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本文で使用する記号

cBD　バルク・ドレイン間容量
CBS　　バルク・ソース間容量

cGB　　ゲート・バルク間容量
CGD　　ゲート・ドレイン間容量

cGS　　ゲート・ソース間容量
C。Ⅹ　ゲート酸化膜容量
βn　　電子の拡散係数
Em　　チャネル方向の最大電界

Ey　　チャネル方向の電界
Gn　　キャリアの発生速度
IDS　　ドレイン・ソース間電流
ID　　ドレイン電流
JDC　　定常状態での電流
Is　　ソース電流

ふ　　電子電流密度′
k　　　ボルツマン定数
L　　　ゲート長

LD　　デバイ長
Id　　空乏層幅
NA　　アクセブタ濃度
ND　　ドナー濃度

Nrpeak　基板の最大不純物濃度
N<sub　　基板濃度

'.li /-if:'*芝

ni　　熱平衡状態での真性キャリア濃度
p　　正孔濃度
q　　素電荷量
QB　　定常状態での反転層(バルク)電荷量
Qb　　反転層(バルク)電荷量密度
QD　　定常状態でのドレイン電荷量
Qd　　ドレイン電荷量密度
qd　　過渡状態でのドレイン電荷密度
QG　　定常状態でのゲート電荷量
Qg　　ゲート電荷量密度
Q。　定常状態でのチャネル電荷量
q。　過渡状態でのチャネル電荷量
Qi　　チャネル電荷量密度
Qn　　定常状態でのチャネル電荷密度
qn　　過渡状態でのチャネル電荷密度
Qs　　定常状態でのソース電荷量
Qs　　ソース電荷量密度
qs　　過渡状態でのソース電荷密度
Êim。re Elmore抵抗

Rn　　キャリアの再結合速度
T　　　絶対温度
t　　　時間
tf ゲート電圧の立ち下がり時間
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t,　　ゲート電圧の立ち上がり時間

㍍Ⅹ　　ゲート酸化膜厚
Ⅴ　　　キャリア速度
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Vs　　ソース電圧
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v*　　しきい値電圧
vsat　　キャリアの飽和速度
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Xpart　電荷分割割合
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序論
本研究はMOSFET (Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect-Transistor)に形成されたチャネル

におけるキャリア走行を理解し、この挙動を解析式で記述することにより、回路における正確な

過渡解析を可能にするMOSFETモデルの開発を目的としている。

MOSFETはデジタルVLSI回路のみならずアナログ回路において必須のデバイスとなってい

る。これらの回路設計においてはSPICE (Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis)の

ような回路シミュレーションプログラムが性能を予測するために広く使われている。しかしなが

ら、一般に回路シミュレーションで使われるMOSFETモデルは簡単化のためにQuasi-Static(QS)

近似に基づいており、すなわちMOSFETが常に定常状態で動作するものとしてモデル化されてい

る。このためにQS-MOSFETモデルが用いられた場合、スイッチング時間がキャリアのチャネル

内通過時間に近づくにつれて誤った性能予測を与えるようになり、キャリアの走行時間を考慮し

たNon-Quasi-Static(NQS)近似に基づくモデルが求められている。特に近年目めざましくなってき

ているMOSFETの微細化による高速動作やRFデバイスの応用にはNQS-MOSFETモデルが欠か

せないことが認識されているO

このNqS効果のモデル化に関しては、これまでにMOSFET内の遅延現象を表現するために

チャネルをn個の断片に分割し、 n個の独立なMOSFETから成るものとして現象論的にモデル化

されている。このモデルでキャリアの過渡現象を正しく表現するにはnが5以上必要であると報

告されている。このためこのモデル記述では考慮すべきトランジスタの数が多くなり計算に多大

の時間を要することが問題である。他のモデルとしてチャネル電荷応答を緩和時間で近似し、等

価回路を使って解く手法がある。しかしこのモデルはN(〕S効果によって生ずるチャネル内の電荷

欠乏を表現することができない。このように要求が高いにもかかわらず実用に耐えるモデルは未

だ開発されていないのが現状である。

本研究ではMOSFETのキャリア応答遅延を数値的に解く2次元デバイスシミュレーションを

用いて解析することによって、トランジスタ内の電位応答やキャリア分布の時間依存性を理解し

た。得られた情報をもとにして、半導体デバイスの基本式である電流連続方程式と電流密度方程

式を満足するキャリア分布を解析式で表すことに成功した。すなわちキャリア応答遅延を考慮す

ることによってトランジスタ内のキャリア密度分布を時間と位置の関数として表し、これを基に

回路シミュレーション用のNQS-MOSFETモデルを構築した。

本論文の第1章では、半導体集積回路とその解析技術の歴史的背景について述べ、次いで解

析技術で重要な役割を果たす回路シミュレータとそれに必要なトランジスタモデルについて述べ

るとともに、本研究のテーマであるNqSモデルの研究開発の必要性について述べている。

第2章ではMOSFETの基本方程式とこれに基づいたQS-MOSFETモデルの記述法について述

べている。さらにQS-MOSFETモデルでの高速動作における解析の限界と、それに代わる従来の

NQS-MOSFETモデルが計算時間や物理現象を正確に表現していないことを述べている0

第3章では新しいN(〕S-MOSFETモデルの研究に当り、トランジスタ内のキャリア過渡応答を

理解するため、 2次元デバイスシミュレーションを用いてゲート端子に時間変化する電圧を印加

した場合のNMOSFET内の過渡状態を解析し、以下の知見を得たことを述べている。



1.ゲート電圧の立ち上がりおよび立ち下がり速度の違いは、ゲート電圧が同じであってもチャ

ネル内の電位分布にわずかな違いを生じている。これがチャネル内キャリア分布を決定して

いる。しかし、この違いは小さいのでゲート電圧に対して瞬時に分布が決まっていると考え

られる。つまり、チャネル内電位はゲート電圧の時間変化に即座に応答するとしてよい。

2. QS (定常状態)を仮定した回路シミュレーションの計算では、いかなる状態であっても電

荷はドレインに達しておりチャネルが形成されている。ところが過渡計算でゲート電圧が立

ち上がっている初期状態ではキャリアの先端がドレインに到達していない。

3.キャリアの先端がドレインに到達している場合でもそうでない場合でも、チャネルに沿った

キャリア密度分布はソースからドレインに向けて直線的に減少していると近似できる。

4.キャリアの先端がドレインに到達していない場合、ゲート電圧が一定速度で増加すれば電荷

の先端はおおまかに一定速度でドレインに近づいて行く。この時の速度はほぼ飽和速度と考

えられる。この場合のチャネル走行時間をzcndtlと呼ぶこととした0

5.ソースからチャネルにキャリアが流入する際、遅延が生じることが明らかになった。これは

要求されるチャネル内の全電荷を確保する為にソースからチャネル側にキャリアを押し出

す力が必要なためと考えられる。この場合の遅延時間を7chrgと呼ぶことにしたO

第4章では、第3章で得られた知見をもとに、新しいNQS MOSFETモデルの考え方とその

モデルの内容について述べている。すなわち、下式で表される電流連続方程式と電流密度方程式

から得られる過渡ドレイン電流に対して、本研究ではキャリアから成る総チャネル電荷量?c(Oを

解析式で近似することとした。

I(L,t) - q‡H n̂{y,t)dq){y,t) +q封f
MO　　　+

dn(y ,t)

dt
亡かdy　(la)

(lb)

ここでL、 Wはチャネル長およびチャネル幅、 qは電子電荷、伽とpsLはそれぞれソースとドレイ

ン端での表面電位である　n(y,t)はチャネル内位置y、時間ステップtでのキャリア密度、 qjtf)は時

間ステップJでの総チャネル電荷である。

まず、過渡的な電荷密度を表すため2次元シミュレーションから得られた遅延時間を用い、

ソース端およびドレイン端での電荷密度?n(O,fDとq*imを以下のように表すこととした。

?n (<ui) -?n (<>>'i-1) +⊥∃土fen (O,/i ) - (?. (Q,̂i )]
chrg

qn(L,ti) - ga(L,ti_l) +̂ -̂[Qn(L,ti)-qn(L,ti-i)]
cndt2

2

(2)

(3)



ここでQn(OA)とQn{L,h)は定常状態でのソース、ドレイン端でのキャリア密度である　 ĉndt2はキャ

リアのソースからドレイン-の走行時間であり、チャネル内の平均速度から解析的に求められる。

なおキャリアの先端yfがドレインに達していない場合はqn(L,ti)-Oであり、 yfは次式で表される。

_I ('蝣)-.l'1・(ILL)+

蝣cndtlft)

(4)

式(2)-(4)と、 2次元デバイスシミュレーションからのチャネル内のキャリア分布が直線で近似で

きるとの知見により、総チャネル内キャリア量?c(Oをキャリアの先端yfがドレインに達していな

い場合は?n(O,fDとyfによる3角形面積で、ドレインに達している場合は?n(<VO、 qn(LjdとLによ

る台形面積で近似した解析式で表わすこととした。第4章ではさらにこの解析式を用い、式(lb)

第1項の伝導電流と第2項の変位電流をそれぞれ個別に計算し、 2次元シミュレーションとの比

較結果を述べ、新しいモデルの有効性を示している。

第5章では、本モデルを表面電位モデルHiSIM (Hiroshima-univ. STARC IGFET Model)に組

み込み、さらにこれをN(∋S-MOSFETモデルとしてSPICE3に組み込み、回路シミュレーションを

可能としたことについて述べている。これを用いてNMOSFETのturn-onおよびturn-offの過渡解

析をSPICE3で行い、 2次元シミュレーションと比較し良く一致することを確認した。

第6章では、まとめと今後の課題として以下の点を述べている。

1.トランジスタ内のキャリア電荷量にキャリア応答遅延を考慮することによりNQS-MOSFET

モデルを解析式で表すことに成功した。これによりトランジスタの過渡現象を忠実に表現す

ることができた。これにより高速動作条件においても正確な回路性能を予測することが可能

となった。

2.本NQSMOSFETモデルの式は簡便な式であり、またプログラムステップも少なく、他のNQS

モデルがQSモデルに比べ最低30%程度計算時間が増加するのに対して、本モデルはQSモ

デルに対して数%の増加に止まり、高速計算が可能となった。

3.より精度の高いモデルとするには、チャネル内キャリア密度分布を直線的にすると近似した

が、これをチャネル中央部で凸になるように拡張することによって更なる高精度化を図る。
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第1章　歴史的背景および本研究の目的とその位置付け
1.1 MOS集積回路の歴史

半導体デバイスの発明は、 Shockleyらが1947年に金属とn形およびp形siとの間の接触電位

差を調べる実験の中で偶然発見された電気特性に始まる1948年にJ.Bardeen　と　W.H. Brattainは

Geダイオードの接触点周辺の電位を測定するために、プローブとして細い針をもう-本立て、障

壁にバイアスを加えて実験しているうちに、 2本の針の間に相互作用を発見し、一方の針の逆方

向電流が他方の針の順方向電流によって大きく影響されることが兄いだした。これが点接触形バ

イポーラトランジスタのである【l]。 1950年にはGe単結晶が引き上げ法により作られるなり、そ

の引き上げ途中で2回不純物をドープする成長型のバイポーラが作られ、 1951年には生産が開始

され急速に普及していった。その後Bell研究所にてSiの固体拡散の基礎研究が行われ、 1956年

にはこの拡散法を用いたバイポーラトランジスタが発表された【2]。 1960年代にはそれまでの拡散

技術に加えエピタキシャル成長技術、リソグラフイ技術が開発され、バイポーラトランジスタは、

siを熱酸化して得られるSiO?がSi -の不純物拡散に対してマスク作用をすることで知られるプ

レーナ構造の時代に入った。このトランジスタ技術の発達は、 1枚のSiウェ-ハ上にすべての素

子を組み込んで配線まで完了した半導体集積回路の出現を可能にした0

一方、 1960年にはKahngらによって金属-酸化膜半導体(Metal-Oxide-Semiconductor: MOS)から

構成される電界効果トランジスタ(Field-EffectTransistor: FET)が発表された【3]oバイポーラトラン

ジスタは不純物としてボロンなどを含むp-型siとリンなどを含むn一型の接合を結合させたデバイ

スであるため2種類のキャリアが伝導に寄与するのに対し、 MOSFETは酸化膜下に反転層を形成

してチャネルとすることで、 1種類のキャリアが電気伝導に寄与するデバイスである　MOSFET

は接合形トランジスタに比べ構造が単純なことから製造工程が簡単で集積化に向いており、また

電圧型のデバイスであるため入力インピーダンスが高くとれると同時に消費電力が少ないという

利点がある。その後MOSFETの製造にとって課題であった薬品やガスの高純度化、酸化膜中のア

ルカリ金属ゲッタリング効果の発見により、安定な酸化膜/半導体界面の製造が可能となり、今日

の集積回路の基礎が確立された。

1960年代には、 MOS集積回路は、ゲート長15nmのn-型siを用いて、反転層内にキャリアと

してホールをを集めたpチャネルMOSFETを10-20個程度集積化したものであり、電卓に応用

された。続いて、 MOSFETが400個程度の64ビットシフトレジスタが製造された1970年代に

なると、イオン打ち込み技術により素子分離としきい値電圧制御が容易になり、それまで困難で

あったキャリアが電子のnMOSの集積化が可能となった。これにより電子の高速性を利用した

nMOS集積回路が主流となり、マイクロプロセッサや半導体メモリが出現した。最初のマイクロ

プロセッサは4ビット、半導体メモリは256ビットのスタティックRAM(RandomAccessMemory)

やROM(ReadOnlyMemory)程度であった。この頃の半導体メモリは3個のトランジスタより成る

1024ビットダイナミックRAM(DRAM)が作られたが回路およびデバイス構造が改良されるにつれ

4096ビットからは1個のトランジスタと1個の容量で構成されるようになった。またホットキャ

リアが半導体表面からゲート酸化膜中に注入する現象を使ったEPROM(Electrical Programmable

ReadOnly Memory)も誕生した。その後マイクロプロセッサは8ビット、 DRAMは16K、 64ビッ

トに進化していき、集積回路の規模は3年で4倍の割合で大規模化していくことになった。 1980
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年代には高集積化により消費電力が問題になりマイクロプロセッサの16ビット、DRAMのlMビ

