Π (Figure A-2).

Figure A-2 : Schéma en Π d’un quadripôle.

avec :

(A-3)

V2V1

i1 i2

Ykl

ik

Vl

-----

Vm l≠ 0=

=

Y[ ]
Y11 Y12

Y21 Y22

=

1 2

Ya Yc

Yb

Ya Y11 Y12+=

Yb Y12– Y21–= =

Yc Y22 Y12+=

 Y11 Ya Yb+=

Y12 Y21 Yb–= =

Y22 Yc Yb+=


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A.1.2 Paramètres [Z]

Les paramètres [Z], comme les paramètres [Y], calculés grâce à la Figure A-1 :

(A-4)

La matrice d’impédances est :

(A-5)

Dans le cas d’une structure réciproque, pour laquelle Z12=Z21, le quadripôle peut être

modélisé grâce à un schéma en T (Figure A-3).

Figure A-3 : Schéma en T d’un quadripôle.

avec :

(A-6)

Notons que les matrices [Z] et [Y] d’une même structure sont l’inverse l’une de l’autre.

A.2 Schéma équivalent très simple

Le schéma équivalent petit signal habituellement utilisé pour le MOSFET en source

commune est visible sur la Figure A-4. La transconductance de grille vaut :

(A-7)

Ses paramètres [Y] sont facilement calculés.

Figure A-4 : Schéma équivalent simplifié du MOSFET.

(A-8)

(A-9)

Zkl

Vk

il
-----

im l≠ 0=

=

Z[ ]
Z11 Z12

Z21 Z22

=

1 2

Za

Zb

Zc

Za Z11 Z12–=

Zb Z12 Z21= =

Zc Z22 Z12–=

 Z11 Za Zb+=

Z12 Z21 Zb= =

Z22 Zc Zb+=



Ym gm j ω Cm⋅ ⋅–=

V

G D

S,B

Cgd

gds Cds+CbdYm·VCgs+Cgb

Gi

Y11 j ω Cgs Cgb Cgd+ +( )⋅ ⋅=

j ω Cgg⋅ ⋅=

Y12 j ω Cgd⋅ ⋅–=
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(A-10)

(A-11)

A.3 Schéma équivalent et résistance de grille

Le schéma équivalent de la Figure A-4 peut être enrichi de la résistance extrinsèque de grille

Rggext ; le schéma utilisé est celui de la Figure A-5.

Figure A-5 : Schéma équivalent simplifié du MOSFET tenant compte

de la résistance extrinsèque de grille.

Le quadripôle Yint désigne le MOSFET sans résistance de grille, il correspond au schéma de

la Figure A-4. Dans un but de compréhension, les paramètres [Y] de Yint seront nommés Yij,

où :

(A-12)

Le quadripôle YMOS désigne quant à lui le MOSFET avec une résistance de grille. Ses

paramètres [Y] seront nommés Yij, où :

(A-13)

On a alors :

(A-14)

avec :

(A-15)

Par ailleurs, d’après la Figure A-5,

(A-16)

Y21 Ym j ω Cgd⋅ ⋅–=

gm j ω Cgd Cm+( )⋅ ⋅–=

gm j ω Cdg⋅ ⋅–=

Y22 gds j ω Cds Cbd Cgd+ +( )⋅ ⋅+=

gds j ω Cdd⋅ ⋅+=

Yint

G D

Rggext

Gi

YMOS

vg v vd

idig

i j,( ) g d,( )2∈

i j,( ) 1 2,( )2∈

ig Ygg v⋅ Ygd vd⋅+=

id Ydg v⋅ Ydd vd⋅+=


Ygg j ω Cgg⋅ ⋅=

Ygd j ω Cgd⋅ ⋅–=

Ydg gm j ω Cgd Cm+( )⋅ ⋅– gm j ω Cdg⋅ ⋅–= =

Ydd gds j ω Cdd⋅ ⋅+=

vg v Rggext ig⋅+=
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Alors, (A-14) devient :

(A-17)

Soit :

(A-18)

Alors, le calcul de Y11 donne :

(A-19)

Le calcul de Y12 donne :

(A-20)

ig Ygg vg Rggext ig⋅–( )⋅ Ygd vd⋅+=

id Ydg vg Rggext ig⋅–( )⋅ Ydd vd⋅+=


ig
Ygg

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------ vg⋅

Ygd

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------ vd⋅+=

id Ydg vg⋅ Ydd vd⋅ Rggext Ydg

Ygg vg⋅ Ygd vd⋅+

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------------⋅ ⋅–+=






Y11
ig

vg
-----

vd 0=

=

Ygg

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------=

j ω Cgg⋅ ⋅
1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

j ω Cgg⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------

ω2 Cgg
2 Rggext⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------+=

Y12
ig

vd
-----

vg 0=

=

Ygd

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------=

j ω Cgd⋅ ⋅
1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------–=

j ω Cgd⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–

ω2 Cgg Cgd Rggext⋅ ⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–=
136



Annexe A : Calcul des paramètres [Y] du transistor MOS
Le calcul de Y21 donne :

(A-21)

Le calcul de Y22 donne :

(A-22)

A.4 Schéma équivalent et résistance substrat

L’intérêt de ce calcul est de mettre en évidence l’impact d’une résistance substrat localisée

sur les paramètres [Y] du transistor MOS. Dans un souci de clarté, la résistance de grille est

négligée. Le schéma utilisé est donc celui de la Figure A-6.

Le quadripôle Yint désigne le MOSFET sans résistance de grille ni de substrat. Comme au

paragraphe précédent, les paramètres [Y] de Yint seront nommés Yij, où :

(A-23)

Le quadripôle YMOS désigne quant à lui le MOSFET avec une résistance de substrat. Ses

paramètres [Y] seront nommés Yij, où :

(A-24)

Par ailleurs, le potentiel de body B n’étant plus relié à la masse, le courant de drain inclut

une composante , où  est la transconductance de body.

Y21
id

vg
-----

vd 0=

=

Ydg Rggext Ydg

Ygg

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------⋅ ⋅–=

Ydg

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------=

gm j ω Cdg⋅ ⋅–

1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

gm ω2 Cgg Cdg Rggext⋅ ⋅ ⋅–

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------

j ω Cdg gm Rggext Cgg⋅ ⋅+( )⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+

--------------------------------------------------------------------------–=

Y22
id

vd
-----

vg 0=

=

Ydd Rggext Ydg

Ygd

1 Rggext Ygg⋅+
------------------------------------⋅ ⋅–=

gds j ω Cdd⋅ ⋅ Rggext

j ω Cgd⋅ ⋅–( ) gm j ω Cdg⋅ ⋅–( )⋅
1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+

-----------------------------------------------------------------------------⋅–+=

gds ω2 Rggext Cgd

Cdg Rggext gm Cgg⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------⋅ ⋅⋅+=

j ω Cdd Rggext Cgd

gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅⋅–

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------⋅ ⋅+   

⋅ ⋅+

i j,( ) g d b, ,( )2∈

i j,( ) 1 2,( )2∈

Ymb vb⋅ Ymb gmb j ω Cmb⋅ ⋅–=
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Figure A-6 : Schéma équivalent du MOSFET utilisé pour calculer les

paramètres [Y] avec une résistance de substrat.

On a alors :

(A-25)

avec :

(A-26)

De plus, d’après la Figure A-6,

(A-27)

Ce qui, avec (A-25), donne :

(A-28)

Alors, le calcul de Y11 donne :

YMOS

Rbvb

vg vd
ib

Yint

idig

ig Ygg vg⋅ Ygd vd⋅ Ygb vb⋅+ +=

id Ydg vg⋅ Ydd vd⋅ Ydb vb⋅+ +=

ib Ybg vg⋅ Ybd vd⋅ Ybb vb⋅+ +=



Ygg j ω Cgg⋅ ⋅=

Ygd j ω Cgd⋅ ⋅–=

Ygb j ω Cgb⋅ ⋅–=

Ybd j ω Cbd⋅ ⋅–=

Ybb j ω Cbb⋅ ⋅=

Ybg j ω Cbg⋅ ⋅– Ygb= =

Ydg gm j ω Cgd Cm–( )⋅ ⋅– gm j ω Cdg⋅ ⋅–= =

Ydb gmb j ω Cbd Cmb+( )⋅ ⋅+ gmb j ω Cdb⋅ ⋅–= =

Ydd gds j ω Cdd⋅ ⋅+=

vb Rb ib⋅–=

vb
Rb

1 Rb Ybb⋅+
---------------------------- Ybg vg⋅ Ybd vd⋅+( )⋅–=
138



Annexe A : Calcul des paramètres [Y] du transistor MOS
(A-29)

Le calcul de Y12 donne :

(A-30)

Le calcul de Y21 donne :

(A-31)

Après moultes étapes :