ットを境に相補形MOS (ComplementaryMOS: CMOS)が導入されるようになり、低消費電力や回路

の安定動作に寄与してきた。 1990年代よりほとんどがCMOSで高集積化が図られてきている0

図1.1にMOSFETのゲート長の推移を2001年版国際半導体ロードマップ[4]の資料に最新の情

報を加えて書き直したものを示す。図1.1で示すように微細化は寸法で2倍/3年、面積で4倍/3

年で現在まで推移してきた。現在、 130nmテクノロジにより374 miiTのチップに4.1億個のトラ

ンジスタを集積したプロセッサが発表されている[5]。また、現状での最小デバイスとしてゲート

長6nmの動作が確認されている[6]。微細化の困難さから、今後は集積度向上のスピードは緩まる

ことが予想されているが、今後もMOS集積回路の大規模化が進むことに疑いがない。
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図1.1 MOSFETゲート長の推移

1.2　デバイス解析技術

これらのデバイスの微細化と高集積化は製造技術の進歩とともに、半導体理論に基づいたデバ

イス解析技術と集積回路設計のためのCADへ、ツールの進歩によって実現されてきたと言っても過

言ではない。デバイス解析技術は次世代デバイスの研究開発において、デバイスの性能評価や構

造の評価に用いられるものである。集積回路設計ツールとしては、ゲートレベルの論理回路の動

作を模擬する論理シミュレータ、論理回路より上位の設計で用いる機能シミュレータ、トランジ

スタレベルの回路特性を正確に解析する回路シミュレータや配置配線ツールなどがある。ここで

は本研究のデバイスモデルにかかわるデバイス解析技術と回路シミュレータについて述べる。

デバイス解析技術については、大型計算機が使われる前の1952年に、 Shockleyは単極性電界効

果トランジスタ特性を簡単な線形近似が成り立っ領域に分解し、適切な境界条件のもとで求めた

解を再び合成するデバイス解析手法を発表した【7]。その後Gummelは1964年に1次元の定常モデ
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ルをsiバイポーラトランジスタに適用した数値シミュレーション法を発表した[8]。次いで1964

年にはScharfetterとGummelはSi Read(IMPATT)ダイオード1次元数値モデルを発表した[9]。この

中で、電流連続式を正確に解くために導入した多くの計算手法は数値シミュレーションの基本的

な技法として現在に受け継がれているo電界効果トランジスタの解析としてはKennedyらが1970

年にシリコン接合型FETの2次元シミュレーションを行い、短チャネル効果の現象を解析した【10]。

1970年代末からは本格的にMOSFET特性の数値解析に力が注がれるようになっていった[11-14],

デバイスの微細化につれて、高電界、高キャリア密度勾配、高電流密度条件下でデバイスが動作

するようになり、おのずと非平衡な輸送条件でのデバイス動作の解析が必要になってきた。従来

の電流をマクロに記述したドリフト・拡散モデルではキャリアがエネルギーを得る過程を説明で

きないので、サブミクロン素子や高周波デバイスでは非定常状態の輸送現象が扱えるモデルとし

てモンテカルロ法[15,16]がデバイス研究に用いられるようになってきた。

1.3　回路シミュレータ

上述のデバイス解析に使われるモデルは物理的デバイスモデルと呼ばれるものであり、キャリ

ア輸送方程式(ボルツマン輸送モデル)もしくは量子輸送方程式を数値的に解くものである。キ

ャリア輸送の物理に基づいて、デバイスの詳細な動作に関する知見を得ることができ、新しいデ

バイスの特性を予測できるなどの利点がある。しかしながらデバイス特性を数値解法により解く

ため多大の計算時間と大容量のメモリを必要とする。

ここで扱う回路シミュレータは、トランジスタレベルの回路特性を正確に解析するツールで、

回路網を解く計算アルゴリズムとデバイスモデルの精度がポイントとなる。計算法には電気回路

網の定式化、微分方程式の数値積分解法、非線形回路の反復解法、大規模連立方程式の高速解法

が含まれる。回路解析は入力電圧、電流に対して回路網の節点および枝路の電圧、電流を計算す

るものであり、回路の基本方程式はキルヒホップの電圧・電流則に従って構成される。一般に回

路シミュレータが行う解析にはDC解析、 AC解析および過渡応答解析がある。 DC解析は直流入

力を変化させて出力電圧および電流を求める直流伝達特性を解析するものである。AC解析は入力

が小振幅の正弦波を変えて入出力伝達特性の振幅、位相の周波数特性を解析する。過渡応答解析

はパルス入力のような任意の信号波形入力に対する出力パルスの立ち上がり、立ち下がり時間や

遅延時間を計算するものである1960年代前半には小規模の電子回路のDC、 ACおよび過渡解析

が行われた　NETLlやECAP[17]が有名である。 1970年代には汎用性や解析の精度を重視したシ

ミュレータが開発されていった。特に大規模スパース行列処理を中心に数値計算の高速化、 Gear

法などの高速高精度の数値積分法の導入が進められた。これにより実用規模で有効な精度の回路

解析が可能になり、回路シミュレータの利用が一般的になるとともに重要性も増してきた　LSI

の進歩とともに設計に不可欠のものになった代表的なシミュレータにECAPII、 ASTAP[18]、

SPICE[19]、 SPICE2[20]があるQ特にSPICE2は1975年に発表されて以来改良が続けられ、 1991

年のSPICE3f5版【21]が最終版となった　SPICEは回路シミュレータの代名詞のようになり現在で

も広く使用されている。
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1.4　回路シミュレータ用トランジスタモデル

回路シミュレータに組み込まれているトランジスタモデルには半導体デバイスの特性を表現す

る方法として、関数で表現する方法、テーブル形式で記述する方法、特定のモデルを組み込みそ

のパラメータを与える方法がある　MOSトランジスタではこれらのモデルのもとになる半導体デ

バイスの理論的モデルとして、 1960年代末より発表されたShichman-Hodgesモデル[22]、

Frohman-Bentchkowskyモデル【23]、 El-Mansy-Boothroydモデル[24]などがある　SPICE2では

Shichman-HodgesモデルをLEVELl、 Meyerモデル[25]をLEVEL2、 Dangモデル[26]をLVEL3とし

て選択できるようにしている　LEVEL3にはフィッティングパラメータが含まれており、実測の

特性に合うようにパラメータを合わせ込めるようになっている。この考え方は今日も広く用いら

れている　LEVEL3ではゲート長2トImまでしか対応できなかった1989年にSPICE2からSPICE3

に改良され【27]、MOSFETモデルにゲート長1pmまで対応できるBSIM (The Berkeley Short-Channel

IGFETModel)1 [28]が、次いでゲート長0.2|j.mまで対応できるBSIM2[29]が追加された.現在では

IOOnmレベルに対応し、またNon-Quasi-Staticモデルを追加したBSIM3[30]、さらにRF機能を強

化したBSIM4[31】がSPICE3のモデルとして提供され現在に至っている。しかしながらそれまでの

モデルがドリフト近似をもとにしているため、拡散とドリフトの式をつなぎ合わせる、いわゆる

piece-wiseモデルであること、またデバイスの構造が複雑化してきたためパラメータが約500個に

も増加し、モデル式とパラメータの物理的な意味がなくなってきており、ドリフトモデルの不完

全さが顕著になってきた。この改良のためにドリフトー拡散モデルの取り組みがなされ、 1990年

半ばにゲート長0.2(imの回路シミュレーション用モデルが発表された[32]。これが引き金となっ

て1990年代後半からHiSIM (Hiroshima-univ. STARC IGFET Model) [33-34]やMOSll【35]、

SP2000[36]が相次いで発表された。これらはカットオフ、線形、飽和のすべての領域に対して一

つの式で電流を記述しており、 unifiedモデルと呼ばれている。特にHiSIMはドリフトー拡散モデ

ルの基本となる表面ポテンシャルを近似することなく原理に基づいて高速に計算できるよう工夫

されている。このため物理に基づいたモデルになっておりパラメータも100個程度と少なく、扱

えるゲート長範囲の広いことが特徴である。

1.5　本研究の位置付け

図1.2に2001年版国際半導体ロードマップ[4]の資料をもとに作成したMOSFET性能および回

路性能推移を示す。デバイスの微細化により現状ではMOSFETの充放電時間がlpsを切り、回路

のクロック周波数がGHzの領域に入ってきている。

このような高速動作ではトランジスタ動作の正確な予測に加えて、配線間容量によって生じる

クロストークノイズの影響や、配線抵抗による遅延などを高精度に見積もった回路設計が必要と

なるO　これらのシミュレーションは一般に過渡応答解析により行われる。トランジスタ動作の予

測では、上述してきたトランジスタモデルは通常Quasi-Staticモデルと呼ばれ、定常状態のトラン

ジスタ特性を計算して回路シミュレータに渡している。このため第2章で詳しく述べるように、

入力の立ち上がりや立ち下がりが急速になると、モデルがトランジスタ内部の過渡状態を表現し

ていないために実際の回路的な遅延特性を正確に計算できなくなる[37]。このことからトランジス

タ自身の過渡状態を計算できる、いわゆるNon-Quasi-Staticモデルが1960年代後半より[38 -39 ]
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数多く開発されてきた。しかしながら、従来のモデルでは過渡状態の記述式が複雑、計算時間が

Quasi-Staticモデルに比べ数倍になる、入力信号の立ち上がり開始直後に見られるようなソース・

ドレイン間にチャネルが形成されていない状態を表現できない、等の欠点がある。
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図1.2　MOSFET性能および回路性能推移

本研究では特にMOSFETのキャリア応答現象の理解を図るとともに、 90nmテクノロジ以降の

高速動作回路の設計に対応できる回路シミュレーション用Non-Quasi-Static MOSFETモデルを開

発することを目的とした。具体的には、

(1)2次元デバイスシミュレータによりMOSFETの過渡解析を行い、トランジスタ内のキャリア

応答現象を理解すること

(2)上記から得られた知見をもとに半導体基本方程式に近似を通用したNon-Quasi-Static

MOSFETモデルの定式化

(3)Non-Quasi-Static MOSFETモデル式のドリフトー拡散モデルHiSIM -の組み込み

(4) SPICE3によるMOSFET過渡解析による新しいNon-Quasi-Static MOSFETモデルの評価

などを行った。
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第2章　回路シミュレーションにおけるMOSFETモデル
2.1回路シミュレーション

回路は多くのトランジスタや抵抗、容量等のデバイスから構成されるネットワークである。こ

のネットワーク全体はKirchhoffの第1法則に従うo従ってネットワーク内のノードでは、流出す

る電流の和は流入する電流の和に等しい。図2.1に3個のデバイスより構成される回路について

示す。それぞれのデバイスは3個のノードを持つとすると、ネットワーク全体では4個のノード

を必要とする。ここで4番目のノードは接地されており、以後このノードは考慮しない。

図2.1回路ネットワーク図

h-h¥+hi+hi

h=hi+hi

h-hi+In

回路シミュレータはこれらのノードの電位をKirchhoffの第1法則を満足するように求める。こ

れに必要なノード間の電流I12などは2.2節のMOSFETモデルの中で述べる解析式を用いて計算さ

れる。ネットワーク全体のノードの電位を求める計算は、まず各構成要素のノードにかかる電圧

の初期値を仮定してデバイスモデルからこのときの電流値を計算し、随時Newton法を用いて正し

い値に近づけていく。m回目の解をvmとして次の(m+1)回目の解をNewton法で求める場合、デ

バイス1に着目すると次式で記述できるoVmとvm+
m+1の差が要求される値以下になった時を最終解
とする。

+

+

dV,

dl21

∂Vl

dl3 1

些呈
dV,

dl21

dK

t'-1.:;

dK

dJm
ll
∂Vl

dl21

∂V.

dl31

∂Vl

他のデバイスについても同様の行列が導かれ、これらを足し合わせた行列を回路シミュレータが

解くことになる。

このように回路シミュレータはまず初期値として各ノードの電位を与え、ノードに接続された

この電位に対してデバイスモデルを用いて電流を計算させる。次いでこれらの電流をもとに回路

のノード電位を未知数とした行列方程式を解き、回路全体のノード電圧を求めている。現在使用
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されているほとんどの回路シミュレータはカリフォルニア大学バークレー校のPederson教授が上

述のアルゴリズムを使って開発したSPICE (Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis)を

母体としており、各種のモデル機能が追加されたSPICE2から広く世界中で使われ出した【1]。

2.2　回路シミュレータとMOSFETモデルの関係

図2.2(a)はMOSFETの模式図である　MOSFETはゲート、ソース、ドレイン、バルクの電極か

らなる　MOSFETの動作は、ゲート電圧Vgsを変化させることによって酸化膜下に蓄えられる電

荷量Qcを制御し、ドレイン電圧Vdsをかけることによりこれを電流として取り出す仕組みである。

回路シミュレータとの関係においては、これらの電極に加えられる電圧は回路シミュレータか

ら与えられ、 MOSFETモデルの動作記述式に従って電極に流れる電流を回路シミュレータに返す

ことになる。

ゲート

(a)

ス T T 舎 T ド

Cbl Y lW
TCbd

占

図2.2 (a)MOSFETの模式図、 (b)MOSFETの静特性に対する等価回路

いまvdsを一定にしてVgsを一定の割合で増加させていった時のドレイン電極に流れる電流Ids

の時間応答をみるo図23にゲート長0.5|imのMOSFETについてデバイス動作を忠実に予測でき

る2次元デバイスシミュレータによって計算した結果を示す[2]。 (a)はVgsがゆっくり変化した場

合(lOOpsでOVから3Vに変化)、図2.3(b)は変化が急速な場合(20psでOVから3Vに変化)で

ある。スイッチ速度が遅い場合は変化する入力電圧に対応して電流が流れるが、速い場合は電流

豊
美蛋
gtf

,1

ヽ・
J
tL

0　　20　40　60　80　100 120　　　　　　　　　　　　　　　10　15　　20　　25

時間(pサ)　　　　　　　　　　　　　　　時間軸S)
la)　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　(I-J

図2.3　2次元デバイスシミュレータによるMOSFETドレイン電流の時間応答解析結果
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に遅延が生じている。この遅延は、ゲート電圧に対してMOSFET内にキャリア電荷が集まってく

るより速く外部電圧が変化するため、キャリア電荷が即座にドレインに出て行けないためである。

このトランジスタの時間応答は、チャネル内のポテンシャルは電極に加えられる電圧の変化に

即座に応答すると仮定すると次式で表される[3]。

h(0-ho(0-ao
dt(2.2)