Y11
ig

vg
-----

vd 0=

=

Ygg Ygb

Rb Ybg⋅
1 Rb Ybb⋅+
----------------------------⋅–=

j ω Cgg

Rb Cgb Cbg ω2⋅ ⋅ ⋅
1 j ω Rb Cbb⋅ ⋅ ⋅+
--------------------------------------------+⋅ ⋅=

j ω Cgg⋅ ⋅
Rb Cgb

2 ω2 1 j ω Rb Cbb⋅ ⋅ ⋅–( )⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------------------------+=

j ω Cgg

ω2 Rb

2
Cgb

2
Cbb⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------–   

⋅ ⋅
ω2 Rb Cgb

2⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------+=

Y12
ig

vd
-----

vg 0=

=

Ygd Ygb

Rb Ybd⋅
1 Rb Ybb⋅+
----------------------------⋅–=

j ω Cgd⋅ ⋅–
Rb Cbd Cgb ω2⋅ ⋅ ⋅
1 j ω Rb Cbb⋅ ⋅ ⋅+
--------------------------------------------+=

j ω Cgd⋅ ⋅–
Rb Cbd Cgb ω2 1 j ω Rb Cbb⋅ ⋅ ⋅–( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
-------------------------------------------------------------------------------------------------+=

j ω Cgd

ω2 Rb

2
Cbd Cgb Cbb⋅ ⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------------------+   

⋅ ⋅–
ω2 Rb Cbd Cgb⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------+=

Y21
id

vg
-----

vd 0=

=

Ydg Ydb

Rb Ygb⋅
1 Rb Ybb⋅+
----------------------------⋅–=

gm j ω Cdg⋅ ⋅–
j ω Rb⋅ ⋅ Cgb gmb j ω Cdb⋅ ⋅–( )⋅ ⋅

1 j ω Rb Cbb⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------------------------------------+=
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(A-32)

Enfin, le calcul de Y22 donne :

(A-33)

Ce qui aboutit à :

(A-34)

Pour avoir les influences combinées des résistances de grille et substrat, on pourrait

appliquer aux paramètres donnés par (A-29), (A-30), (A-32) et (A-34), la démarche suivie au

paragraphe A.3 ; mais il est à craindre que ce ne soit pas très compréhensible.

Y21 gm
ω2 Rb Cgb Cdb Cbb Rb gmb⋅ ⋅+( )⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
----------------------------------------------------------------------------------------+=

j ω Cdg Rb Cgb

gmb ω2 Rb Cbb Cdb⋅ ⋅⋅–

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------⋅ ⋅–   

⋅ ⋅–

Y22
id

vd
-----

vg 0=

=

Ydd Ydb

Rb Ybd⋅
1 Rb Ybb⋅+
----------------------------⋅–=

gds j ω Cdd⋅ ⋅
j ω Rb⋅ ⋅ Cbd gmb j ω Cdb⋅ ⋅–( )⋅ ⋅

1 j ω Rb Cbb⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------------------------------------+ +=

Y22 gds
ω2 Rb Cbd Cdb Cbb Rb gmb⋅ ⋅+( )⋅ ⋅ ⋅

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
----------------------------------------------------------------------------------------+=

j ω Cdd Rb Cbd

gmb ω2 Rb Cbb Cdb⋅ ⋅⋅–

1 Rb Cbb ω⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------⋅ ⋅+   

⋅ ⋅+
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Annexe B
Calculs des gains du transistor

B.1 Paramètres [Y] du dispositif

Figure B-1 : Schéma équivalent simplifié du MOSFET.

Les calculs des paramètres [Y] et des gains sont basés sur le schéma de la Figure B-1. Les

effets dus au réseau substrat et les effets non quasi-stationnaires ne sont donc pas pris en

compte.

Les capacités Cgg et Cdd sont définies comme suit :

(B-1)

(B-2)

Alors, d’après l’Annexe A :

(B-3)

(B-4)

(B-5)

(B-6)

B.2 Gain en courant en court-circuit

Le gain en courant en court-circuit est |H21|. La fréquence de pour laquelle ce gain vaut 1 est

appelée la fréquence de transition ft.

V1

G D

S,B

Cgd

gds Cds+CbdYm·V1Cgs+Cgb

Rggext

Cgg Cgs Cgb Cgd+ +=

Cdd Cgd Cbd Cds+ +=

Y11
j ω Cgg⋅ ⋅

1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

Y12
j ω Cgd⋅ ⋅

1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------–=

Y21
gm j ω Cdg⋅ ⋅–

1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

Y22 gds ω2 Rggext Cgd

Cdg Rggext gm Cgg⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------⋅ ⋅⋅+=

j ω Cdd Rggext Cgd

gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅⋅–

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------⋅ ⋅+   

⋅ ⋅+
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(B-7)

Le module de H21 donne :

(B-8)

A la fréquence de transition,

(B-9)

Soit :

(B-10)

Une approximation basse fréquence de (B-8) donne :

(B-11)

soit une évolution à -20dB/décade. En haute fréquence, 

(B-12)

soit un gain constant. Précisons que Cdg<Cgg [1], de sorte que la fréquence de transition est

toujours définie. Celle-ci est en fait souvent calculée comme laquelle l’extrapolation du gain à

-20dB/dec (c’est-à-dire (B-8)) vaut 1 :

(B-13)

B.3 Gain de Mason

Le gain de Mason, ou gain unilatéral, est noté U. Sa fréquence de coupure est la fréquence

maximale d’oscillation fmax.

U est défini comme :

(B-14)

B.3.1 Parties réelles de Yij

B.3.1.1 Y11

(B-15)

H21
i2

i1
----

V2 0=

=

Y21

Y11
--------=

gm j ω Cdg⋅ ⋅–

j ω Cgg⋅ ⋅
------------------------------------=

H21
gm( )2 ω Cdg⋅( )2+

ω Cgg⋅
-------------------------------------------------=

H21 1=

ft
gm

2 π Cgg

2
Cdg

2
–⋅ ⋅

------------------------------------------------=

H21 BF

gm

ω Cgg⋅
-----------------≈

H21 HF

Cdg

Cgg

---------≈

ft 20dB–[ ]
gm

2 π Cgg⋅ ⋅
------------------------=

U
Y21 Y12–

2

4 Re Y11[ ] Re Y22[ ]⋅ Re Y12[ ] Re Y21[ ]⋅–( )⋅
-----------------------------------------------------------------------------------------------------------=

Y11
j ω Cgg⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------

ω2 Cgg
2 Rpoly⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------+=
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Alors :

(B-16)

B.3.1.2 Y12

(B-17)

Alors :

(B-18)

B.3.1.3 Y21

(B-19)

Alors :

(B-20)

B.3.1.4 Y22

(B-21)

Alors :

(B-22)

Re Y11[ ]
ω2 Rggext Cgg

2⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------=

Y12
j ω Cgd⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–

ω2 Cgg Cgd Rggext⋅ ⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–=

Re Y12[ ]
ω2 Rggext Cgg Cgd⋅ ⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–=

Y21
gm ω2 Cgg Cdg Rggext⋅ ⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------

j ω Cgd gm Rggext Cgg⋅ ⋅–( )⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+

-------------------------------------------------------------------------+=

Re Y21[ ]
gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅ ⋅–

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------=

Y22 gds ω2 Rggext Cgd

Cgd Cm– Rggext gm Cgg⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
--------------------------------------------------------------------⋅ ⋅⋅+=

j ω Cdd Rggext Cgd

gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅⋅–

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------------------⋅ ⋅+   

⋅ ⋅+

Re Y22[ ] gds ω2 Rggext Cgd

Cdg Rggext gm Cgg⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------⋅ ⋅⋅+=

gds gds ω2 Rggext

2
Cgg

2⋅ ⋅ ⋅ ω2 Rggext Cgd Cdg Rggext gm Cgg⋅ ⋅+( )⋅ ⋅ ⋅+ +

1 ω Rpoly Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

gds ω2 Rggext Rggext gds Cgg

2
Cgd Cdg⋅ gm Rggext Cgg Cgd⋅ ⋅ ⋅+ +⋅ ⋅( )⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=
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)

B.3.2 Calcul du gain

B.3.2.1 Numérateur

(B-23)

B.3.2.2 Dénominateur

Les équations (B-16) et (B-21) donnent :

(B-24)

Les équations (B-18) et (B-20) donnent :

(B-25)

Alors :

(B-26)

Alors :

(B-27)

B.3.2.3 Gain

Il est calculé grâce à (B-14), (B-23) et (B-27) :

Y21 Y12–
2 gm j ω Cm⋅ ⋅–

1 j ω Rggext Cgg⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------

2
=

gm
2 ω Cm⋅( )2+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------=

Re Y11[ ] Re Y22[ ]⋅

gds ω2 Rggext Rggext gds Cgg

2
Cgd Cdg⋅ gm Rggext Cgg Cgd⋅ ⋅ ⋅+ +⋅ ⋅( )⋅ ⋅+

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

ω2 Rggext Cgg

2⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------⋅

Re Y12[ ] Re Y21[ ]⋅

gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅ ⋅–( ) ω2 Rggext Cgg Cgd⋅ ⋅ ⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+( )
2

-------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------–=

Re Y11[ ] Re Y22[ ]⋅ Re Y12[ ] Re Y21[ ]⋅–( ) 1 ω Rgg Cgg⋅ ⋅( )2+( )
2

⋅

ω2 Rggext Cgg

2
gds ω2 Rggext Rggext gds Cgg

2
Cgd Cdg⋅ gm Rggext Cgg Cgd⋅ ⋅ ⋅+ +⋅ ⋅( )⋅ ⋅+(⋅ ⋅ ⋅=

gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅ ⋅–( ) ω2 Rggext Cgg Cgd⋅ ⋅ ⋅ ⋅+

ω2 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2 Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅+⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅=

ω2 Rpoly Cgg 1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+( ) Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅=

Re Y11[ ] Re Y22[ ]⋅ Re Y12[ ] Re Y21[ ]⋅–

ω2 Rggext Cgg 1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+( ) Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+( )
2

--------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

ω2 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------------------------------------------------=
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(B-28)

De la même façon que pour le gain en courant, on peut faire une approximation basse

fréquence de (B-28) :

(B-29)

le gain évolue avec une pente à -20dB/décade. En haute fréquence :

(B-30)

le gain est alors plat.

B.3.2.4 Fréquence maximale d’oscillation

A la fréquence de coupure du gain de Mason,

(B-31)

d’où :

(B-32)

Soit :

(B-33)

fmax est souvent prise comme la fréquence pour laquelle l’extrapolation à -20dB/dec du gain

de Mason vaut 1 :

(B-34)

Par ailleurs, d’après (B-13),

(B-35)

Alors :

(B-36)

B.4 Mesure de fmax
Pour certains des dispositifs réalisés dans les technologies les plus avancées, les grandeurs

telles que ft et fmax peuvent dépasser de la fenêtre de mesure. Dans ce cas, les gains H21 et

Mason ne coupent jamais l’axe des abscisses. ft et fmax doivent donc être extrapolées.

Prenons par exemple la Figure B-2, qui représente le gain de Mason de trois dispositifs

différents en technologie 65nm. Les deux dispositifs ayant la résistance de grille la plus faible

ont une fréquence maximale d’oscillation supérieure à 100GHz.

U
gm
2 ω Cm⋅( )2+

4 ω2 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅
-------------------------------------------------------------------------------------------------------=

UBF

gm
2

4 ω2 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅
-------------------------------------------------------------------------------------------------------=

UHF

Cm

2

4 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅
--------------------------------------------------------------------------------------------=

U 1=

gm
2 ω Cm⋅( )2+ 4 ω2 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅ ⋅=

fmax

1

2 π⋅
----------

gm

4 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅ Cm

2
–

--------------------------------------------------------------------------------------------------------------⋅=

fmax 20dB–[ ]
1

2 π⋅
----------

gm

4 Rggext Cgg Cgg gds Cgd gm⋅+⋅( )⋅ ⋅ ⋅
------------------------------------------------------------------------------------------------⋅=

gm 2 π Cgg ft 20dB–[ ]⋅ ⋅ ⋅=

fmax 20dB–[ ]
ft 20dB–[ ]

4 Rggext gds 2 π ft 20dB–[ ] Cgd⋅ ⋅ ⋅+( )⋅ ⋅
-------------------------------------------------------------------------------------------------=
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Annexe B : Calculs des gains du transistor
Figure B-2 : Gain de Mason en technologie 65nm, à VGS=VDS=1.2V,

pour Lg nominale, et trois dispositifs de topologie différente.

Les méthodes permettant d’obtenir fmax ou ft sont basées sur une extrapolation donnant un

gain ayant une pente constante à -20dB/décade. La méthode préconisée par l’ITRS [2] consiste

à extrapoler |H21| ou le gain de Mason à 40GHz avec une pente à -20dB/décade

(rigoureusement, on ne trouve pas alors les mêmes résultats qu’en prenant l’extrapolation basse

fréquence à -20dB/dec).

Par ailleurs, d’après (B-28) et (B-33), nous pouvons remarquer que :

(B-37)

C’est à dire que si le gain mesuré du dispositif a bien une pente valant -20dB/décade, la

grandeur  est constante et est égale à fmax[-20dB].

Observons donc la grandeur  pour les mêmes dispositifs que ceux de la Figure B-2 et

dans les mêmes conditions ; celle-ci est représentée en Figure B-3.

Dans le cas des deux dispositifs qui ont la résistance de grille la plus forte,  peut être

considérée comme constante. La Figure B-2 montrait que la pente de leur gain de Mason est

très proche de -20dB/décade. En revanche, pour le troisième dispositif,  est bien plus

bruitée. En appliquant la définition de l’ITRS, nous obtenons pour ces trois dispositifs fmax=67,

113 et 200GHz.

La fréquence maximale d’oscillation peut aussi être extrapolée grâce à une de ses définitions

basée sur un gain de Mason idéal dont la pente est égale à -20dB/décade. Il s’agit de prendre la

fréquence pour laquelle le gain de Mason vaut 20dB, et de multiplier cette fréquence par 10.

Appliquée à notre cas, cette méthode donne des résultats similaires à ceux obtenus par la

méthode de l’ITRS.
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Annexe B : Calculs des gains du transistor
Figure B-3 : Grandeur  en technologie 65nm, à

VGS=VDS=1.2V, pour Lg nominale, et trois dispositifs de topologie

différente.
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Annexe C
Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement 
du MOSFET

C.1 But de l’étude

On cherche ici à connaître les impacts de différents effets haute fréquence. Les effets étudiés

sont les suivants :

• la résistance de grille ;
• les capacités parasites (grille-source et grille-drain, jonction source et drain, drain-
source) ;

• une résistance symbolisant l’effet du substrat ;
• les effets non quasi-stationnaires.

Le schéma équivalent utilisé est celui de la Figure C-1. Les paramètres du schéma ont été

extraits des mesures d’un transistor en technologie 130nm, de longueur de grille 1µm et de
largeur totale de grille 80µm, répartie sur quatre cellules comportant chacune deux doigts de
grille de largeur unitaire 10µm. Le dispositif est mesuré à VGS=VDS=1.2V. Le choix de cette
condition de polarisation tient au fait que, pour le dispositif choisi, la transconductance de grille

est dans ce cas la plus grande. Par ailleurs, il s’agit d’un point de fonctionnement connu (le

transistor est passant et en inversion forte).

C.1.1 Description du schéma

Les valeurs de Rpoly, Cgdext, Cgsext, Cjdext, Cdsext, et Rb sont des éléments localisés.

Les modèles des éléments intrinsèques sont basés sur [1]. Pour Ym, un terme de retard est

ajouté [2].

(C-1)

avec δ=0 si on néglige les effets non quasi-stationnaires et δ=1 si on en tient compte.

Ym

gm

1 j δ ω τ1⋅ ⋅ ⋅+
------------------------------------ j δ ω τr⋅ ⋅ ⋅–[ ]exp⋅=

Ygsint

j ω Cgsint⋅ ⋅
1 j δ ω τ1 τ2–( )⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

Ybsint

j ω Cbsint⋅ ⋅
1 j δ ω τ1 τ2–( )⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

Ygdint

j ω Cgdint⋅ ⋅
1 j δ ω τ1 τ3–( )⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

Ybdint

j ω Cbdint⋅ ⋅
1 j δ ω τ1 τ3–( )⋅ ⋅ ⋅+
----------------------------------------------------=

Ydsint

gds

1 j δ ω τ1⋅ ⋅ ⋅+
------------------------------------=

Ygbint j ω Cgbint⋅ ⋅=
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-1 : Schéma équivalent utilisé pour mettre en évidence

différents effets dans le MOSFET.

C.1.2 Quelles grandeurs observer ?

Le Port 1 est connecté sur la grille et le Port 2 sur le drain.

Capacité totale vue de la grille :

(C-2)

Résistance totale de grille :

(C-3)

Capacité grille-drain :

(C-4)

Capacités drain-substrat et drain-source

(C-5)

Conductance source-drain :

(C-6)

Transconductance de grille :

G D

Bi

Ygdint

Ydsint

Cdsext

Ym·V1

Ygsint

Rggext

S

Gi

Cgsext

Cgdext

Rb

Cjsext

Cjdext

Ybdint

Ybsint

Mes Cgg[ ] 1

ω
----

1

Im
1

Y11
--------

--------------------⋅–=

Mes Rgg[ ] Re
1

Y11
--------=

Mes Cgd[ ] 1

ω
----

1

Im
1

Y12
--------

--------------------⋅=

Mes Cbd[ ] 1

ω
---- Im Y22 Y12+[ ]⋅=

Mes Gds[ ] Re Y22[ ]=
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
(C-7)

Gain de Mason (et sa fréquence de coupure Fmax) :

(C-8)

Gain en courant (et sa fréquence de coupure Ft) :

(C-9)

C.2 Cas idéal

Dans ce cas, on néglige les éléments parasites et les effets non quasi-stationnaires (δ=0).