ここでaは電極間、例えばゲート・ソース間やゲート・ドレイン間を表す。右辺第1項を伝導電

流(conductivecurrent)、第2項を変位電流(displacementcurrent)と呼んでいる【4]。/aOは電極間の時間

変化する電圧に対応したDC電流を表し、Qaoは電荷密度を表す。式(2.2)を次式で近似するoすな

わち電荷の応答は電圧変化と同時に起こるとする。

h(t)-ho(t)-I|̂(2-3)

b=G,S,D3dVbdt

このような近似をQuasi-Static(QS)近似【4]と呼び、一般の回路シミュレーションはこの近似を使っ

ているOまた電流とともにキャパシタンス(dQ/dV)が電流応答を決める役割を担っていることを

示している。

回路シミュレータはMOSFETモデルから得られた電荷量およびキャパシタンスから式(2.3)を数

値的に解く。この時、図2.2(a)に示したMOSFETは図2.2(b)で示した等価回路として認識する。

回路シミュレータはそれぞれのデバイス電極(ソース、ゲート、ドレイン、バルク)にかかる電

圧を与え、この条件でのデバイス特性をMOSFETモデルから得る。つまり、MOSFETモデルは式

(2.3)のDC電流、キャパシタンスを算出する式を与える。次節以降ではMOSFETモデルで使われ

ているトランジスタ特性の記述式について述べる。

2.3　MOSFETの基本方程式

MOSFETは図2.2(a)に示すチャネル内電荷密度Qc、空乏層内電荷密度QBがデバイス特性を決

める基になる。またゲート酸化膜を挟んでゲート側にQGを生ずる。 Qcはさらに簡単な言い方を

すると、 switch-offした時にキャリアがどちらの電極に流れ出るかでソース電荷密度Qsとドレイ

ン電荷密度QDに分けられるO　これらの電荷密度の間には以下の関係が成り立っ。

Qg --(Qb +Qc)

Qc -Qs+Qd

これにドレイン電流zdsを記述する式が加わって半導体基本方程式が構成される。

(1) Poisson方程式

砦+砦一旦(ND-NA+p+n)Ssi

(2)電流密度方程式

13

(2.6)



Jn - <lJUn晋+qDn晋
(3)電流連続方程式

雷-Gn-*n+土血q dy

ここでキャリア密度n、 pは次式で記述できる。

n=nxexp

p=n exp

<l(<P - <Pn )

kT

q(<pp - <p)

kT

(2.7)

(2.8)

(2.9)

ここでpはチャネル内電位、 qは素電荷量、 csiはシリコンの誘電率、 ND、 NAはそれぞれドナー濃

度、アクセブタ濃度を表す。ふは電子による電流密度、 〟、 β爪はキャリアの移動度、拡散係数を表

すo Gn、 Rnはそれぞれキャリアの発生速度、再結合速度であるo niは熱平衡状態での真性キャリ

ア濃度、軌、恥は擬Fermiポテンシャル、 kはボルツマン定数、 Tは絶対温度である.

Poisson方程式は全電荷密度とシリコン基板内に誘起される電位の関係を記述しているoチャネ

ルの深さ方向の電位変化が急激であるのに対してチャネル方向の変化はなだらかであり、通常こ

れを無視することができる。これはgradual channel近似[5]と呼ばれているo　この近似を用いると

Poisson方程式は深さ方向つまりx方向のみの一次元で解くことができるo

電流密度方程式はキャリアがソースからドレインに移動する原理を記述している　Pao　と　sah

は、電流をソース・ドレイン間電圧Vdsによるチャネル方向の電場Eyによりキャリアが引っ張ら

れるドリフト項(式(2.7)の右辺括弧内第1項)と、ソースからドレインにかけてのキャリアの密

度の勾配による拡散項(式(2.7)の右辺括弧内第2項)の和で記述できることを示した[5]。これを

ドリフト-拡散近似と呼ぶ。ゲート電圧Vgsが小さく、電流が指数関数的に増加している額域では

まだチャネルが形成されず拡散項が支配的である。チャンネルが形成されるとドリフト項が支配

的となる。ドリフト項が電流に寄与し始めるVgsをしきい値電圧V.hをと呼ぶ。このときの表面ポ

テンシャルは、キャリア濃度が基板不純物濃度N,subと等しくなるときの値と定義し

ps -警In控) -2◎　　　　　　(2.10)

が得られる。ここで◎BはFermi準位と真性Fermi準位のエネルギ差である。

Vdsが増加し、チャネル方向の電場Eyが高くなると、この中を走行するキャリアは高エネルギ

を得て格子に衝突し、電子・正孔対を生成するインパクトイオン化を起こす[6]。つまりチャネル

の中でキャリアが発生(Gn)したり消滅00　したりするo電流連続方程式はこのようなチャネ

ル内の電流密度が変化する現象とチャネル内キャリア密度分布の時間変化との関係を示す。この

式をgradual channel近似、つまりキャリアはチャネル内のなだらかな電場の中をチャネルに沿っ
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て流れるとし、さらにポテンシャルは電圧変化に即座に応答するとすれば式(2.4)が得られる。回

路シミュレータの中では基本的に式(2.4)はすべての電極(ソース、ゲート、ドレイン、バルク)

に流れる電流について解かれるべきものである。式(2.7)の電流式はチャネルの中を流れるキャリ

アに対しての記述なので、ソース電極とドレイン電極に流れる電流についてのものである。

キャリア密度はPoisson方程式から得られるpの関数として記述でき、同時にキャリア密度は電

位を変えるので、本来上記3式は自己無撞着に解く必要がある。また、チャネル方向と深さ方向

の2次元で解く必要がある。これを実現しているのが2次元デバイスシミュレータである。しか

しながら数値解析的に解くため膨大な計算時間を要し、扱える回路規模は10個以下のトランジス

タであり、回路シミュレーションのには適していない。これらの三つの式を簡略化し、高精度の

回路シミュレーションを実現するためのデバイスモデルについて以下に述べる。

2.4　回路シミュレーションで用いられるQuasi-StaticMOSFETモデル

式(2.6)-(2.8)の3つの基本式のうち、最後の電流連続式はQuasi-Static MOSFETモデルでは

MOSFETが常に定常状態にあるものとして近似するため、

色=Gtt-Rn+土亀=o
dt q dy

(2.ll)

として式(2.2)の形で回路シミュレーションが解くので、はじめの2式のPoisson方程式と電流密度

方程式からデバイス特性を記述する。この際、二つの近似を導入することにより解析式を導く。

一つはキャリアが移動するチャネルの深さ方向の厚さを無視し、いわゆるcharge-sheetとする[7-9]。

この近似は、チャネルの深さがせいぜい2nm程度で、チャネル長がIOOnmということを考慮する

と、無理な近似ではないO　もう一つはgradual channel近似[5]で、チャネル内ポテンシャルはソー

スからドレインに向けてなだらかにしか増加していないとする。本来、式(2.6)と式(2.7)はチャネ

ルの深さ方向とチャネル方向の両成分を2次元で解かなければいけないが、これらの近似によっ

てチャネル方向&方向)と深さ方向(x方向)とを独立に扱うことが可能になる　Poisson方程式も

砦,,砦　　　　　　　　　(2.12)
が成り立っので式(2.6)を深さ方向のみで解く。こうして得られたチャネル内の各位置における表

面ポテンシャル値を式(2.7)に従ってチャネル方向について積分することによって.電流が解析的に

記述される。

2.4.1電荷量記述式とドレイン電流記述式

式(2.7)の電流密度方程式の基になっている量は、 Poisson方程式から導かれる電荷量である。ま

た、これはポテンシャルの関数として得られる。従って、すべてのデバイス特性はポテンシャル

の関数として記述される。

シリコン表面の電位を特に表面ポテンシャル俄とし、表面ポテンシャルのチャネル内分布を用

いて電荷密度を記述すると、
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1

[cxp{- j3((ps (y) - Vhs)}+ /3(<ps (y) - Vhs) - 1]互　(2. 13)

A-̂
q

Q*{y) - -Cox(vg -<ps(y))+

=tin(v)

rt =vv-vm

1

[exp{-̂s(.y)-vbs)}+J3(<ps(y) -vbs) -i]2

(2.14)

となる。ここでは均一な基板濃度を仮定している。回路シミュレータは電極の値しか認識しない

ので、式(2.13)および式(2.14)をチャネルのソースからドレインまで積分した値をモデルが回路シ

ミュレータに渡すこと量になるO　すなわち、

QB -W[ Qb(y)dy

Qc -w[Qc{y)dy

a -ip([i一号¥Qi(y)dy

QD -w[̂QXy)dy (2.18)

のようにチャネル内の位置について積分しなければならない。 gradualchannel近似を用いて積分し

て得られる最終式は、すべて表面ポテンシャルのソース端(#>so)とドレイン端(怖L)の関数に帰

着する。最終的に得られるQBの式を例として示す。

QB -ŴQbdy

--fft慧(QJd<ps -dQc)¥
kT fiWA

q lds
f甜(QbQ。/3d<ps - QBdQc )}

fjWl 1 2
---constOCox(Vg - Vmc)

ds /?3

z/.T-

/, 詳ôOcoxL {/?(% - Fbs) - 1}f

諦onstoCox 9*{pi<pt -V*)-tfi
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.壁⊥c。nsto2[jB2(<psh -Vhs)2 -2j3(<psL - Vbs) -/?2(%。 -Vhs)2 + 2/3(<ps。 -Vhs)]
I*　2/?

-告- constoCox頴to -V̂ -lfi +lconsttffa
2i51

(2.19)

Qcも同様に複雑な式となるがここでは省略するo

MOSFETモデルで重要となるドレイン電流は、式(2.7)の電流密度式とアインシュタインの関係

を用いて

hs - MW(-Qc)普+〃叩告　　　　　　(2.20)
と書くことができ、これに対して、ソース端における表面ポテンシャルをpso、キャリア密度をQiO、

ドレイン端におけるそれぞれを<psLとQiLとして、式(2.20)をy- 0からy-Lまで積分することに

より次式が得られる。

・ds -筈'K-Qe)d<ps+fifrv　　　　　　(2.21)

式(2.14)と式(2.21)よりドレイン電流は表面ポテンシャルの関数として次式で表される[7,10]c

・* -筈詐Ox(K +l)(̂sL -̂sO)-4cOX(̂L -<Pso)
Wfil

LJ33

.聖と
L fi

{/?(PSL - VBS)-i」 - {/i(<psQ - VBS)-i}l

{/̂SL -̂BS) -!}呈- {o(?V> -Kbs)-1}呈]
(2.22)

Vi =v* -v**

次に上式で使われているソース端での表面ポテンシャル恥Oとドレイン端の表面ポテンシャル恥

について述べる。まず空乏層電荷密度Qbとキャリア電荷密度Qcの表面ポテンシャル俄との関係

は次式で表される。

Qh = -rc,ox

Qc = -rc,ox

<ps +Kcb

<ps +pe
[<pa -wF +vA'・・/'

<ps +V*
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γ=
24% ŝub

〔ox

ここで射まFermiポテンシャル、 Vcbはチャネル・バルク間電圧である。一方Charge-sheet近似に

よりゲート.バルク間電圧vGBは次式で表される.

*gb =*FB+Ps-
Qb (<ps) + Qi (<Ps )

Co又

ここでVFBはフラットバンド電圧である。式(2.23)に式(2.23)および(2.24)を用いて

Kh -VFB+<ps+r <ps + j3 efo-i2tF+Vcb)V/1

(2.23)

(2.24)

となり、外部から印加される電圧と表面ポテンシャルの関係が表される。チャネルのソース端で

の表面ポテンシャル<psoとドレイン端の表面ポテンシャル俄Lは式(2.24)より以下のように導出され

る[4]

<pso =Kb -VFB -r

<psL =Kb -VFB -r

ps。 + /?>-(̂+w
ftL-(2<%十Va> )

依oおよび供しはすべての額域に渡って連続であり、従って式(2.22)のドレイン電流もvLB、 Vds、 Vbs

のいかなる値に対しても連続である。上式はいずれも求めたい値が両辺に存在するので解析式で

は表すことができず、数値的に解くことが必要である。

2.4.2　ドリフト近似モデル

Meyerモデル

式(2.25)および(2.26)に示すように怖。と怖しは外部電圧を関数とした解析式では表せない。そこで

従来はこれらを次式のように近似し、式(2.7)の電流密度方程式のドリフト項と拡散項を分けて扱

う方法がとられてきた。

%0 -2◎B

PSL -PsO +*ds

(2.27)

(2.28)

式(2.27)の2◎Bの定義は式(2.10)で示されているが、これはしきい値条件の表面ポテンシャルを

与えていることになる。上式の近似を用いた式(2.22)のドレイン電流は下式で表される。

・* -筈MCox¥(Vg -Vth)Vds -¥ U

18

(2.29)



V-Vyth-rFB+2OB+
2% ŝllb

Ox

珂H呼 (2.30)

これはSahによって導かれ[11】、初めてMeyerによって回路モデルとして用いられた【12]。この

式はドリフト近似から導かれた式であり、しきい値電圧が重要なパラメータとなっている。この

モデルは表面ポテンシャルを外部電圧の関数としてPoisson方程式から得るのではなく、固定する

ことで導いている。このモデルは回路設計者が印加電圧から簡単に電流値や電荷量を見積もるこ

とができるという大きな利点を持っており、その後の回路モデルの考え方の基本となっており、

微細MOSFETモデル-拡張されてきた[13]。

BSIM3およびBSIM4モデル

BSIMモデル(Berkeley Short-Channel IGFETModel) 【13]は現在MOSFETモデルとして広く用い

られているモデルであるが、 Meyerモデルを踏襲したものであり、しきい値電圧が重要なパラメ

ータとなっている。以下にしきい値電圧とドレイン電流を示す。

しきい値電圧:

V* = VriAeA +K, -藩主K2 Vbs

・3襟-AKth
L-・-争÷ -二<I>,
Kx -y2 -2K2

γ1=

工学、言-i

K -Vbm K2 =(Yl -72)

2q Jsi Npeak

"OX

線形額域のドレイン電流:

・DS-w-
--mCOx

l + VDS /EsalL

Yi=
C。Ⅹ

(2.3 1)

2Zx (iVDS - iVsub)

N,sub

(vas-vEh-dbulkVDS/2)VDS linearregion　(2.32)

IDS - Wvsat C。x{VGS - Vlh - Abulk VDS 12)Kdsat

< A,,, -
EsatWas - v* )

AuikEsalL + (VcGS - vj
蝣At,,,n,-ItHulk旦

2　L+2

2㌦1
F　一蝣

〟

AL
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ここでAFthは短チャネル効果を示す項であり、数多くのパラメータ含む式で記述されるがここで

は省略する　 T̂idealは長チャネルでの基板電圧0のときの理想的なしきい値電圧、 T.xはゲート酸

化膜厚、 vbmは基板の最大電圧、 NTpeakは基板の最大不純物濃度、 LxとNDSはポケット注入(チャ

ネル内のソースおよびドレイン近傍の不純物を高濃度にする技術)における高濃度額域の幅とそ

の濃度であるoまた、 vsatはキャリアの飽和速度、薫、 xAdepはそれぞれ拡散層深さ、反転層深さで

ある。 doは実験より決まるパラメータである。

式(2.32)および(2.33)で示されるように、 BSIMモデルは線形領域と飽和領域は別々の式で記述さ

れており、いわゆるpiece-wiseモデルとなっているO一般にpiece-wiseモデルは異なる式の間では

微分値に不連続が生ずるので[14]、傾城間のスムージング用パラメータが必要となる　BSIMモデ

ルでは連続性を持たせるための工夫としてバルクチャージ効果(Aulk)等の関数やパラメータが

数多く導入され、パラメータと実際のデバイスとの関連がなくなってきている。

2.4.3　表面ポテンシャルモデル: HiSIM

式(2.22)は表面ポテンシャルを関数としたドリフト拡散モデルであり、式(2.25)、 (2.26)の依O

とpsLが決まれば線形領域、飽和額域、カシトオフ領域のすべての動作点のドレイン電流を一つの

式で表現でき、いわゆるunifiedモデルの構築が可能となる。しかしながら式(2.25)および(2.26)は

pso、 psLの陰関数なので、外部電圧を与えてもpsoおよび仇Lは一義的に決まらず、反復法によって

解を得る必要がある。従来は反復計算ゆえにポテンシャルモデルは回路計算には適さないと考え

られてきたが、これを実現したのが表面ポテンシャルモデルHiSIM (班roshima-University墨TARC

王GFET坦odel)である[10,15,16]。 HiSIMでは初期解を高精度に得るよう工夫されており、平均2

回の反復計算で10"13Vの精度の表面ポテンシャルが得られている。また、反復計算が加わったと

しても、モデル式がドリフトモデルの場合に比べ簡素化されるためシミュレーション時間を抑え

られていることが確かめられている[10】。

図2.4はHiSIMによる表面ポテンシャルの計算結果をVgsとvdsの関数として示したものであるO

1.0

-　0.8

0.6
g.