On retrouve donc tout naturellement les éléments intrinsèques du schéma. Aucun d’entre

eux ne présente de dépendance en fréquence. Ainsi,

(C-10)

(C-11)

(C-12)

(C-13)

(C-14)

(C-15)

Le gain de Mason et Fmax sont infinis (du point de vue des paramètres Y, on observe que

, ce qui conduit à un dénominateur nul dans (C-8)). Le gain en courant |H21|

est idéal (pente à -20dB/décade), avec Ft=4.97GHz.

Mes Ym[ ] Y21 Y12–=

Mes Gm[ ] Re Y21 Y12–[ ]=

Mes U[ ]
Y21 Y12–

2

4 Re Y11[ ] Re Y22[ ]⋅ Re Y12[ ] Re Y21[ ]⋅–( )⋅
-----------------------------------------------------------------------------------------------------------=

Mes H21[ ] Y21

Y11
--------=

Mes Cgg[ ] Cgsint Cgbint Cgdint+ + Cggint= =

Mes Rgg[ ] 0=

Mes Cgd[ ] Cgdint=

Mes Cbd[ ] Cbdint=

Mes Gds[ ] gds=

Mes Ym[ ] gm j ω Cm⋅ ⋅+=

Re Y11[ ] Re Y12[ ] 0= =
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Figure C-2 : Mesure du gain |H21| du dispositif dans un cas idéal.

C.3 Effet seul de la résistance de grille

En tenant compte de Rggext, le gain de Mason et Fmax ne sont plus infinis (les parties réelles

de Y11 et Y12 ne sont plus nulles). Les capacités Cgg et Cgd sont toujours constantes
1 ; le gain

en courant et Ft sont les mêmes que dans le cas idéal, mais l’effet de la résistance de grille est

visible sur la transconductance de grille, ainsi que sur la conductance source-drain et la capacité

drain-substrat. De plus, Rgg=Rggext.

1.La façon de les extraire de la mesure permet en effet de s’affranchir de l’influence de la résistance de grille.
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-3 : Mesure du gain de Mason du dispositif en tenant

uniquement compte de Rggext. Dans ce cas, Fmax=40.18GHz.

L’Annexe A montre par le calcul que la résistance de grille influe sur Y22. L’équation de ce

paramètre est alors :

(C-16)

Alors, d’après (C-6) :

(C-17)

Le terme dépendant de ω traduit la remontée observée sur la Figure C-4.

Par ailleurs, la courbe de la Figure C-5 montre un décalage entre la valeur basse fréquence

de Mes[Cbd] et la valeur intrinsèque de la capacité. Ce décalage doit être pris en compte lors de

l’extraction de la valeur intrinsèque de Cbd.

(C-18)

Sachant que :

(C-19)

On obtient :
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Y22 gds j ω Cdd⋅ ⋅+=

ω2 Rggext Cdg Cgd gm Rggext Cgg⋅ ⋅+( )⋅ ⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-------------------------------------------------------------------------------------------------------+

j ω
Rggext Cgd gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅ ⋅–( )⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------------------------------------------------------⋅ ⋅+

Mes Gds[ ] gds
ω2 Rggext Cdg Cgd gm Rggext Cgg⋅ ⋅+( )⋅ ⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-------------------------------------------------------------------------------------------------------+=

Mes Cbd[ ] 1

ω
---- Im Y22 Y12+[ ]⋅=

Y12
j ω Cgd⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–

ω2 Cgg Cgd Rggext⋅ ⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–=
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
(C-20)

Soit à basse fréquence :

(C-21)

Figure C-4 : Mesure de la conductance source-drain du dispositif en

tenant uniquement compte de Rggext.

Mes Cbd[ ] Cdd

Rggext Cgd gm ω2 Rggext Cgg Cdg⋅ ⋅ ⋅–( )⋅ ⋅

1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
------------------------------------------------------------------------------------------------------

j ω Cgd⋅ ⋅
1 ω Rggext Cgg⋅ ⋅( )2+
-----------------------------------------------------–+=

Mes Cbd[ ] Cdd Rggext Cgd gm⋅ ⋅ Cgd–+=

Cbd Cds+( ) Rggext Cgd gm⋅ ⋅+=
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-5 : Mesure de la capacité Cbd du dispositif en tenant

uniquement compte de Rggext.

Figure C-6 : Mesure de la transconductance de grille en tenant compte

uniquement de Rggext.

C.4 Effets combinés de la résistance de grille et des capacités parasites

La prise en compte des capacités extrinsèques conduit à l’augmentation des capacités

d’entrée et de contre-réaction du dispositif. Cgg et Cgd sont donc toujours constantes, mais leur

valeur est plus grande. De même, la valeur basse fréquence mesurée de Cbd est plus importante

(Figure C-7). La mesure de Rgg et la transconductance de grille ne sont pas modifiées par

rapport au cas précédent.
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
En revanche, les effets fréquentiels observés sur les mesures de Cbd et de Gds sont de même

nature, mais ils sont plus marqués, comme le montrent la Figure C-7 et la Figure C-8. Le calcul

de Y22 tenant compte de Rggext fait intervenir Cgd et Cgg (voir (C-16)) : celles-ci incluent ici les

capacités parasites et leurs valeurs respectives sont donc plus importantes. Il faut par ailleurs

noter que dans le cas présent, les capacités de jonction n’ont aucune influence, si ce n’est la

valeur basse fréquence de Mes[Cbd].

Les capacités parasites de grille sont de plus à l’origine d’une diminution des performances

de rapidité qui peut être illustrée par le gain de Mason et le gain en courant (Figure C-9 et

Figure C-10).

Figure C-7 : Mesure de la capacité Cbd en tenant compte uniquement

de Rggext (symboles ronds), et en tenant compte à la fois de Rggext, et

des capacités parasites (ligne continue).
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-8 : Mesure de la conductance source-drain en tenant compte

uniquement de Rggext (pointillés), et en tenant compte à la fois de

Rggext, et des capacités parasites (ligne continue).

Figure C-9 : Mesure du gain de Mason du dispositif en tenant compte

uniquement de Rggext (pointillés), et en tenant compte à la fois de

Rggext, et des capacités parasites (ligne continue). Ici Fmax=21.3GHz
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-10 : Mesure du gain |H21| du dispositif en tenant compte

uniquement de Rggext (pointillés), et en tenant compte à la fois de

Rggext, et des capacités parasites (ligne continue). Ici, Ft=4.35GHz.

C.5 Effets combinés de la résistance de grille, des capacités parasites et de la résistance
substrat

Les effets présents ici sont la résistance de grille, les capacités parasites et la résistance de

substrat. La résistance de substrat Rb affecte toutes les mesures, de façon souvent complexe. La

prise en compte de cet élément implique que le nœud intrinsèque de bulk (Bi) n’est plus

connecté à la masse. Ainsi, la capacité grille-substrat, vue de la grille, se trouve en série avec

Rb, elle-même en parallèle avec les capacités Cbs et Cbd
2. Cela se traduit par l’effet fréquentiel

que l’on observe sur la Figure C-11.

Quant à la résistance totale vue de la grille, elle apparaît à basse fréquence comme étant la

somme de la résistance de grille et d'une contribution résistive due à la résistance du substrat.

En revanche, à plus haute fréquence, les impédances des capacités diminuent et le signal passe

préférentiellement par les capacités. La mesure de Rgg tend donc vers la valeur de la résistance

de grille (Figure C-12).

2.Cbs et Cbd sont les capacités intrinsèques source-substrat et drain-substrat auxquelles s’ajoutent les capacités de jonction.
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-11 : Mesure de la capacité totale vue de la grille, en tenant

compte de la résistance de grille, des capacités parasites et d’une

résistance de substrat.

Figure C-12 : Mesure de la résistance totale vue de la grille, en tenant

compte des effets de la résistance de grille, des capacités parasites et

d’une résistance de substrat.

L'effet de la résistance de substrat sur la mesure de la capacité grille-drain se traduit par une

remontée de la courbe Figure C-13. Rappelons que Cgd est mesurée à partir de Y12, qui est la

réponse en courant sur la grille à une excitation en tension sur le drain. A partir du moment où

le point Bi n'est pas à la masse, le signal appliqué au drain influe sur le potentiel de ce point par

l’intermédiaire des capacités Cbdint et Cjdext, et retourne à la grille par la capacité Cgb. La grille
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
“voit” donc une réponse supplémentaire apparaître, mais qui ne correspond pas au signal qui

passe par Cgd.