昏0.4

0.2

6

5

4

3
..」

違2
1

0

: Drift Model

(a)ソース端表面ポテンシャルのVgs依存性　　(b)ドレイン端表面ポテンシャルのVds依存性

図2.4　HiSIMによる表面ポテンシャルの計算結果【2]

図2.4(a)および(b)には太い実線でドリフトモデルの場合の式(2二27)および(2.28)による表面ポテ

w



ンシャルを重ねて示している。図2.4(a)において表面ポテンシャルモデルではソース端の電位が

Vgsに対して連続的に変化していくのに対してドリフトモデルでは一定の値となる。また図2.4(b)

において表面ポテンシャルモデルはドレイン端での電位がvdsの増加とともに飽和していき、

gradual channel近似の限界を示しているが、ドリフトモデルでは限界を越えて直線的に増加し続け

ることがわかる。

図2.5にドレイン電流のシミュレーション結果と実測値の比較をHiSIMの場合とBSIMの場合

について示す[17]。 HiSIMとBSIMのいずれも実測値としてゲート長0.11トLmから2トLmまでのトラ

ンジスタを用いてモデルパラメータを抽出して得られた結果である。でモデルパラメータを実測

値からフイテイングし、同じパラメータを使いゲート長0.11トLmとゲート長0.5|imのみを示してい

る　HiSIMはいずれの特性も実測と良い一致を示しているが、 BSIMはゲート長0.5LLmに対して

は一致していない。このことから後者はゲート長が異なるごとに実測値からのフイテイングを必

要とすることが予測できる。つまり、ドリフトモデルが物理現象を十分に表現していないことを

意味している。

芋濫　Fgs=0.5,1.0,1-5V; Fbs=0.0,-1.OV
Lgate = 0pl ¥¥im

Hi SIM

BSIM3V3.2

臥0

6.0
C*i

l

x 4.0
1yJ:

2.0

0

-　6.0

㌢

空　4.0
盟
hプ2LO

J蒜 …蒜 琵 憲

'」

.担 当 皇蛍

0　　0.4　0.8　1.2　1.6

T、yv)
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*""N

<
rI.

2.0
▼　　4

声く
Fちi
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図2.5表面ポテンシャルモデルとドリフトモデルのシミュレーション結果の比較

本研究のNqSモデルは表面ポテンシャルモデルHiSIMを基にして開発を進めた。その内容は

第4章に述べられる。

2.5　回路シミュレーションで用いられるNon-Quasi-Static MOSFETモデル

2.5.1 Quasi-Static MOSFETモデルを用いた過渡解析

前節で述べたQuasi-Static MOSFETモデルは電流連続方程式の時間微分項をOとしてモデル化し
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た場合であるO従ってこのモデルで得られる電流はすべて定常状態、すなわち電圧時間変化が無

視できる位ゆっくりと起こるため、十分時間が経過しトランジスタ内が平衡状態になった状態で

の電流である。図2.6(a)の回路に対して、 Quasi-Static MOSFETモデルを用いて回路の過渡解析を

行った場合の電流特性は以下のように説明できる【4]oいま回路において図2.6(b)に示すようにVgs

は時間t3まで一定の割合で増加するものとし、 Vdsは飽和状態を維持するに十分な一定電圧が掛け

られているものとする。回路シミュレータで計算するドレイン電流は式(2.2)で表されるが、これ

を次式に書き直す。

iD(t) - iI(t) + im(t) (2.35)

右辺第1項は伝導電流(conductive cu汀ent)であり、第2項は変位電流(displacement current)である。

図2.6(c)は伝導電流を示す。 t<hではVg,がしきい値電圧に達しておらず、チャネルは空である。

∫-Jlでソースからチャネルにキャリアが流入するが、ドレインに到達していないので電流は観測

されないが、 f>flではキャリアは定常状態(電圧の時間変化が遅い状態)にあるとするので、キ

ャリアはドレインに到達しており、ドレイン電流として観測される。図2.6(d)は変位電流の変化を

示す。変位電流*'dt(Oは式(2.3)で表されるが、今の場合vgsのみが変化するので次式で表される。

*dt(O-dqddV%gs

dV%%dt
(2.36)

図2.6　Quasi-Static MOSFETモデルを用いた回路過渡解析に対する電流特性説明図【4]

飽和額域でのドレイン電荷量qd-QDs;はドリフト近似では下式で表されることが知られている。
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iSDsat --旦wLCox{V -VJ
15

従って、式(2.35)の偏微分項は

oqd
- -一旦wLC,。x
dVn.　1 5

(2.37)

(2.38)

となり、負債でVgsに依存しない一定値となるO式(2.36)の常微分項djyd/はVgsが時間とともに

一定の割合で増加していくので正値の-定借となるo　それ故、式(2.36)の変位電流は図2.7(c)のよ

うに負債で一定となるo図2.6(e)は伝導電流hit)と変位電流*daO)の和であり、 Quasi-Static MOSFET

モデルを用いた場合のドレイン電流を示す　t = hにおいて定常状態に瞬時に遷移しているO　図

2.6(f)は実測の模式図である　Quasi-Staticとは異なりt- hではまだ定常状態に達してはおらずキ

ャリアの遅れを反映して徐々に定常状態に近づいている。

このようにQuasi-Static MOSFETモデルを用いた場合はゲート電圧がしきい値電圧以上になる

と常にチャネルにキャリアが存在することになり、キャリアがドレインに到着するのに有限の時

間を要することは考慮されていない。

2.5.2　高速動作におけるQuasi-Static MOSFETモデルの限界

Quasi-Staticモデルは、回路シミュレータから与えられる電圧条件に対して、トランジスタの定

常状態の電流を回路シミュレータに返すため、実際の電流とは異なった結果を与えることを上述

した。直流動作状態でトランジスタ内を電子が走行する平均時間Tは次式で表される。

(2.39)

(2.40)

(2.41)

・-1・惹,
弱反転状態でV*>56の時:

γ=
2q JsI Ntsub

( ',ox
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L2
T=　I　　、mM

l-_ -王
q

(2.42)

いま図2.6(b)のtrhで表されるゲート電圧の立ち上がり時間をtRとすると、多くの過去のデジ

タル回路設計の経験からQuasi-Static MOSFETモデルが有効である条件は次式で表されることが

知られている[4,18]。

 ̂ >20rO (2.43)

Quasi-Static MOSFETモデルを使って式(2.43)を満足しない速い立ち上がり時間のシミュレーシ

ョンを行った場合の電流特性を図2.7に示す。計算対象とするデバイスにはゲート長0.5LLmで、

Fds-lV、 <7gs-Fth)=lVの時にT -21.1ps (tb -15.6ps)になるNMOSFETを用いたO立ち上がり時間

tRを15、 35、 95、 345psとした場合のドレイン電流特性をシミュレーションした　Quasi-Static

MOSFETモデルにはHiSIMを用いた。 tR¥まtRが小さいほど変位電流が大きく、またp-tRにおける

Fbs-1.5Vでの電流定常値-のジャンプ幅も大きい　fR-345psの場合が回路シミュレーションに適

用可能とされる、すなわち式(2.39)を満足する状態であり、変位電流の負側-の増大やmRでの電

流の定常値-のジャンプはほとんど見られない。

r/fn

図2.7 (〕uasi-Staticモデルによる電流特性の立ち上がり時間による影響

図2.8に図2.6(a)の回路についてQuasi-Static MOSFETモデルで計算した場合と、実際のデバイ

ス動作を忠実に再現できる2次元デバイスシミュレータで計算した場合の比較を具体的な例で示

す。対象としたNMOSFETはゲート長0.5nmの場合である。ゲート電圧を20psの時間をかけて
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OVから1.5Vまで印加した時、 Quasi-Staticモデルではゲート電圧VGSが上昇し始めるとドレイン

電流は負の電流が流れる。この場合は式(2.36)の変位電流の他にオーバーラップ容量や拡散層を充

電するためにドレイン端子から電子が流れ込む成分も含まれている　Quasi-Staticモデルは、いか

なる時間ステップにおいてもその印加電圧の状態でのトランジスタの定常状態を与える。従って、

20psにおいてVgsが1.5Vになると瞬時にそのときの定常状態の電流を与えているo一方2次元デ

バイスシミュレータによるドレイン電流は、負側に一定値を保った後13ps付近から上昇し始め、

Vgsが1.5Vに達した時に電流は瞬時に定常状態にならず、 vgsが一定になった後徐々に定常状態に

近づいていく。

0　　　　　　10　　15　　20　　25　　30　　35

Time (ps)

図2.8　Quasi-Staticモデルと2次元デバイスシミュレータのドレイン電流比較

図2.7および図2.8から2次元デバイスシミュレータによる電流特性とQuasi-Staticモデルを用

いた過渡電流特性に関して以下の知見が得られる。すなわち、入力電圧が変化している間は高速

動作の場合ほど両者とも変位電流は大きくなるが、前者が一定値を保つのに対してQuasi-Staticモ

デルの場合は負側に大きく増加する。入力電圧が増加から一定値に切り替わる瞬間において、 2

次元デバイスシミュレータによる電流は連続性を持ち、それ以後電流は徐々に増加していき一定

値に近づいていく。これはチャネル内をキャリアが移動するのに有限の時間を要しており、入力

電圧の速い変化のためキャリアの移動が入力電圧に追随できず、電流に遅延が生じていることを

現している。一方Quasi-Staticモデルでは電流の一定値に瞬時にジャンプし、それ以後は常に一定

値を維持し、かつ電流の遅れは見られない。

このように2次元デバイスシミュレータから予測される実際の動作とQuasi-Staticモデルを用い

た過渡解析には大きな違いがあり、高速動作になるほどその違いは大きくなる。 Quasi-Staticモデ

ルは与えられる外部電圧に対してデバイス内部の状態、すなわち電位分布やキャリア密度分布の

状態を常に定常状態にあるものとして計算するのに対し、2次元デバイスシミュレータはその時々
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のキャリア密度状態を忠実に計算していることからこの差が生じている。従ってこの差をなくす

ためには、与えられた外部電圧に応じてキャリアのチャネル内の走行時間を考慮し、その時々に

対する過渡的な電流特性を計算するモデル、いわゆるNon-Quasi-Static (N(〕S)モデルが必要とな

る。

2.5.3　従来のNon-Quasi-Static MOSFETモデル

現在まで多くのNon-Quasi-StaticMOSFETモデルが開発されているが、その手法を大別すると、

(1)トランジスタを分割し、個々の細分化されたトランジスタを接続することにより、キャリ

ア伝搬の遅れを表現する方法[19]

(2)遅延メカニズムを級数展開により表す方法[20-221

(3)トランジスタの等価回路に抵抗を付加することにより、キャリアの遅れをRC積で表す方

法[23,24]

がある。以下にこれらの方法について具体的に述べる。

(11トランジスタを分割する方法

MOSFET内の遅延メカ.ニズムを現象論的に表現するために、チャネルをn個の断片に分割し、

n個の独立なMOSFETから成り、分割された個々のトランジスタはQuasi-Staticモデルとして扱

われるものである。この方法の概念を図2.9に示す。

図2.9　トランジスタの分割

回路シミュレーション用モデルとしては細分化されたn個のトランジスタのゲートを共通にし、

ソース、ドレインをそれぞれ隣接する分割トランジスタのドレイン、ソースと接続する。これに

よりn個のチャネルが直列に接続されることになり、キャリアは1番目のチャネルからn番目の

チャネルまで順次伝搬していくことになり、キャリアの有限時間の遅れが表現できる。このモデ

ルでキャリアの過渡現象を完全に表現するにはnは5以上が必要であると報告されている[19】。ま

たこの方法は、回路シミュレーションのためのネットリストの作成において、本来であれば1個

のトランジスタの持つ4個のノードを定義すれば良かったのに対して、 (n-1)×3個のノードを余

分に定義しなければならない。回路シミュレータはノードの電位を未知数として行列解法により
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解くので、一般的に計算時間はノード数により指数関数的に増加する。このためこの方法による

回路シミュレーションは扱うトランジスタ数に限界がある。さらに分割されたトランジスタの集

合体がもとのトランジスタと同じ特性を示すかどうかは明らかではない。例えば細分化された

個々のトランジスタが持つ短チャネル効果のモデルが集合体としてみた時に、もとのトランジス

タの短チャネル効果と同じ効果を示すかは疑問である。

(21遅延メカニズムを級数展開により表す方法

H.J.Parkは電流連続方程式を取り込むことによって時間と位置を考慮する方法を開発してい

るo　これはソースおよびドレイン電荷 ŝ(Oとpn(t)を基に電流の解析式を導出している[21].最終

的なソースおよびドレイン電流式を以下に示す。

・サ(t) - Inc(t)-jCox若美(A(0・(-!)"蝣サ方)