Figure C-13 : Mesure de la capacité grille-drain, en tenant compte des

effets de la résistance de grille, des capacités parasites et d’une

résistance de substrat.

Dans le cas de Cbd (mesurée à partir de Y22), la mise en série de Rb, elle-même en parallèle

avec Cgb et Cbs, se traduit par une légère décroissance de la valeur mesurée avant la remontée

observée avec les seuls effets de Rggext et des capacités parasites (Figure C-14).

Figure C-14 : Mesure de la capacité drain-substrat, en tenant compte

des effets de la résistance de grille, des capacités parasites et d’une

résistance de substrat.
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Comme le montre la Figure C-15, on observe sur la mesure de la conductance source-drain

une augmentation en haute fréquence. En effet, si Bi n’est pas à la masse, gds est en parallèle

avec Cbd, elle-même en série avec Rb.

Figure C-15 : Mesure de la conductance source-drain, en tenant compte

des effets de la résistance de grille, des capacités parasites et d’une

résistance de substrat.

Une résistance de substrat influence l’allure du gain de Mason d’une façon relativement

complexe, augmentant le gain à basse fréquence et le diminuant à plus haute fréquence

(Figure C-16).
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Annexe C : Etude de l’impact de différents effets sur le fonctionnement du MOSFET
Figure C-16 : Mesure du gain de Mason du dispositif, en tenant compte

des effets de la résistance de grille, des capacités parasites et d’une

résistance de substrat.Ici, Fmax=19.9GHz.

Ce qui paraît surprenant est qu’à basse fréquence (disons autour de 1GHz), le gain de Mason

avec prise en compte de la résistance de grille est supérieur au gain de Mason sans prise en

compte de cette même résistance. Alors que la résistance série vue de la grille est, à cette

fréquence, supérieure à la résistance du polysilicium de grille ; ce qui devrait a priori conduire

à un gain de Mason inférieur, compte tenu de la formulation donnée par l’équation (B-28) :

La raison vient en fait du comportement de Re[Y12]. La formule du gain de Mason est la

suivante :

(C-22)

Le fait de prendre en compte ou non la résistance de substrat n’a quasiment aucun impact

sur , quelle que soit la fréquence. L’impact en basse fréquence sur  est

négligeable.

En revanche, sur le terme , il existe une différence. Celle-ci provient de la

partie réelle de Y12, comme l’illustre la Figure C-17. La Table C-1 résume l’impact, d’un point

de vue mathématique, de l’effet de la résistance de grille ou de la résistance substrat sur

Re[Y12].
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Figure C-17 : Effets basse fréquence de la prise en compte de la

résistance du substrat sur Re[Y12].

Toute l’influence du substrat à basse fréquence est là : la résistance de grille tend à donner

un signe négatif à Re[Y12], alors que la résistance de substrat tend à lui donner un signe positif.

L’effet de Rb sur le gain de Mason va donc dans le sens d’une diminution du dénominateur et

par conséquent d’une augmentation du gain.

A plus haute fréquence, l’impact de la résistance du substrat n’est plus uniquement visible

sur Re[Y12]. Si les parties réelles de Y11 et de Y21 ne changent pas, l’augmentation en fréquence

de Re[Y22] est beaucoup plus marquée, comme illustré sur la Figure C-15. En effet, avec la

diminution de l’impédance des capacités drain-substrat et source-substrat, la conductance

source-drain et Rb sont en parallèle. Le dénominateur de (C-22) tend donc à augmenter, et le

gain à diminuer.

Comme on peut le voir sur des données mesurées (Figure C-18 et Figure C-19), ces effets

sont d’autant plus marqués que :

• la longueur de grille est importante : pour un dispositif court, l’effet de la résistance de

Effet pris en compte (Rb ou Rggext) Re[Y12] signe(Re[Y12])

aucun 0 0

Rggext -

Rb +

Table C-1 : Partie réelle de Re[Y12] suivant l’effet (résistance de grille 

ou résistance de substrat).
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grille est prépondérant.
• La tension VGS est faible : lorsque VGS augmente, le canal se forme et écrante le réseau
substrat.

Figure C-18 : Re[Y12] en technologie 65nm à VGS=0.15V et

VDS=1.2V pour plusieurs longueurs de grille (Lg=0.1, 0.2, 0.5, 1.0 et

2.0µm).

Figure C-19 : Re[Y12] en technologie 65nm à VGS variable (VGS=0.15

à 1.2V) et VDS=1.2V, pour Lg=1.0µm.

C.6 Effets combinés dus à la résistance de grille et non quasi-stationnaires.

Les effets observables sur mes mesures de Cgg et de Rgg sont des effets de propagation dans
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)

le canal. Celui-ci peut être vu comme une structure R-C distribuée3, chaque couple élémentaire

(R,C) introduisant un retard. On retrouve alors les courbes Cgg et Rgg (Figure C-20 et Figure C-

21) des allures semblables à une atténuation du premier ordre.

Dans le cas de la résistance totale vue de la grille, comme illustré sur la Figure C-21, la

valeur en basse fréquence est plus élevée que la résistance de la grille. Cette contribution

supplémentaire est présente dans les modèles “historiques” RF, sous la forme de Ri. Elle traduit

l’effet de distribution. Calculons Yggint en basse fréquence :

(C-23)

Alors :

(C-24)

Et :

(C-25)

La résistance totale vue de la grille, qui ne vaut en basse fréquence que la résistance de grille

lorsqu’on ne tient pas compte des effets non quasi-stationnaires, contient donc une contribution

supplémentaire. Il va de soi que cette contribution, due à des effets distribués, varie avec la

fréquence. Les calculs ci-dessus ne sont qu’une approximation basse fréquence4. Ri peut être

reliée à la contribution de la résistance du canal [3].

3.R étant la résistance du canal et C la capacité de grille. Cette structure n’est a priori pas uniforme, sauf dans le cas VDS=0.

4.L’équation (C-1) étant déjà le résultat d’une approximation [1].

Yggint Ygbint Ygdint Ygsint+ +=

j ω Cgbint⋅ ⋅
j ω Cgdint⋅ ⋅

1 j ω τ1 τ3–( )⋅ ⋅+
---------------------------------------------

j ω Cgsint⋅ ⋅
1 j ω τ1 τ2–( )⋅ ⋅+
---------------------------------------------+ +=

j ω Cgbint⋅ ⋅ j ω Cgdint 1 j ω τ1 τ3–( )⋅ ⋅–( )⋅ ⋅ ⋅ j ω Cgsint 1 j ω τ1 τ2–( )⋅ ⋅–(⋅ ⋅ ⋅+ +≈

j ω Cggint⋅ ⋅ ω2 Cgdint τ1 τ3–( )⋅ Cgsint τ1 τ2–( )⋅+( )⋅+=

Yggint( ) 1– 1

j ω Cggint⋅ ⋅ ω2 Cgdint τ1 τ3–( )⋅ Cgsint τ1 τ2–( )⋅+( )⋅+
-----------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=

ω2 Cgdint τ1 τ3–( )⋅ Cgsint τ1 τ2–( )⋅+( )⋅ j ω Cggint⋅ ⋅–
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---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=
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Figure C-20 : Mesure de la capacité totale vue de la grille, en tenant

compte à la fois de Rggext, des capacités parasites et des effets non

quasi-stationnaires.

Figure C-21 : Mesure de la résistance totale vue de la grille, en tenant

compte à la fois de Rggext, des capacités parasites et des effets non

quasi-stationnaires.

Les effets de propagation sont également visibles sur la capacité Cgd, dont la mesure

diminue avec la fréquence. Ceci traduit une atténuation dans la réponse des charges à une

excitation de plus en plus rapide.
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Figure C-22 : Mesure de la capacité grille-drain, en tenant compte à la

fois de Rggext, des capacités parasites et des effets non quasi-

stationnaires.

La courbe de la Figure C-23 montre l’effet non quasi-stationnaire sur la transconductance de

grille, aussi bien l’atténuation que l’effet de retard.

Figure C-23 : Mesure de la transconductance de grille, en tenant

compte à la fois de Rggext, des capacités parasites et des effets non

quasi-stationnaires.

La courbe de la Figure C-24 illustre les effets sur la conductance source-drain des effets de

propagation. Celle-ci augmente fortement, car le signal, à fréquence élevée, passe
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préférentiellement par les capacités, qui présentent une impédance plus faible.

Figure C-24 : Mesure de la conductance source-drain, en tenant compte

à la fois de Rggext, des capacités parasites et des effets non quasi-

stationnaires.