・s(0--/dc(O+筈c,ox 2Fn薫kw一方)

4c(0 - ㌢co境(ps(0 - pD(O)(i + d̂s(O)
ps(t) - {vgsl(O +FBVtア

d̂(0 - (̂(O+W -̂b(̂(0-̂(O))z

<psL (t) - <Pso (t) + VDS(t)

-̂(0=̂(0-̂FB一%。(0-r

1.744+ 0.8364(̂(0- )̂

(2.44)

(2.45)

(2.46)

(2.47)

(2.48)

(2.49)

ここでAはチャネル長変調係数、 Yは従来のバルク効果係数を表すoこの記述の特徴は電流値

をDCの成分とNqSの成分の和に表していることにある。さらにNqSについてはフ-リェ級数

を用いて記述している　A(0は簡略化した電流方程式から導き出される状態方程式を解くことに

より得られる係数である。

式(2.44)、 (2.45)に示されるようにIDおよびIsはDC成分IDCと状態変数{4.}の線形結合となっ

ている過渡成分に分解されている。

擁o(t)と轟(0はそれぞれチャネルのソースおよびドレイン端での表面電位であるが、 <pd!)は

charge sheet式[7-9]を使って計算されるO文献[7]に示されている(Fgb-FFB)に対する表面電位曲線の

関係をスプライン関数の形で計算機のメモリーに保存している。それゆえスプライン関数を参照

することによって表面電位を見つけるための繰り返し計算をしないですむようにしている。また、

ソース・ドレイン間の実効電圧vDSは、滑らかなスプライン関数を使って印加ソース・ドレイン
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電圧vdsとドレイン飽和電圧vdsSATから計算される　VDSは線形額域ではVdsに近づき、飽和額域

では　dsSATに漸近していく。 vDSは印加電圧に関して第2次導関数までの連続性を持って線形と

飽和額域の間を滑らかに変化していく。

本方式の特徴は、キャリアがソースからドレインに流れ始め、その先端がドレインに到達して

いない状態、すなわちチャネルが完全に形成されていない状態でまだドレイン電流が観測されな

い状態(移動境界条件(Movingboundarycondition))を表現できていることである。またQSモデル

では電荷のpartitioningが固定されるのに対して、本法では電荷partitioningは移動境界条件のもと

でも自動的に計算される。例えばゲート電圧がturn-on L始めてから飽和領域までの変化において

電荷の分割比(ソース/ドレイン)は100/0から60/40まで連続に変化する。

しかしながら本手法は、式(2.44)、 (2.45)に見られる状態変数〈』〃)を外部電圧が変わるたびに求

める必要がある。このためにこの行列方程式をガウスの消去法によって解いている。従って計算

時間を要する手法になっている。また、式(2.44)、 (2.45)は級数で表されていることから、何項ま

で計算に組み入れるかは誤差と計算時間の兼合いとなる。報告ではnは10までとしている。

SPICE3によるNMOSFETのturn-on過渡解析において、計算時間はQSモデルの約3倍になる

と報告している。

(31トランジスタの等価回路に抵抗を付加する方法

このモデルは外部信号に対するチャネル電荷応答を緩和時間で近似した方法である。図2.10(a)

にQSモデルを等価回路で示すo　この場合、ゲート電圧の変化によってチャネルがチャージされ

る有限の時間を無視している。図2.10(b)はチャネルをチャージする有限の時間を考慮するために

抵抗蝣 Êlm。reを挿入し、 RC積による遅延時間を生じさせている。この方法はBSIM3のVersin3.2に

導入されている【24]。
ゲート

ゲ-ト

cgs上一一⊥一つL ĝd

Rs R伽t

(a)従来のqSモデル

ソース ドレイン

Ri

)
ĉ FdefR

(C)過渡解析のためのNQSサブ回路

図2.10　Quasi-StaticモデルとNon- Quasi-StaticモデルのMOSFET等価回路

図2.10(c)はNon-Quasi-Staticモデルを回路シミュレータに導入するためのRCサブ回路を示して

いるO　ノードardefはチャネル電荷が平衡状態に至るまでの電荷の過不足を緩和時間に基づいて表
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す役目を持っているo則まRC時定数から決まるバイアス依存性を持った抵抗である　-̂cheqCOは平

衡状態でのチャネル電荷awoによって決まる電流源である　fide抑ま次式で表されるo

Q̂(t) = vAdef X c　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　(2.52)

強反転顔域での緩和時間を句雌、弱反転領域での緩和時間を屯iffとするOなおLdn魚はtflElm。reによっ

て決まる。全体の緩和時間を次式で表すものとする。

1　1　　1

-=　　　　+

''drift　　  ̂ diff

(2.53)

Êlm。re、 Zdri食および砧魚は定常状態すなわちQuasi-Staticモデルで計算される値を使って以下のよう

に近似する。

-̂Elmore宍ゴ

rdn魚完

"diff -

5ju acheq

C WT

5ju acheq

qLl

16/1 kT

QU～)と緩和時間との関係は以下式で表されるo

ftrf(O - fital(O -&h(O

a&rf CO 30cheq(O GW(O
dt dt

∂OD.Gis(O　　′「 ∩ Odef(O

= D,G,Sxpart
∂t　　　　　　　 　̂　T

(2.54)

(2.55)

(2.56)

(2.59)

ここで'xpartとD.xpanはソースとドレインに対するチャネル電荷の分割割合で、 'xpartt+」>xpart-lとなる。

またGxpartは-1であるO式(2.59)は時間ステップごとに回路シミュレータに渡す各端子の変位電流

である。

BSIM3のNQSモデルでは従来のQuasi-Staticモデルに上述の式を追加したモデルとなっている。

計算時間はQuasi-Staticモデルに比較し30%増加すると報告されている[23],

本手法は回路シミュレータに導入するために図2.10(c)に示すサブ回路が必要で、このためのノ

ードが一つ必要となるOまた、ゲート電圧がturn-onした後のまだチャネルが形成されていない状

態、すなわち「遅延メカニズムを級数展開により表す方法」の項で述べた移動境界条件を表すこ

とができないという欠点がある。

従来の代表的なNon-Quasi-Static MOSFETモデルについて述べたが、それぞれ一長一短がある。

本研究のNon-Quasi-Static MOSFETモデルの開発において以下の実現を目標としたO
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・物理現象を良く表現している表面ポテンシャルモデルをベースとしたQuasi-Staticモデルに

Non-Quasi-Staticモデルを付加すること.

・チャネルが形成の過程など物理現象を忠実に表現すること。

・計算時間がQuasi-Static MOSFETモデルと比較し10%以内の増加にとどまるよう、計算時間

の少ない定式化を行うこと。

参考文献

[l ] L.W. Nagel: ''SPICE2: A Computer Program to Simulate Semiconductor Circuits'', Electronics Research

Laboratory, Rep. No. ERL-M520, University of California, Berkeley, 1975

[2]三浦道子、上野弘明: -デバイスモデルと回路シミュレーションTl,応用物理第71巻第6号

pp.726-730 (2002)

[3] S.-Y. Oh, D.E. Ward, and R.W. Dutton: "Transient Analysis of MOS Transistors'', IEEE J. Solid-State

Circuits SC-15 pp.636-643 (1980)

[4] Y. Tsividis: ''Operation and Modeling of The MOS Transistor'', 2nd edition (New York, McGraw-Hill,

1999).

[5] H.C. Pao and C.T. Sah: "Effects of diffusion current on characteristics of metal-oxide (insulator)

-semiconductor transistors", Sohd-State Electron. 9 pp.927-937 (1 966)

[6] C.R. Crowell and S.M. Sze: "Temperature Dependence of Avalanche Multiplication", Appl. Phys. Lett.

9 pp.242 (1966)

[7] J.R. Brews: "A charge-sheet model of the MOSFET", Solid-State Electron. 21 pp.345-355 (1978)

[8] F. van der Wide: "A long-channel MOSFET model", Solid-State Electron. 22 pp.991-997 (1979)

[9] G. Baccarani, M. Rudan, and G. Spadini: ''Analytical i.g.f.e.t. model including drift and di凪ision

currents", IEEE J. Sohd-State Electron Devices 2 pp.62-68 (1 978)

[10] M. Mmra-Mattausch, U. Feldmann, A. Rahm, M. Bollu, and D. Savignac: "Unified complete

MOSFET model for analysis of digital and analog circuits", IEEE Trans. CAD/ICAS 1 5 pp. 1-7 (1996)

[1 1 ] C.T. Sah, "Charactensitics of the metaトoxide-semiconductor transistor'', IEEE Trans. Electron Devices,

ED-1 1, pp.324-345 (1964)

[12] J.E. Meyer: "Mos models and circuit simulation", RCA Rev. 32 pp.42-63 (1971)

【13] BSIM 4.0.0 MOSFET Model, User's Manual, Development of Electrical Engineering and Computer

Science, University of California, Berkeley, CA (2000)

[14] Y.P. Tsividis and K. Suyama: "MOSFET modeling for analog circuit CAD: problems and prospects"

IEEE J. Solid-State Circuits 29 pp.210-216 (1994)

[1 5] M. Miura-Mattausch, HJ. Matausch, N.D. Arora, and C.Y. Yang: "MOSFET Modeling gets physical",

IEEE Circuit & Devices 17 [6] pp.29-36 (2001)

[16] M. Miura-Mattausch, H. Ueno, H.J. Matausch, S. Kumashiro, T. Yamaguchi, K. Yamashita and N.

Nakayama: "Circuit Simulation Models for Coming MOSFET Generations", IEICE Fundamentals

E85-A [4] pp.740-748 (2002)

HI



[ 1 7] http ://www.eigroup.org/cmc/minutes/mm06 1 80 1.pdf

[18] S.Y. Oh: A simplified two-dimensional numerical analysis of MOS devices including transient

phenomena'-　Rechnical Report G201-10, Integrated Circmtes Laboratory, Stan ford University,

Cali丘:>rnia, June 1 98 1.

[19] AJ. Scholten, R. van Langevelde, L.F. Tiemeijer, R.J. Havens, D.B. M. Klaassen and Prof. Holstlaan:

"Compact MOS Modeling for RF CMOS Circuit Simulation", Proc. SISPAD, Athens, 2001 (Springer,

Wien 2001) pp.194.

[20] C. Turchetti, P. Mancini, and G. Masetti: "A CAD-Onented Non-Quasi-Static Approach for the

TransientAnalysis of MOS IC's-¥ J. Solid-State Circuits. SC-21, No. 5, pp.827-836 (1989)

[21] H.J. Park, P.K. Ko, and C. Hu: "A Non-Quasi-Static MOSFET Model for SPICE- Transient Analysis",

IEEE Trans, on Electron Devices, Vol. 36, No. 3, pp.561-576 (1989)

[22] K.-I. Lee, J. Kim, Y.J. Park, and H.S. Min: "Simple Frequency-Domain Analysis of MOSFET -

Including Nonquasi-Static Effect", IEEE Trans. CAD/ICAS, 20, No. 7, pp.867-876 (200 1)

[23] M. Chan, K.Y. Hui, C. Hu, and P.K. Ko: "A Robust and Physical BSIM3 Non-Quasi-Static Transient

and AC SmalトSignal Model for Circuit Simulation'', IEEE Trans, on Electron Devices, Vol. 45, No. 4,

pp.834-841 (1998)

[24] W. Liu, X. Jin, J. Chen, M.-C. Jeng, Z. Liu, Y. Cheng, K. Chen, M. Chan, K. Hui, J. Huang, R. Tu, P.K.

Ko and C. Hu: "BSIM3v3.2.2 MOSFET Model Users'Manual", Department of Electrical Engineering

and Computer Sciences, University of California, Berkeley, 1999

Cl



第3章　2次元デバイスシミュレータを用いたMOSFETの過渡解析

Non-Quasi-Staticモデル開発のための知見を得るため、電流連続方程式を数値的に解いている2

次元デバイスシミュレータによるMOSFETの過渡解析を行った。本章では、このシミュレーショ

ンによるデバイス内部の電位分布、キャリア応答、電流特性の結果について述べ、これらの結果

からNon-Quasi-Staticモデルで重要となる現象についてまとめる.

3.1 2次元デバイスシミュレータと計算対象としたMOSFET構造

2次元デバイスシミュレータは式(2.6)から(2.9)の半導体基本方程式を数値的に忠実に解くシミ

ュレータで、その中で使われている移動度モデルや材料パラメータが適切にチューニングされて

いれば、実測の特性を精度良く再現するO一般にデバイスシミュレータは、直流の電圧一電流特

性を解析するDC解析、高周波の電圧一電流特性を解析するAC解析、過渡応答を解析する過渡

解析の3種類の解析が可能である。

本研究では市販の2次元デバイスシミュレータMEDICI【1]を用いて過渡解析を行い、NMOSFET

内の挙動を調べた.計算対象としたNMOSFETの構造を図3.1に示すo
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図3.1 2次元シミュレーションに用いたMOSFET構造

対象としたNMOSFETはキャリアのチャネル内走行時間が数psと比較的長く、キャリア動作が

把握しやすいゲート長0.5|amを選んだ　MOSFET構造は0.13トimCMOSテクノロジで使われてい

る構造を採用した。すなわち、ゲート酸化膜厚は2.5nm、ソース、ドレイン近傍のp形基板不純

物濃度1.8x1018/cm3、基板濃度は2.0x1017/cm3である。シミュレーション額域は、深さ方向につ

いてはチャネル表面を0としてゲート側-0.25トLmから基板側1.5)j.m、横方向についてはチャネル

中央をOとして左右0.9(xmずつとり、合計深さ方向1.75|imxチャネル方向1.80jimの領域とL

m

シミュレーションに先立ち、実デバイスの直流電圧一電流特性との合わせ込みのために、シミ
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ユレ一夕に含まれるデバイスパラメータのチューニングを行った。

3.2　チャネル内の表面電位応答

本研究の成果はMOSFETモデルHiSIM[2-4]に組み込むことを目指しているが、 HiSIMは表面ポ

テンシャルを基本にしている。それゆえ、外部から印可される電圧変化に対してトランジスタ内

の表面電位がどのように応答するかを知っておくことは重要である。図3.2(a)においてFd,-lV一

定とし、ゲート電圧をovから1.5Vまで立ち上げる時間t,を20psと40psとした場合のチャネル

表面の電位分布を図3.2(b)に示すo国中のtlはtrの1/4の時刻すなわち*r-20psの場合はturn-on後

5ps時点、?r-40psの場合はIOps時点を表しているが、いずれもの場合もVgsは0.375Vである。同

様にtrの2/4、 3/4、 4/4の時刻であるt2、 t3、 t4に対するVgsは0.75V、 1.125V、 1.5Vである。実

線はtT-20ps、点線はt,司Opsの場合である。図からturn-onからの経過時間が異なっても入力電圧

が同じであればほぼ同一の電位分布になることが分かった。即ち、チャネル内の表面電位は外部

電圧の時間変化に依存せず、おおむね外部電圧に瞬時に応答していると仮定できることが分かっ

た。
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図3.2 (a)電圧印加回路(b)印加電圧の時間変化に対するチャネル表面電位分布

3.3　MOSFETのturn-on過渡特性

3.3.1チャネル内のキャリア応答

・ゲート電圧の変化に対してキャリアがMOSFET内でどのように応答するかを解析したOゲート

電圧を20psの時間をかけてOVから1.5Vまで一定の割合で変化させた時のキャリア密度分布を図

33に示す　Fasは1V一定であるo

いずれの時間においてもキャリア密度はソースからドレインに向かって直線的に減少している。

また、キャリア密度分布は傾きをほぼ保ったままで時間とともに平行に上昇していくことから、
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ゲート電圧が一定の割合で増加していくとソース端にほぼ一定の割合でキャリアが注入されてい

ることが分かる。いまキャリア密度分布直線がx軸と交わる点、すなわちキャリア密度がoとな

る点をキャリアフロント位置yfと呼ぶことにする。 yfは時間とともにドレインに向かって進んで

行きほぼ14psでドレインに到達している。この時点でチャネルが形成されたことになる。

′;~・

裏
O

、、.-′

己
.9

*-サ

勾
Si

-2
u
pJ

s
LJ

rIl

5
Ui

I;
O

▼lllllq

Ill

Channel Position軸m )
図3.3　turn-on時のキャリア密度分布の時間変化

いまyfの移動を時間の関数として詳しく見ることにする。便宜上キャリア濃度がチャネル部の

基板不純物濃度Msubcに等しい時の点をyfと再定義することにする。

10　　　15　　　　20

Time (ps)

図3.4　チャネル先端位置の時間変化
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この定義によるyfの時間変化を図3.4に示す。ゲート電圧がしきい値電圧v* (本MOSFETモデ

ルでは0.22V)になるとキャリアが発生し始めるOすなわち図より2.5psの時点までyFOになるO

この点とシミュレーションで得られた5psでのyfを破線で結んで示したOこの結果よりチャネル

形成前のキャリア先端位置γfはほぼ直線的に変化していくことが分かった。

図3.5に表面ポテンシャルの時間依存性を示すOまた図3.4で与えられるyfをそれぞれの時間に

ついて黒点で示した。チャネルがまだ形成されていない14ps以前ではキャリアが存在する、即ち

yfを境にソース側ではポテンシャルが直線的に変化するのに対して、キャリアが存在しないドレ

イン側ではポテンシャルは変化せず水平となっている。一方、 14ps以後のキャリア先端がドレイ

ンに到達している状態ではポテンシャルはソースからドレインにかけて直線的に変化している。
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図3.5　turn-on時の表面ポテンシャルの時間依存性

3.3.2　過渡電流特性

このトランジスタの時間応答は式(2.2)および(2.3)で表される【5]が、ここで再度示す。

A(0 - /.aO(0-普

b=G,S,D,fl箸豊

(3.1)

(3.2)

V.、ま、 vdsとvbsを一定とし、 Vgsのみが変化するものとすると、上式よりドレインおよびソース電

流は次式で示される。
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・d(0-/dO(0-̂-/dO(0-8Qdodvv

dVn.dt

's(0-/so(0-%-/so(0-

dtdQsodV9

dV.,cdt
gs

(3-3)

(3-4)

ここでZdOおよび1,0はドレインおよびソースに流れる伝導電流であり、ゲート電流および基板電

流が無視できる場合は式(3.5)の関係がある。式(3.3)、 (3.4)のそれぞれの第2項は変位電流である。

4,(0 = -4(0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　(3-5)

図3・6にFris-lV一定とし、 Vgsをovから1.5Vまで20psの時間をかけて一定の割合で上昇した

場合のソース、ドレイン電流および伝導電流の特性を示す。ゲート電流をonにし始めた直後にZd

およびZsが急に流れ出すのはオーバラップ容量のチャージングのための電流である。 Isはゲート

電圧が一定の時間割合で上昇することに対応して直線的に増加し、ゲート電圧の上昇が一定にな

る20ps以降は定常状態に近づいていくo一方、んは14ps近辺までは一定の負の電流である。これ

はまだチャネルが形成されていない状態で、ドレインから電子がオーバラップ容量をチャージン

グするために流入していることを示している。チャネルが形成された後はドレイン電圧によりチ

ャネル内の電子がドレインに引き寄せられ、ドレインに流れ始める。伝導電流はゲート電圧がvth

以上になる2.5ps以降から流れ始めていることが分かるOゲート電圧が一定となる20ps以降に伝
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ヒ
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図3.6　立ち上がり時間?r-20psに対する電流特性

導電流が一定を保つのに対して、 Idは約IOps程度の時間をかけて徐々に定常状態になっていくこ

H?



とがわかる。これはキャリアがトランジスタ内の走行に時間を要していることを表している。

図3・7に立ち上がり時HI rr=20psに対する変位電流を示す。変位電流は式(3.1)より、まず2次元

デバイスシミュレーションの過渡解析解と各ゲート電圧に対応した定常解析解(直流解析)をそ

れぞれソース電流およびドレイン電流を求める.次に、同一のゲート電圧に対応する過渡解析か

ら得られたソース電流と定常解析得られたソース電流との差を求める。これがソースの変位電流

となる。ドレインの変位電流も同様にそれぞれのドレイン電流の差を計算してドレインの変位電

流を計算した。

ソースの変位電流とドレインの変位電流の和はチャネル全体の変位電流を意味しており、これ

も図に示した。ソースとドレインの変位電流変化はほぼ同様の傾向を示すが、チャネルが形成さ

れる前の14ps以前はソースからのみチャネル形成のための電子が注入されるため、ソースの変位

電流が大きくなっている。全体の変位電流については、チャネルが形成される14psまでは直線的

に増加しており、トランジスタ内に電荷が増加していくことが分かる。チャネル形成され後は、

変位電流は一定に近づいている。変位電流の増加が抑えられるのは、ソースから流入される電子

が、チャネルが形成されたことによりドレインから流出することによるものである。ゲート電圧

が1.5Vで上昇を停止するとトランジスタ内の電荷量は定常状態に向かうため電荷の変化量は少

なくなり、変位電流は最終的に0になる。

10　　15　　20　　25　　30　　35

Time軸S)

図3.7　立ち上がり時間?r-20pSに対する変位電流特性
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3.4　MOSFETのturn-off過渡特性

図3・8にV*rlV一定で、ゲート電圧を20psの時間をかけて1.5Vからovまで一定の割合で減

少させた時のキャリア密度分布を示す。 vgsがFd,l等しくなる17psに至るまではソース近傍での

電子濃度はほぼ等間隔で減少している。 Turn-on時と異なり、電子濃度分布はソース側からドレイ

ン側に向けて直線的に減少せず、上に丸みをおびた形で、そのピーク位置は時間経過とともにソ

ース側からドレイン側に移動し、最終的にはチャネル中央になっている。
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図3.8turn-off時のキャリア密度分布の時間変化

図3.9に同条件での電流特性を示す。図からソース電流は常に定常電流より小さくチャネルから

ソースに電子が流れ出ていることが分かる。またドレイン電流は常に定常電流より大きく、これ

もチャネルからドレインに電子が流れ出ていることが分かるOこのことからturn-offの場合、電子

濃度分布が上に丸みを生じる理由は、ソ一大とドレインの両側から電子が流れ出ることにより、

チャネル中央部に電子が残るためであるOまた、図3.8の20psでの(すなわちゲート電圧がov

になった時の)最小電子濃度は5.2x1017cm-3である.これは基板の不純物濃度が172.OxlO"cm・3であ

ることを考えると、まだ十分にチャネルが形成できるキャリアが存在していることが分かる。

図3.10にturn-offB寺の表面ポテンシャルの分布を、図3.11に変位電流特性を示すo表面ポテン

シャルはチャネル内で下に丸みをおびた分布になっている。図3.11にから分かることは、ゲート

電圧がかかっている間は常にソースの変位電流がドレインのそれに比べて小さい。これは電子の

チャネル-の流入とソース-の流出が相殺されるため、変化量としては小さくなるためであるo

変位電流はゲート電圧がOVになってもまだ流れている。これはこの時点でまだチャネルにキャ

リアが存在しており、これ以降もソースおよびドレインの両方に流れ出ていることが分かる。
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図3.10　turn-off時の表面ポテンシャルの時間依存性
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図3.11立ち下がり時間/f-20psに対する変位電流特性

3.5　MOSFET過渡解析のまとめ

2次元デバイスシミュレータを用いて、ゲート長0.5トImでFds-lV一定の条件下でのMOSFET

のturn-onおよびturn-offの過渡解析を行った。その結果を以下にまとめる。

(a) turn-on動作

・ゲート電圧の上昇時、電子濃度分布はソースからドレイン方向に直線的に減少する。

・チャネル形成前のキャリア先端位置yfは、ゲート電圧が一定速度で上昇する時は一定速度で

ドレインに向かって移動する。

・チャネル内の表面ポテンシャルは電子が存在する区間ではソースからドレインに向かって直

線的に上昇するが、チャネルが形成されていない場合は、キャリア先端位置γfよりドレイン

側の区間では一定の電位となる。

・チャネル全体に対する電荷の時間変化量は、チャネル形成前は直線的に増加するが、チャネ

ル形成後は一定になる。

・ゲート電圧の上昇が停止した後もドレイン電流は上昇し続け、定常状態になるまでに有限の

時間を要する。

仲) turn-off動作

・ゲート電圧の下降時、電子はチャネルからソースおよびドレインの両方に流出するため、電

子濃度分布は中央部が濃度の高い上に丸みを持った分布となる。

・表面ポテンシャル分布は電子濃度分布に対応してチャネル中央部が電位の低い下に丸みを持
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った分布となる。

・ゲート電圧がovになった直後はまだチャネルが途切れることはなく、デバイス内にキャリ

アがチャネル中央で最も多い状噂で存在するO

・ゲート電圧がovになった以降もチャネルから電荷が無くなるまで有限の時間を要する。
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第4章　Non-Quasi-Staticモデルの開発

4.1過渡電流の基本式

NQS効果を考慮するために、電流密度方程式を電流連続方程式と一緒に解かれなければならな

い。

Current density equation :

Current continuity equation :

l(y,t) - qWju n(y,t)
d<p(y,t)

dy

dn{y,t)　1 dl(y,t)

dt qW dy

(4. 1)

(4.2)

ここでi(y,t)、 n{y,t)および<p(y,t)はそれぞれ時間tにおけるチャネル内位置yでの電流、電

子密度および表面電位である。 q、 Wそしてpはそれぞれ電子電荷、トランジスタ幅そしてキャリ

ア移動度である。

Oh等はgradualチャネル近似のもとでドレインおよびソース電流の閉じた解を導き出した[l]。

式(4.2)をソース(y-0)からチャネルに沿ってyの位置まで積分し、これを式(4.1)に代入して次式を

Wo.

dy'- ldl(y,t)

-qWju n(y,t)
dcp{y, t)

+/(o,o

これを再びソースからドレインiy-L)までの積分により次式が得られる。

I(O,t)=I(L,t)

-q筈rn{y,t)d<p(y,t)

・Ps。叫筈ff

-MO+qdn{y, t)

dt

dn(y', t)

dt
dy'dy

(4.3)

ここでLはチャネル長であり、 psoおよびpsLはそれぞれソースおよびドレイン端での表面電位で

あるO式(4.4b)は過渡電流がconductive電流(右辺第-項)とdisplacement電流(右辺第二項)に

分けて記述されたことを示している。 conductive電流は定常状態の条件のもとで記述されている0

回路シミュレータはn{y,trn{t)-n{V{t))として、即ちQS近似のもとで式(4.4b)を解くことになる。

更に、

qdn(V(t)) _ q∂W)) dVQ
+

q∂HV(t)) dVs. q∂to(F(f)) dVD

dt　　　∂G dt　　∂　　dt　　∂D dt

とする。ここでqdn{V(t))l∂Vは容量を与えている。
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4.2　過渡キャリア密度分布のモデル化

本研究では電流連続方程式を満足するn(y,t)の解析的な記述を開発することが目的である。

我々は便宜上キャリア密度の表記に関して過渡キャリア密度をq*(y,t)(-qn(y,t))、定常状態でのキ

ャリア密度をQn(t)(-qn(V(t)))と区別して表すことにするo

一般にMOSFET内の過渡的なキャリア密度のチャネル内分布は外部条件が固定されると時間

経過とともに定常状態のキャリア密度に向けて変化していくOいま時刻h-iでの過渡キャリア密度

?n(M-1)がr時間経過後に定常状態のキャリア密度QriV{t,】十の)になったとする。後で詳しく述べる

ように、キャリア密度が時間に関して線形に変化するものと仮定して、時刻ii-1から時刻のこなっ

た時の過渡キヤリア密度を次式で近似することにする【l,2]。

9n (y(fi)A) - In Wi-lVi-1) + fen cK'iU) - qn (y(ti-M-i )}三悪　　(4.6)
上式の過渡キャリア密度を用いてMOSFET内の過渡キャリア密度分布を以下のように近似し

hi

過渡キャリア密度分布のモデリングは二つの状態に対して別々に行った[2]。すなわち、 (i)キャ

リアの流れの先端が時間ステップtでドレインに到達していない状態(<7n(U)-0、図4.1(a)参照)、

(ii)キャリアの先端が既にドレインに到達している状態(qn(.L,t,)>0、図4.1(b)参照)である。

?ォiォVi)

qjPA-】 )

yf&i) y痢)
y-0

ォォ(<Ui)

<7n(0九1 )

Dra in Source

(a)時間ステップtiでドレイン端での過渡
キャリア密度がOの場合

y=L

(b)ドレイン端での過渡キャリア密度
がOでない場合

図4.1チャネル内の過渡キャリア密度qnのモデリング

(i) </n(Z,0-0の場合

第3章においてMOSFETの2次元シミュレーション過渡解析結果について述べたが、図3.3お

よび3.5節での知見をもとに、チャネル内のキャリア密度qB(y,tdはチャネルに沿ってqn(OA)からO

に直線的に減少していくと近似した。キャリア密度がoとなる位置ymはソースからドレインに

向かって移動していき、次式で表される。

JWi) = JWi-i)+
U -t:i-1

n'i )
(4.7)