Enfin, la Figure C-25 et la Figure C-26 montrent l’impact des effets non quasi-stationnaires

sur les performances de rapidité. L’influence sur le gain de Mason existe (d’un point de vue

mathématique, comme le montre le développement à propos de l’effet sur la résistance totale

vue de la grille) pour toutes les fréquences ; en basse fréquence, il s’agit en réalité de la

contribution résistive du canal vue de la grille. A fréquence plus élevée, elle est due aux effets

non quasi-stationnaires spécifiquement haute fréquence qui se manifestent sur d’autres

grandeurs comme la transconductance de grille ou la conductance source-drain.
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Figure C-25 : Mesure du gain de Mason, en tenant compte à la fois de

Rggext, des capacités parasites et des effets non quasi-stationnaires.

Un impact est également visible sur le gain |H21|, mais l’influence des effets non quasi-

stationnaires se situe au-delà de la fréquence de transition.

Figure C-26 : Mesure du gain en courant en court-circuit, en tenant

compte à la fois de Rggext, des capacités parasites et des effets non

quasi-stationnaires.
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Annexe D
Procédure spécifique d’épluchage de la mesure

Cette annexe détaille la procédure d’épluchage de la mesure en quatre étapes mentionnée au

Chapitre 1.

D.1 Structures utilisées

D.1.1 DUT

La Figure D-1 montre la structure utilisée pour mesurer le transistor. La procédure

d’épluchage va permettre de s’affranchir des couplages et des accès dus aux plots, aux lignes

et aux interconnexions.

Figure D-1 : Dessin de la structure DUT, permettant de mesurer le

transistor.

D.1.2 Open 1

La structure Open 1 est utilisée pour corriger la mesure des capacités des plots et de la

ligne 1.

Figure D-2 : Dessin de la structure Open 1.

plot

ligne 2

ligne 1

interconnexions 

locales

cellules du 

transistor
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Les paramètres Y de la structure Open 1 sont appelés YE. La mesure de cette structure

donne :

(D-1)

D.1.3 Short1

La structure Short 1 est utilisée pour corriger la mesure de la résistance de contact des

pointes, ainsi que de la résistance et de l’inductance de la ligne 1.

Figure D-3 : Dessin de la structure Short 1.

Les paramètres Z de la structure Short 1 sont appelés ZS1. La mesure de cette structure

donne :

(D-2)

Soit :

(D-3)

D.1.4 Short 2

La structure Short 2 permet de corriger la mesure de la résistance et de l’inductance de la

ligne 2.

YOpen1 YE=

YShort1 YE ZS1( ) 1–+=

ZS1 YShort1 YE–( ) 1–=

YShort1 YOpen1–( ) 1–=
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Figure D-4 : Dessin de la structure Short 2.

Les paramètres Z de la structure Short 2 sont appelés ZS2. La mesure de cette structure

donne :

(D-4)

Soit :

(D-5)

Il faut noter que la mesure n’est pas corrigée de ZS2, mais de ZS2/3. En effet, les cellules sont

distribuées par rapport à la ligne 2. Le facteur 1/3 permet de tenir compte de cet effet de

distribution.

La correction des éléments série se fait donc grâce à ZS :

(D-6)

D.1.5 Open dédié

Figure D-5 : Dessin de la structure Open dédiée.

YShort2 YE ZS1 ZS2+( ) 1–+=

ZS2 YShort2 YE–( ) 1– ZS1–=

YShort2 YOpen1–( ) 1– YShort1 YOpen1–( ) 1––=

ZS ZS1 ZS2+=

YShort1 YOpen1–( ) 1– YShort2 YOpen1–( ) 1– YShort1 YOpen1–( ) 1––( ) 3⁄+=
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La structure Open dédiée permet de tenir compte des capacités entre les interconnexions

dans les différents niveaux de métaux, et ce jusqu’au niveau Metal 1. Les interconnexions étant

spécifiques à chaque transistor (en fonction de sa topologie, de sa géométrie), chaque dispositif

possède sa structure Open dédiée.

Les paramètres Y de cette structure sont appelés YI. La mesure donne :

(D-7)

Soit :

(D-8)

D.2 Epluchage

Les paramètres [Y] mesurés du transistor (c’est-à-dire ceux qu’on cherche à obtenir par la

présente procédure) sont appelés YDUT ; ceux du dispositif mesuré sont nommés Ymes.

On a donc :

(D-9)

Soit :

(D-10)

YOpen_ded YE= ZS YI( ) 1–+( )
1–

+

YI YOpen_ded YE–( ) 1– ZS–( )
1–

=

Ymes YE ZS YI YDUT+( ) 1–+( )
1–

+=

YDUT Ymes YE–( ) 1– ZS–( )
1–

YI–=
174



Annexe E : Calcul de la capacité de recouvrement
Annexe E
Calcul de la capacité de recouvrement

Le recouvrement des extensions LDD des zones de source et de drain par la grille donne

naissance aux capacités de recouvrement grille-source et grille-drain, dues à l’oxyde de grille

d’une part, et d’autre part à la présence d’une zone de déplétion dans l’extension [1], comme le

montre la Figure E-1.

Ces capacités sont dépendantes de la polarisation, car les extensions sont généralement peu

dopées [2].

Figure E-1 : Schéma illustrant la capacité de recouvrement côté drain.

E.1 Calcul de la capacité de recouvrement

Dans le cas d’un pMOSFET, les diffusions de source et drain sont dopées P+, avec une

concentration en impuretés acceptrices valant NA. A l’équilibre, la concentration en trous est

donc :

(E-1)

Le niveau de Fermi est alors donné par :

(E-2)

La zone de recouvrement du transistor est analogue à une structure MOS à deux terminaux.

Par conséquent, la charge dans le semiconducteur est [2] :

(E-3)

ψ est le potentiel de surface dans la région de recouvrement. 

Polysilicium 
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Zone déplétée 

du recouvrement 

de drain

Siliciure
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ni
------ln⋅=
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175



Annexe E : Calcul de la capacité de recouvrement
E.1.1 Régime de déplétion

En régime de déplétion, le calcul de Qov est basé sur une approximation de (E-3). Qov est

négative, car elle est due aux impuretés acceptrices ; de plus, ψ>0. [2] donne : 
(E-4)

La capacité due à la zone de déplétion dans la diffusion de drain vaut donc :

(E-5)

Alors, la capacité de recouvrement résulte de la mise en série de la capacité due à l’oxyde

de grille et de la capacité définie par (E-5)

(E-6)

E.1.2 Régime d’accumulation

En régime d’accumulation, Qov est positive car elle est due à la couche de porteurs

majoritaires. De plus, ψ<0. (E-3) devient donc :

(E-7)

La capacité due à la diffusion de drain vaut donc :

(E-8)

Comme ψ<0, on voit que la valeur de cette capacité est très grande. Ce qui implique :
(E-9)

E.2 Modèle BSIM4.6

E.2.1 Charge de recouvrement

En régime de déplétion, BSIM part de (E-4). Dans ce régime, on a [2] :

(E-10)

où

Qov 2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅– ψ⋅=

ψd
dQov  – 2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅ 1

2 ψ⋅
---------------⋅=

Cov

Cox 2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅ 1

2 ψ⋅
---------------⋅ ⋅

Cox 2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅ 1

2 ψ⋅
---------------⋅+

-----------------------------------------------------------------------=

Cox 2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅⋅

2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅ 2 Cox ψ⋅ ⋅+
-----------------------------------------------------------------------=

Qov 2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅ φt

ψ
φt

----–exp⋅⋅=

ψd
dQov

2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅

ψ
φt

----–exp

2 φt

ψ
φt

----–exp⋅⋅
-------------------------------------------⋅=

2 q εs ND⋅ ⋅ ⋅

2 φt⋅
-----------------------------------

ψ
φt

----–exp⋅=

q εs ND⋅ ⋅
2 φt⋅

------------------------
ψ
2 φt⋅
------------–exp⋅=

Cov Cox≈

VGD
∗ ψ– γov ψ⋅=
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(E-11)

et où VGD* est la tension effective grille-drain, définie par [4] :

(E-12)

VFBov étant la tension de bandes plates de la zone de recouvrement. Alors :

(E-13)

et (E-4) devient :

(E-14)

D’autre part, en régime d’accumulation,

(E-15)

soit :

(E-16)

Avec l’approximation1 , les deux régimes sont reliés par une fonction de

lissage [3] :

(E-17)

On voit alors que, en régime de déplétion :

(E-18)

On retrouve une expression proche de (E-14). En accumulation,

(E-19)

On retrouve (E-15). Enfin,

(E-20)

1.Ce qui revient à dire que VFBov=0.