ここでイti)は時間ステップtiにおいてソースからドレインに移動するのに要するキャリアの走行

時間を表している。それゆえy-Oとymの間のキャリア密度は次式で表される.
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?n(M)-*n (O,fi)

.-・. ('.I

y+qa(OA) (4.8)

図3・3および3・5節での知見より、ソース<fto('i)>からドレイン<M'i))に至る表面電位

分布が直線的に変化すると近似した時、 yJtd点での電位rtl)は次式で表される。

p(0 - kL ('i) - PsO ('i)]響　　　　　　　　(4.9)
(ii) <7n(Z,?i)>0の場合

この場合はチャネル内でピンチオフ点を考慮した線形領域と飽和額域の両方を考慮しなければ

ならない。ピンチオフ点7p('l)での時間ステップti-1からti-の過渡キャリア密度の変化は図4.1b

に見られるように走行時間を考慮して式(4.6)より次式で表される。

on o'p ('i)>'i) -ォrn O'p (fi-1)サ'.トi) + bn (jp (̂ )̂i) -  ̂ (jp (Vi)̂i-i)]̂7rr　　<4- 10)

この式は電圧を印加後キャリア走行時間T(t,)が経過すると、過渡キャリア密度は定常状態のキャ

リア密度に達することを意味している。最終的な過渡キャリア密度はピンチオフ点を境に以下の

2式で表される。

?n(M)=-

tfn(M) =-

<fn(O,fi) -qn(yp(tM)
yp(f≠)

y+qAサA)　　o≦y≦*('i)

tfnW'iM)　qサ(yMA)

L-yAh)　　L-yM
yM<y≦L

(4.1 1a)

(4.1 1b)

4.3キャリア走行時間のモデル化

NqS効果によって生ずるチャネル内の電荷欠乏を考慮するために、キャリア走行時間を記述す

るモデルを開発した【2,3]。 MOSFET内をキャリアが走行するに際して、キャリアに遅延を与える

要因として図4.2に示される3種の遅延時間があると考えた。

y

Source
- .llll. -

Drainでchr8 Tcndtl TdS

Tcndtヱ

T

図4.2　NQS効果の起源を示す模式図. Tはソースからドレインに至

るキャリア走行時間を表す
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まず印可電圧によって決められたチャネル側のソース端にキャリアを押し出すための遅延時間

である。これをCharging遅延と呼ぶことにし、この遅延時間を ĉlirgで表すO次ぎにソース端から

ドレイン端までキャリアが走行することによって生じる遅延をConductive遅延と呼ぶことにする。

さらにConductive遅延はチャネルが形成されていない場合とチャネルが形成されている場合に分

けて考えた。前者はソースから注入されたキャリアの先端がドレイン端に到達するために要する

走行遅延で、これをrcndtlと呼ぶことにするO後者はソースとドレイン間がキャリアで満たされて

いる場合で、この場合の走行遅延をrcndt2と呼ぶことにする。最後に d̂schはチャネル側のキャリア

をドレインコンタクトに追い出すことによる遅延を決めている。今まで我々はzdschを考慮する必

要性を認識していないので、ここでは無視することにした。

4.3.1 Charging遅延ちh,g

ソースからチャネルに注入することによってキャリアをドレインに向かって押し出す付加的な

力が含まれなければならない。図4.3は2次元シミュレーションによるチャネルに沿った電界分

布を示すo　ソース側での最大電界がチャネルに流入させる力を与えている。空乏領域Idを横切る

走行時間は概略次式で説明できる。

T=左=
蝣 m̂ax 〟

(4.12)

ここでpは移動度である。ゲート長0.5トIm、 Fds=lVの場合について2次元シミュレータMEDICI

による解析からモデル化された ĉlirgを式(4.13)に示す。

chrg -[0.9×10-12tanh{l.5(Fgs - TH)}-0.9×l(T12]*3.0

首ols
潔
>

も0.6
r-I

lヽ ■一′

「コ

'石0,4
iZ

o
・ォH

O.2
o
q)

w

-0.2　　-0.1　　0　　　0. 1　　0.2

Position如m)
図4.3　チャネル内の電界分布。 Jdはチャネルにそった空乏領域の長さである。
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rchrgはソース側の過渡キャリア密度を決めるo　このためソース端の過渡キャリア密度は式(4.6)

のオti)を7chrg(/i)に置き換えることにより次式で表されるO

4n(0,O = tfn(0,'MHa(0,'i) -<7n((UM)]'i -'i-1

"chrg CO
(4.14)

4.3.2　Conductive遅延ちndtl

ソース端とドレイン端がキャリアで満たされておらず、チャネルが形成されていない場合にキ

ャリアの先端位置yfがソースからドレインに到達するまでに要する時間を表すOゲート長0.5|im、

Fds-lVの場合の2次元シミュレーション結果を示す図3.3と図3.4より、キャリアの先端位置yf

の移動速度は時間によらずほぼ一定であることが分かる。それゆえキャリアの先端位置yfは式

(4.7)の耳ti)を?cndtl(/Oに置き換え、式(4.15)となるo

*('i) = :Vf('i-i) +
'.-'卜】

cndtl ft )
(4.15)

4.3.3　Conductive遅延zcndt2

ソース端とドレイン端がキャリアで満たされており、チャネルが形成されている場合の

conductive遅延に対する表現式を開発した【2]。この遅延はチャネル内のキャリアの平均速度から

計算され、表面電位の関数である。

rcndt2 - l討- f志か吉f
dy

d<ps (y)

dy

潰　coxÂ-̂s)+Cox-CO(M一.,尭+言Q(M-i)当d<ps
(4.16)

H kT

CQ - SqNALv

ここでv(y)、 ZD、 Cox、 k、 T、 NAそしてLDはそれぞれキャリア速度、ドレイン電流、ゲート容量、

ボルツマン定数、絶対温度、アクセプター濃度そしてデバイ長である0

zcndt2はソースから出たキャリアがドレインに到達するに要する時間を表しており、ドレインの

過渡キャリア密度に直接影響を与える。このためドレインの過渡キャリア密度を表す式は、式

(4.10)の耳ti)を*cndt2('i)に置き換え、式(4.17)となる。

9n (yp (ti)A) - 9n (yp (ti-i)A-i) + [Qn (yp(tM) -S'n O'pft-lM-1)]

EE

(4.17)



実際のキャリア密度の計算ではキャリアの先端がドレインに到達する前後でzcndtlから*cndt2に切

り替わるが、計算上滑らかな変化となるように ĉndtlと?cndt2を式(4.18)の関係で結合したzcndtで表す

ことにした。

1　　　　1　　　　1

cndtCi) 'cndtlft) ĉnd̂Ci)
(4.18)

従って、式(4.15)と(4.17)の*cndtl(fi)と?cndt2(/i)をそれぞれzcndttt)に置き換えて過渡キャリア密度を計

算することにした。

4.4　伝導電流による過渡キャリア密度分布モデルの検証

過渡キャリア密度分布モデルの妥当性を検証する。いま式(4.4a)のように過渡電流をconductive

電流とdisplacement電流に分けるのではなく、式(4.19)のconductive電流を過渡キャリア密度分布

モデルのみで記述するとMOSFET内のキャリア先端のチャネル位置により式(4.20)および(4.21)が

得られる。

I(O,t) = I(L,t)

彩考'n(y,t)d<p(y,t) (4.19)

なお、検証における計算においては、定常状態のキャリア密度&(0,*i), QD(LA)や表面ポテンシ

ャル<pso(ti), <PsL,(ti), (Psp(tOはHiSIMの時刻tiでの定常状態の計算結果を使うことを前提にするO

(i)?n(2.,fO=Oの場合(キャリア先端がドレインに到達していない場合)

この場合の式(4.19)の積分は図4.1(a)の縦軸をキャリア密度、横軸を表面ポテンシャルとする三

角形の面積に相当し、次式で表される。 vik)は式(4.9)により計算されるo

I(O,t) = I(L,t)

w
ヒヨL-

L
<psM) qn (O,t)d<p(y, t)

W..̂(0,0-̂i)
=-p

L
(4.20)

(ii)qn(L,0>Oの場合(キャリア先端がドレインに到達している場合)

式(4.19)の積分は図4.1(b)の縦軸をキャリア密度、横軸を表面ポテンシャルとして、左側の台形

の面積と右側の三角形の和に相当し、次式で表される。
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I(O,t)=I(L,t)

-筈Mt̂qn(O,t)d<p(y,t)

蝣Ps。('i)
W 1

=TFL盲 kc0-甲sO(O]- fen(0,0-<7n(M)]+筈M-[<PsL(ti)-<PsA)hn(L>̂
(4.21)

本検証においてCharging遅延ちlugは式(4.13)により計算したoまた、 Conductive遅延 ĉndtlは図3.3

および図3.4から分かるように、キャリア先端yfがt=2.5psに移動を開始し、 f=13.5psにドレイン

に到達していることから、検証ではrcndti-(13.5-2.5) ps-ll ps一定としたoまた、Conductive遅延ちndt2

は式(4.16)に従った。図4.4にキャリア走行遅延の計算結果を示すO

10　15　　20　　25　　30　　35

Time (ps)

図4.4　キャリア走行時間の計算結果

図4.4のキャリア走行時間を用い、式(4.14)、 (4.15)、 (4.17)によりそれぞれ過渡ソースキャリア

密度<7n(0,0、キャリア先端位置y#)、過渡ドレインキャリア密度qn(L,t)を計算した。結果を図4.5

に示すo比較のために定常状態のソースキャリア密度O,(0,/)と過渡ドレインキャリア密度Qn(L,t)

もプロットしたOキャリア先端位置yfは期待通り直線的に増加し、 13ps近辺でドレインに到達し

ているO　また、 qn{L,t)の値は13psまでは0であるが、これ以降は増加しておりチャネルが形成さ

れていない状態を良く表している　Qn(L,t)との比較から、モデル化した?n(0,/)およびqォ(L,t)は明確

な応答遅延を示しているといえる。ゲート電圧vgsが定常状態に達した後でさえ<7n(0,0とqn(L,t)は

期待される最終値に向かって滑らかに収赦している。

式(4.20)および(4.21)によって計算された伝導電流を図4.6に示すO図には2次元シミュレーショ

ンによるソース電流、ドレイン電流および伝導電流を比較のために示した　35psの定常状態に達

した時点で電流値が異なるのは2次元デバイスシミュレータのチューニングが完全でないためで

ある。我々のモデルで、 2次元シミュレーションによる定常状態を仮定したconductive電流zdOに

be



対して、キャリア遅延を考慮した分電流に遅れが生じていることがわかる。全体の傾向として2

次元シミュレーションを良く再現していることが分かる。図4.5のOn(O,fi)とqn(O,ti)の違いは

Charging遅延 ĉhrgの影響を表しているが、その効果は図4・6の太い一点鎖線で示した êhrg無しと太

い実線のrchrg有りの違いで表されているo図4・5からゲート電圧が大きくなるにつれて?n(<UDに対

する2-chrgの効果は大きくなる。この効果は図4.6の13ps以降にconductive電流の遅延が大きくな

ることに現れている。
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図4.5　新モデルによる過渡キャリア密度の計算結果
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図4.6　新モデルによる伝導電流計算結果と2次元シミュレーションの比較
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4.5　変位電流による過渡キャリア密度分布モデルの検証

次ぎに回路シミュレータが解く式(4.4b)の記述に従って、過渡キャリア密度分布モデルの妥当性

をdisplacement電流について検証する。いま式(4.4b)のdisplacement電流のみについて記述すると

次式となる。

dn{y¥ i)
dy'dy

(4.22)

ここで<7c(0は時刻tにおけるMOSFET内のキャリア電荷量であるo式(4.22)の<7c(0を過渡キャリア

密度分布モデルで計算することは、図4.1の縦軸をキャリア密度、横軸をチャネル方向の距離と

して、三角形または台形の面積を求めることに相当する。

時刻tiでの?e(*0を過渡キャリア密度分布モデルで記述するとMOSFET内のキャリア先端の状態

により以下の式により得られる【3】。

(i)q。(LA)-0の場合(キャリア先端がドレインに到達していない状態)

この場合のqMは図4.1(a)の幅をキャリア密度?n(0,ti).高さをキャリア先端位置yd*dよりなる

三角形の面積に相当し、次式で表される。

qc(td - w言tfn CO.'i b'f Ci )　　　　　　　　　(4.23)

(ii)qn(L,ti)>0の場合(キャリア先端がドレインに到達している状態)

この場合のocOi)は図4.1(b)の下辺をキャリア密度tfn(O,t{)、上辺をキャリア密度qa(L,ti)、高さを

ピンチオフ距離JM/i)とする左側の台形面積と、下辺をキャリア密度qn(L, 4X高さを(L-yp(td)とす

る右側の三角形の和に相当し、次式で表される。

・(ti) -W-[qo(OA)+qn(LA)レxh)+w吉hiLadL-ŷ)]

今回の検証において、式(4.22)の最終式をつぎのように計算した。

dqM _?c('i)-?c(fi-1)
dt h -h.x

(4.24)

(4.25)

ここでti.1は前回の時刻を表す。

図4・7にドレイン電圧*ds-lV一定、ゲート電圧vgsをovから1.5Vまで20psかけて印加した場

合の変位電流の計算結果を示すCharging遅延ちhrgおよびConductive遅延zindtl、 Ztndt2は図4.4に示
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される条件であるO　図には2次元シミュレータによる計算結果も比較のためにプロットしたO　ゲ

ート電圧印加開始後約3psの間で2次元シミュレーションと電流値が違うのはHiSIMのモデルパ

ラメータと2次元シミュレータでオーバラップ容量が異なるためである13psまではキャリア先

端がドレインに到達していない状態ではともに直線的に変位電流が増加しているが若干本モデル

の傾斜が緩い。キャリア先端がドレインに到達した13ps以降ゲート電圧の増加が終了するまでの

20psでは2次元シミュレーションより小さい値となっている。これは図3.3に見られるように2

次元シミュレーションでは14ps以降の電子密度分布が上に丸みを帯びて来るのに対して本モデル

では直線で近似していることにより電荷量変化が小さく計算されることによると考えられる。ゲ

ート電圧が一定なる20ps以降は2次元シミュレーションと非常に良く一致しており、 Conductive

遅延の見積りの妥当性を裏付けている。

・3　2

bA-・ ・̀L
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図4.7　変位電流の計算結果

変位電流-のcharging遅延 ĉhrgの影響を2次元シミュレーション結果とともに図418に示すrchrg

の値を変えるため ĉhrgのモデル式(4.13)にその値を変えるパラメータmを追加した。

chrg-[0.9×1(T12tanhjl.5(f-V̂)}-0.9×-12]
1(PZ*3.0*m(4.26)

mの値として1/3、 1、 2としたが、これはVgrLSVで2"chrgの値がそれぞれ約0.9ps、 2.6ps、 5.2ps

に対応している。 2-chrgが小さいとゲート電圧に対応して瞬時にチャネル-のキャリア注入が行わ

れるので、ゲート電圧が上昇している時は大きな変位電流が流れている。ゲート電圧の上昇が止

まるとチャネル内のキャリア注入はこれ以上増加することはなく、ドレインからの定常的なキャ

リア流出に集束していくので変位電流は急激に小さくなるO一方、?chrgが大きい場合は、ゲート

51



電圧の上昇中はゲート電圧上昇より遅れてキャリアが注入されるため変位電流は小さくなるが、

ゲート電圧の上昇が止ってもまだチャネルにキャリアが注入され続けるため変位電流の減少は緩

やかになることが分かる。

次ぎに変位電流へのconductive遅延*cndt2の影響を調べたO調べるに当りFds-lVに対する式(4.16)