γov
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-----------------------------------=
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---------------------++   
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2

=
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E.2.2 Calcul de la capacité

(E-21)

Ceci permet de calculer la capacité de recouvrement Cgdov :

(E-22)

E.3 Modèle PSP102.1

Comme BSIM, PSP part de (E-4). Une approximation sur le potentiel de surface donne :

(E-23)

Alors :

(E-24)

Comme dans BSIM, on suppose VFBov≈0. Reposant sur l’approximation (E-23), le modèle
de charge de la zone de recouvrement dans PSP est [5] :

(E-25)

où ψdov est le potentiel de surface dans la zone de recouvrement de drain.
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     
⋅+=

Cgdov Vgd( )
W

--------------------------- CGDO CGDL 1
Vgd ov,

Vgd δ1+( )2 4 δ1⋅+
--------------------------------------------------- 1

1

1
4 Vgd ov,⋅
CKAPPAD
----------------------------–

-----------------------------------------–

     
⋅+

     
⋅+=

Vgd VFBov ψ–– γov ψ⋅=

Qov γov Cox⋅– ψ⋅=

Cox Vgd VFBov ψ––( )⋅–=

Qov CGOV VGD ψdov–( )⋅=
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Annexe F : Modèle de capacité de jonction
Annexe F
Modèle de capacité de jonction

F.1 La jonction

La jonction est constituée de deux régions adjacentes d’un matériau semiconducteur dopées

de façon différente.

Chaque région est caractérisée par son niveau de dopage, noté NA (s’il s’agit d’un dopage

de type P, c’est à dire en impuretés acceptrices) ou bien ND (s’il s’agit d’un dopage de type N,

c’est à dire en impuretés donneuses), exprimé en nombre d’atomes par unité de volume. On

calcule alors le niveau de Fermi de chaque région.

Dans le cas d’un matériau de type P :

(F-1)

Dans le cas d’un matériau de type N :

(F-2)

où ni est la concentration intrinsèque en porteur du matériau semiconducteur, et :

(F-3)

k étant la constante de Boltzmann, q la charge élémentaire et T la température en Kelvins.

A l’équilibre, les trous (porteurs majoritaires côté P) ont tendance à diffuser vers la région

N. Les électrons ont quant à eux tendance à diffuser vers la région P. Il s’ensuit l’existence

d’une région déplétée en porteurs au voisinage de la jonction. Cette zone de déplétion s’étend

de chaque côté de la jonction.

Si la jonction n’est pas polarisée par une tension externe, la tension aux bornes de la région

de déplétion, appelée potentiel interne de la jonction, est donnée par :

(F-4)

Pour une jonction dont le profil est abrupt, la largeur de la zone de déplétion est donnée

par [1] :

(F-5)

où NB vaut ND ou NA suivant que NA>>ND ou ND>>NA.

φFp φt

NA

ni
------ln⋅=

φFn φt

ND

ni
-------ln⋅–=

φt

k T⋅
q
----------=

φbi φFp φFn–=

φt

NA ND⋅

ni
2

------------------ln⋅=

d
2 εs⋅
q
------------

NA ND+

NA ND⋅
--------------------   φbi 2 φt⋅–( )⋅ ⋅=

2 εs⋅
q NB⋅
-------------- φbi 2 φt⋅–( )⋅=
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F.2 Capacité d’une jonction

F.2.1 Jonction à profil abrupt

Sans polarisation, la capacité surfacique de la jonction est donnée par :

(F-6)

Lorsque la jonction est polarisée en inverse, on a :

(F-7)

Alors :

(F-8)

Pour une jonction dont le profil est linéaire, on montre [1] que (F-8) peut être réécrite sous

la forme :

(F-9)

F.2.2 Jonction dans la réalité

En pratique, les profils de jonction ne sont ni abrupts ni linéaires, c’est pourquoi on utilise

une équation de la forme suivante [2] :

(F-10)

où les valeurs des paramètres CJGR, VDGR et PG sont ajustées de façon à obtenir le

meilleur accord entre l’expérience et la simulation.

F.3 Références
[1] S. M. Sze, “Physics of Semiconductor Devices”, Second Edition, J. Wiley & Sons, 1981.

[2] Y. Tsividis, “Operation and Modeling of The MOS Transistor”, Oxford University Press,

Second Edition, 1999.

C0
εs
d
----=

q εs NB⋅ ⋅
2

----------------------- φbi 2 φt⋅–( )⋅=

C V( )
q εs NB⋅ ⋅
2

----------------------- φbi 2 φt⋅–( ) V+( )⋅=

C V( )
C0

V

φbi 2 φt⋅–
------------------------- 1+   1 2⁄------------------------------------------------=

C V( )
C0

V

φbi 2 φt⋅–
------------------------- 1+   1 3⁄------------------------------------------------=

Cjext

W
----------- CJGR 1

V

VDGR
-----------------+   PG–

⋅=
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Annexe G
Le MOSFET vu comme une structure distribuée

G.1 Paramètres [Y]

Cette annexe expose les formules analytiques des paramètres [Y] intrinsèques du transistor

MOS en source commune, YGG, YGD et YDD. Ces formules, basées sur la théorie des lignes de

transmission, sont obtenues à VDS=0 et en supposant une structure uniforme.

G.1.1 Schéma de départ

Le schéma de la Figure G-1 permet de calculer ces paramètres.

Figure G-1 : Schéma équivalent, distribué en cellules élémentaires, de

la partie intrinsèque du MOSFET. Il est valable en régime de déplétion

ainsi que dans tous les régimes d’inversion.

La cellule élémentaire comprend les capacités élémentaires d’oxyde, d’inversion et de

déplétion ainsi que la résistance élémentaire du canal. La topologie de cette cellule est donnée

par les considérations suivantes :

• en régime de déplétion du MOSFET, la capacité d’inversion est nulle et la capacité
d’oxyde est en série avec la capacité de déplétion, laquelle est reliée au substrat ;

• en régime d’inversion forte, la capacité d’oxyde est en série avec la capacité d’inversion,
laquelle est connectée au canal.

En appliquant la loi des nœuds à la cellule élémentaire de ce schéma, on obtient l’équation

des télégraphistes. Les conditions aux limites permettent d’obtenir analytiquement le courant à

chaque terminal de la structure [2].

G.1.2 Cas particulier à VDS=0

Le calcul n’est toutefois pas forcément simple si , ,  et  dépendent de

. Aussi seul le cas de la structure uniforme (à VDS=0) est étudié ici.

Avec :

(G-1)

yox x( ) xd⋅

ydep x( ) xd⋅
zch x( ) xd⋅

yinv x( ) xd⋅

B

S D

G

i x( )

cellule élémentaire

yox x( ) ydep x( ) yinv x( ) zch x( )
x

Yox j ω Cox⋅ ⋅= Yinv j ω Cinv⋅ ⋅=

Ydep j ω Cdep⋅ ⋅= Zch Rch=
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(G-2)

(G-3)

Cox, Cdep et Cinv sont respectivement la capacité d’oxyde de grille, de déplétion et

d’inversion du transistor [1] ; Rch et L sont respectivement la résistance du canal et sa longueur.

On peut alors écrire, en tenant compte de la symétrie de la structure :

(G-4)

(G-5)

(G-6)

(G-7)

(G-8)

(G-9)

G.1.3 Cas particulier de l’inversion forte

En régime d’inversion forte, la capacité d’inversion est très grande devant les capacités

d’oxyde et de déplétion. On peut alors supposer que :

Et alors :

(G-10)

(G-11)

(G-12)

(G-13)

Y∑ Yox Yinv Ydep+ +=

γ 1

L
--- Zch Yox Ydep+( )

Yinv

Y∑
----------⋅ ⋅⋅=

YGG

Yox

Yox Ydep+
------------------------- Ydep Yox

Yinv

Y∑
----------

γ L⋅( ) 2⁄[ ]tanh

γ L⋅( ) 2⁄
--------------------------------------⋅ ⋅+⋅=

YBB

Yox Ydep⋅
Yox Ydep+
------------------------- 1

Yinv

Y∑
----------

γ L⋅( ) 2⁄[ ]tanh

γ L⋅( ) 2⁄
--------------------------------------⋅+⋅–=

YDD YSS

1

Zch

--------
γ L⋅

γ L⋅[ ]tanh
--------------------------⋅= =

YGD YDG YGS YSG= = =

Yox

2
--------

Yinv

Y∑
----------

γ L⋅( ) 2⁄[ ]tanh

γ L⋅( ) 2⁄
--------------------------------------⋅ ⋅–=

YBD YDB YBS YSB= = =

Ydep

2
----------

Yinv

Y∑
----------

γ L⋅( ) 2⁄[ ]tanh

γ L⋅( ) 2⁄
--------------------------------------⋅ ⋅–=

YDS YSD

1

Zch

--------
γ L⋅

γ L⋅[ ]sinh
--------------------------⋅–= =

Yinv

Y∑
---------- 1≈

γ 1

L
--- Zch Yox Ydep+( )⋅⋅≈

YGG

Yox

Yox Ydep+
------------------------- Ydep Yox

γ L⋅( ) 2⁄[ ]tanh

γ L⋅( ) 2⁄
--------------------------------------⋅+⋅≈

YGD

Yox

2
--------

γ L⋅( ) 2⁄[ ]tanh

γ L⋅( ) 2⁄
--------------------------------------⋅–≈

YDD YSS

1

Zch

--------
γ L⋅

γ L⋅[ ]tanh
--------------------------⋅= =
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(G-14)

G.2 Structure R-C distribuée

Figure G-2 : Structure R-C distribuée.

G.2.1 Paramètres de la structure

G.2.1.1 Paramètres [Y]

D’après les équations (G-10) à (G-14), nous pouvons dire que les paramètres [Y] de la

structure de la Figure G-2 s’expriment comme suit :

(G-15)

(G-16)

(G-17)

(G-18)

avec :

(G-19)

G.2.1.2 Paramètres [Z]

Les paramètres [Z] de la structure de la Figure G-2 sont calculés à partir des équations (G-

15) à (G-18) :

(G-20)

(G-21)

(G-22)

(G-23)

avec γ donné par (G-19).

YDS YSD

1

Zch

--------
γ L⋅

γ L⋅[ ]sinh
--------------------------⋅–= =

G

DS

Cn-1 CnC1 C2

R1 R2 Rn-2 Rn-1

YGG j C ω γ 2⁄( )tanh

γ 2⁄
-------------------------⋅ ⋅ ⋅=

YGD YGS

j C ω⋅ ⋅
2

------------------
γ 2⁄( )tanh

γ 2⁄
-------------------------⋅–= =

YDS YSD

1

R
---

γ
γ( )sinh

------------------⋅–= =

YDD YSS

1

R
---

γ
γ( )tanh

------------------⋅= =

R Ri∑=
C Ci∑=

γ j R C ω⋅ ⋅ ⋅=

ZGG

R

γ γ( )tanh⋅
-------------------------=

ZDD R
γ 2⁄( )tanh

γ 2⁄
-------------------------⋅=

ZGG ZGD–
R

γ γ( )sinh⋅
-------------------------=

ZDD ZGD– ZGD ZDG

R

2
---

γ 2⁄( )tanh

γ 2⁄
-------------------------⋅= = =
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G.2.2 Schéma équivalent basse fréquence

On se place ici dans un domaine de fréquence où l’on suppose que, compte tenu des valeurs

de R et C, on ne rencontre pas d’effet en fréquence.

On étudie les valeurs basse fréquence des différentes impédances ou admittances présentées

entre les points G, S et D, comme l’illustre la Figure G-3.

Figure G-3 : Schémas en T (à gauche) et en Π (à droite) permettant
l’analyse de la structure distribuée de la Figure G-2.

Les fonctions hyperboliques présentes dans (G-15), (G-16), (G-17) et (G-18) sont

remplacées par leur développement limité au second ordre en 0 :

(G-24)

G.2.2.1 Schéma en Π
Regardons en premier lieu l’impédance entre les points G et S (schéma en Π) :

(G-25)

En utilisant (G-19) :

(G-26)

Entre les points G et S il y a donc une résistance de valeur R/6 en série avec une capacité de

valeur C/2. Il en est de même entre les points G et D, car la structure est symétrique.

G

DS

yds

zgs zgd

G

DS

yS

zG

yD

x

x( )tanh
------------------ 1

x
2

3
----- o x

2( )+ +=

x

x( )sinh
------------------ 1

x
2

6
-----– o x

2( )+=

zgs
1

YGG YGD+
---------------------------=

1

j
C

2
---- ω γ 2⁄( )tanh

γ 2⁄
-------------------------⋅ ⋅ ⋅

-------------------------------------------------=

γ 2⁄

j
C

2
---- ω γ 2⁄( )tanh⋅ ⋅ ⋅

-------------------------------------------------=

1 γ 2⁄( )2 3⁄+

j
C

2
---- ω⋅ ⋅

---------------------------------≈

1 γ 2⁄( )2 3⁄+

j
C

2
---- ω⋅ ⋅

---------------------------------

1
j R C ω⋅ ⋅ ⋅
12

--------------------------+

j
C

2
---- ω⋅ ⋅

------------------------------------=

1

j
C

2
---- ω⋅ ⋅

-------------------
R

6
---+=
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Regardons à présent l’admittance entre les points S et D :

(G-27)

Entre les points D et S il y a donc une résistance de valeur R en parallèle avec une capacité

de valeur -C/6.

On obtient donc le schéma équivalent basse fréquence en Π de notre structure distribuée,
représenté sur la Figure G-4.

Figure G-4 : Schéma équivalent basse fréquence en Π d’une structure
R-C distribuée.

G.2.2.2 Schéma en T

Regardons l’impédance zG du schéma en T de la Figure G-3 :

(G-28)

zG est donc constituée d’une capacité C et d’une résistance -R/6 en série.

Enfin, regardons l’admittance yS :

yds YDS–
1

R
---

γ
γ( )sinh

------------------⋅ 1

R
--- 1

γ2

6
----–  ⋅≈ 1

R
--- 1

j R C ω⋅ ⋅ ⋅
6

--------------------------–  ⋅ 1

R
---

j C ω⋅ ⋅
6

------------------–= = ==

G

DS

R/6R/6

-C/6 C/2C/2

R

zG ZGG ZGD–=

R

γ γ( )sinh⋅
-------------------------=

R

γ2
----

γ
γ( )sinh

------------------⋅=

R

γ2
---- 1

γ2

6
----–  ⋅≈

R

j R C ω⋅ ⋅ ⋅
-------------------------- 1

j R C ω⋅ ⋅ ⋅
6

--------------------------–  ⋅=

1

j C ω⋅ ⋅
------------------

R

6
---–=
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(G-29)

yS est une résistance de valeur R/2 en parallèle avec une capacité de valeur C/6. Il en est de

même pour yD, puisque la structure est symétrique.

On obtient donc le schéma équivalent basse fréquence en Τ de notre structure distribuée,
représenté sur la Figure G-5.

Figure G-5 : Schéma équivalent basse fréquence en Τ d’une structure
R-C distribuée.

G.2.2.3 Précautions à prendre

Il est fondamental de voir que les schémas de la Figure G-4 et de la Figure G-5 ne

représentent que les valeurs résistive et capacitive que l’on peut observer en basse fréquence.

Ces schémas reposent sur le calcul de développements limités et ne peuvent pas reproduire le

comportement fréquentiel réel de la structure.

Soulignons d’ailleurs que, si les transformations étoile-triangle permettent,

mathématiquement, de passer des paramètres [Y] (définis par (G-15) à (G-18)) aux paramètres

[Z] (définis par (G-20) à (G-23)) et inversement, ces transformations ne permettent pas, en toute

rigueur, de passer d’un des schémas équivalents basse fréquence à l’autre.

G.2.3 Comportement fréquentiel

Les schémas présentés sur la Figure G-4 et la Figure G-5 permettent de reproduire les

valeurs que l’on peut trouver en basse fréquence, mais ils ne permettent pas d’expliquer les

effets fréquentiels que l’on observe à plus haute fréquence.

Les courbes présentés ci-après sont le résultats d’une structure R-C distribuée simulée entre

100MHz et 1THz, avec R=120Ω et C=600fF, soit une constante de temps correspondant à une

yS
1

ZGD

----------=

1

R

2
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γ 2⁄( )tanh

γ 2⁄
-------------------------⋅

----------------------------------=

γ 2⁄
R

2
--- γ 2⁄( )tanh⋅
----------------------------------=

2

R
--- 1

γ 2⁄( )2

3
----------------+  ⋅≈

2

R
--- 1

j R C ω⋅ ⋅ ⋅
12

--------------------------+  ⋅=

2

R
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j C ω⋅ ⋅
6

------------------+=
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fréquence d’environ 2.21GHz.

Comme la structure est symétrique, on a :

(G-30)

G.2.3.1 Du point de vue de G

Figure G-6 : Comportement fréquentiel des contributions résistive

( ) et capacitive ( ) dans zG. On retrouve à basse

fréquence les valeurs données par le calcul de -R/6 et C.

Figure G-7 : Comportement fréquentiel des contributions résistive

( ) et capacitive ( ) dans zgd. On retrouve en

basse fréquence les valeurs données par le calcul de R/6 et C/2.
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G.2.3.2 Entre S et D

Figure G-8 : Comportement fréquentiel des contributions résistive

( ) et capacitive ( ) dans yS. On retrouve en basse

fréquence les valeurs données par le calcul de R/2 et C/6.

Figure G-9 : Comportement fréquentiel des contributions résistive

( ) et capacitive ( ) dans yds. On retrouve en

basse fréquence les valeurs données par le calcul de R et -C/6.
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