を式(4.27)で近似し、 Fgs-1.5Vでのrcndt2の最小値を石nin変えられるようにした。

・cndt2-8×l(T(coth(5.2×K_)-1)+rn
gs'

--dqddt ㌢'chrgni-1/3　-I---I dqc/dt 2D Sim,

・dqcfdt Tchrg m-1

-- 6q謡d純hrg m-2　　… " Vcgs

〆4.㌔

・S2

渇
＼b

s-
.8

10　　15　　20　　25　　30　　35

Time匝S)

図4.8　変位電流のcharging遅延ちhrgの依存性

(4.27)

本研究では㍍inの値として式(4.16)で得られる本来の4.5psの他に2ps、 IOpsの値を用いた。図4.9

に今回用いた m̂inの値に対する?cndt2の変化を示す.
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Tcn血2 fTmm: -2ps)

- Tcndt2 (Tmin-4. 5ps)

棚 Ǹ仙Tcndt2(て　=10ps)　　一一一Vgs

10　　　15　　　　20　　　　25

Time由sJ

図4.9　conductive遅延ち;ndt2の近似式とその特性

図4.10にちinをパラメータとしたときの変位電流を示す?cndt2はチャネルが形成された後のド

レインのキャリア密度の応答を決める役割を持つため、意図したようにチャネル形成前の13ps以

前では?cndt2の変化による変位電流への影響は見られない　 m̂inが大きい、すなわち*cndt2が大きい

ということは式(4.17)から分かるようにドレイン端のキャリア密度の増加が小さいことを意味し

ている。このことはゲート電圧が上昇中であればチャネル内-の電荷量の流入によるドレイン端

のキャリア密度の増加とチャネル外に流出することによるドレイン端のキャリア密度の減少がほ

ぼ等しいことを意味しており、全体のチャネル内のキャリア電荷量の変化は小さくなる。従って

図のOpsから20psの間の点線で見られるように石,in-10psの場合は他の短い場合に比べ変位電流

は小さくなっている。一方、ゲート電圧に変化が無く一定になると、チャネル内-の電荷の流入

は一定となり、ドレインからのキャリアの流出のみが全体のキャリアの変化量となって現れる。

この場合、 ?cndt2が大きい、すなわちドレイン端のキャリア密度の変化を小さく抑えるということ

は、キャリアの流出を抑える。言い方を変えるとチャネル内にキャリアを長く留めることを意味

している。図の20ps以降の点線で見られるようにrmin-10psの場合が一定値になるのに時間がかか

るのはこのためである。
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…… dqcldt Train -2ps　　　-- dqcfdt 2D Sin

-dqc/dt Tlmi-4.5ps

---dqjdtで1-1Op慧　~…-F,gs

rZmiS
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図4.10　変位電流のconductive遅延zcndt2の依存性
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第5章　Non-Quasi-Staticモデルによる計算結果

5.1 Non-Quasi-StaticモデルHiSIMのSPICE3 -の組み込み

5.1.1 SPICE3に対するNQS MOSFETモデルHiSIMの入出力情報

本研究で開発したNon-Quasi-StaticモデA- HiSIM (以下NQSモデルと呼ぶ)と回路シミュレー

タSPICE3との関係を図5.1に示す。

図5.1回路シミュレータにおける過渡解析の流れ

回路シミュレータ　SPICE3の過渡解析では、時間ステップ毎に電圧条件を設定し、その条件に

対するMOSFETモデルで計算されるデバイス特性の結果を要求する　MOSFETモデルHiSIMで

は、この電圧条件とともに時間間隔および前回の回路シミュレータでの収束状態を示すフラグを

SPICE3から受け取る　HiSIMではまず入力された電圧条件のもとで定常状態の計算を行う。次い

で前回収束フラグをチェックする。このフラグは回路シミュレータでの前回の回路行列計算が正

常に収束したかを示すフラグであり、異常収束を示している場合は前回の計算が無効であること

を意味している。フラグが異常収束を示している場合は、前々回の電圧条件と過渡電荷密度の状

態が前回の状態として使えるよう設定し直す。式(4.7)、 (4.8)、 (4.10)、 (4.ll)で示されるように、

前回の過渡電荷密度を使って現在の過渡電荷密度を計算するが、前回の計算が無効であれば前回

の状態も無効であり使うことができない。このため前々回の状態を前回の状態として設定する必

要があるOフラグが正常収束を示していればNQSの計算を行うo次いで前回の状態を前々回の状

態として、また新しく計算された状態を前回の状態として設定し、次回の計算に使うための待避

を行う　NQSの計算の後Y伝導電流と各電極の持つ過渡電荷を回路シミュレータに返す。回路シ

ミュレータではMOSFETモデルから得られた情報を用い行列計算により回路全体の電流、電圧を

求める。次いで収束フラグの設定、回路特性の待避を行い、次の時間ステップの計算に移る。
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5.1.2　電極の持つ電荷量とCharge partitioning

回路シミュレータの過渡解析では、トランジスタモデルで計算される各電極に貯まっている電

荷量Qaoと伝導電流んを受け取り、式(3.2)に従って各電極に流れる電流を計算するOゲート電荷

は式(2.4)で示されるようにチャネル電荷Qcと基板電荷QBの和で表されるが、 Qcは本研究による

NQSモデルの式(4.23)、 (4.24)で計算されたチャネル電荷qcに対応する。従ってゲート電荷QGは

次式となる。

OG --(OB +tfc) (5.1)

チャネル電荷q。は式(2.5)で示されるようにソース電荷とドレイン電荷の和であり次式となる。

#C =tfs +9D　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　(5.2)

従ってN(〕Sモデルで得られたチャネル電荷をソース電荷とドレイン電荷に分割して回路シミュ

レータに渡す必要がある　BSIM3ではこの分割をMOSFETの遮断額域においてはソース電荷!ド

レイン電荷を100/0、通常の線形と飽和領域では60/40として回路シミュレータに渡している[1]。

本論文では簡単化のために分割比を60/40として計算した。また基板電荷がゲート電圧に対し

て過渡的な影響が少ないと仮定して定常状態で計算された電荷をそのまま回路シミュレータに渡

すことにした。

5.2　SPICE3によるNMOSFETのturn-on過渡計算

本研究によるNqS MOSFETモデルを用いて図5.2に示す回路の過渡解析をSPICE3により行っ

た　MOSFETのゲート長は0.5pm、 VDS-iv一定、 Fs-FBS-OV一定とし、 VGSをOVから1.5Vまで

20psかけて上昇させたturn-on特性を計算した。

ĜS (O
-0-1.5V

図5.2　過渡解析対象の回路とturn-on入力電圧

SPICE3によるドレイン電流の出力結果を図5・3に示すO図にはcharging遅延ちhrgのドレイン電

流に対する影響をみるため、式(4.26)で定義したmをパラメータとしたドレイン電流、および2

次元シミュレータによるドレイン電流も併せて示す。 2次元シミュレータによる電流が14psまで

負にな っ̀ているのはオーバーラップ容量を通じてドレインからMOSFETに電流が流れ込んでい

ることを示している　NQSモデルも14psまで負の電流が流れているが、その特性は下に丸みを帯

びている。これはHiSIMに組み込まれている接合容量モデルがゲート電圧依存性を持つためと思

われる　NQSモデルでは20psで電流がジャンプしているoジャンプ幅は7chrgが小さいと大きくな
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っているo　これは図4.8の変位電流でも見られるジャンプに対応している.このジャンプの起き

る原因はまだ解明できていないが回路シミュレータの計算上の問題によるものと思われるO　この

ような急激な変化は回路シミュレーションの収束に影響を与える恐れがあるが、 Park等も同様の

特性を観測しており、回路シミュレーションには影響が出ないことを報告している【2】 14psまで

はチャネルが形成されていなくチャネルにキャリアが貯まるのみの状態であり、 ĉhrgが大きいほ

どドレイン電流は大きい14ps以降20psまではチャネルが形成され、ソースからのキャリア流入

とドレインからのキャリア流出が同時に起きている状態であり、結果として ĉlirgのドレイン電流

に与える影響が小さい。ゲート電圧の上昇が停止した20ps以降はzchrgが大きいほどソースからの

キャリア供給が遅れるため、定常状態に達するにも時間を要していることがわかる。全体的には

m-1の場合が2次元シミュレーションと良く一致していることが分かる0

10　　1 5　　20　　25　　30　　35

Time細め

図5.3　SPICE3によるturn-onドレイン電流の ĉlirg依存性計算結果

図5.4にconductive遅延 ĉndt2のドレイン電流に対する影響をみるため、式(4.27)で定義したrmin

をパラメータとしたドレイン電流と2次元シミュレータによるドレイン電流を重ねて示す　zcndt2

はチャネルが形成された領域で効く遅延であるため14ps以降に m̂inの違いが現れているO特に

20ps直前においてその違いが大きく現れている.この時の m̂inが小さい場合には図4.10で見られ

るようにチャネルにキャリアが蓄積される変化の大きい場合に相当しており、他の場合にくらべ

ドレインから流れ出るキャリアが少ないことを意味している。ゲート電圧の上昇が停止した20ps

以降は、式(4.17)でみられるようにTminが小さいほどドレイン端の過渡電荷密度をより定常状態に

近くなるように設定するので、ドレイン電流も m̂inが小さいほど早く定常状態に近づいている。
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図5.4　SPICE3によるturn-onドレイン電流の7cndt2依存性計算結果

5.3　SPICE3によるNMOSFETのturn-off過渡計算

前節で述べたturn-on特性とともにturn-off特性を見ておくことはモデル評価において重要なこ

とである。ここでは本研究によるNQS MOSFETモデルを用いて図5.5に示す回路の過渡解析を

SPICE3により行った　MOSFETのゲート長は0.5nm、 FDS-1V一定、 vs-VBS-OY一定とし、 VGS

を1.5Vからovまで20psかけて下降させたturn-off特性を計算した。

ĜS (O
-1.5-OV

図5.5　過渡解析対象の回路とturn-off入力電圧

図5.6に本研究のNQSモデルによるドレイン電流のturn-off特性をQSモデルおよび2次元シミ

ュレーション結果と併せて示す。5psでゲート電圧が下降し始めると同時にNQSモデルおよびQS

モデルのドレイン電流にジャンプが見られる。 2次元シミュレーションにも見られるが小さい。

また、ゲート電圧の下降が停止する25psでも同様にジャンプが生じている。 Park等も同様の結果

を報告している[2]。いずれの場合もジャンプが生じているので数値計算上特有の問題によるもの

と思われる。N(〕Sモデルと2次元シミュレーションの比較においてゲート電圧が下降し始めた7ps

m



近辺でピークが現れているが、 NQSモデルの値が大きい。また、 17psから25psにかけて2次元

シミュレーションでは滑らかに電流が減少するのに対して、 N(〕Sモデルは一旦電流の減少が緩ま
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図5.6　SPICE3によるturn-offドレイン電流の計算結果

った後に急激に減少している。この時間帯の様子を変位電流と対応してみるために、図5.7にN(コS

モデルのturn-offにおける変位電流を2次元シミュレーションの結果に重ねて示すO
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図5.7　turn-oflHこおける変位電流の計算結果
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図から分かるようにNQSモデルが7ps近傍で急激な増加から一定に、また17ps近傍では一定か

ら急激な減少となっているが、 2次元シミュレーションはそれぞれ滑らかな増加と滑らかな減少

を示している。この原因は以下のように考えられる。図3.8に示すように2次元シミュレーショ

ンによるturn-offB寺のキャリア密度分布は上に丸みをもった分布になっているO一方、本研究での

NQSモデルはソース端とドレイン端の電荷密度を直線で結んだ分布として近似した。このため上

に丸みをもった分布のチャネル電荷量は直線近似したチャネル電荷量より大きな値を持っている

ことになる。それゆえ次の時間ステップとのチャネル電荷の変化量は直線近似した方、すなわち

N(〕Sモデルの変化量が大きく現れ、また急激な変化を示していると考えられる。以上の考察から、

turn-offに対して現れる様なキャリア密度分布が直線近似から外れる場合はそれに応じた近似が

必要であることが分かった。
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第6章　まとめ、および今後の課題
6.1まとめ

1960年代に大規模集積回路(LSI)の先駆けとなるIKbitメモリやMOSFETが400個程度の64ビ

ットシフトレジスタ等が世の中に出てきて以来、高集積化・高性能化は微細化技術の進歩ととも

にこれまで4倍/3年という勢いで進んできた。半導体集積回路は今やコンピュータや携帯電話、

マルチメディア機器、ロボット、車載機器等あらゆる電子機器に欠かせない存在になっている。

そのLSIの基本構成デバイスとしてMOSFETは揺るぎない地位を確立してきた。最新の大規模集

積回路では130nmテクノロジによる374mm'のチップに4.1億個のトランジスタを集積したプロ

セッサが発表され、また研究レベルでの最小デバイスとしてゲート長6nmの動作が確認されてい

る。工業的には90nmテクノロジが2003年に量産が開始され、 2006年には65nmテクノロジの量

産が予定されている。

一方、半導体集積回路の応用面から見ると、ユビキタス時代を迎え、従来のデジタル回路に加

え、無線やアナログ回路への拡張が益々増し、これに伴い低消費電力や低電圧動作の集積回路の

重要性が高まってきている。半導体デバイスの微細化により現状でもMOSFETの充放電時間が

lpsを切り、回路のクロック周波数がGHzの額域に入ってきている。このような高速動作ではト

ランジスタ動作の正確な予測とともに、配線間容量によって生じるクロストークノイズの影響や、

配線抵抗による遅延などを高精度に見積もった回路設計が必要となる。また、低電圧動作におい

ては動作マージンが益々狭くなり高精度の設計技術が必要になるとともに、ノイズを見込んだ設

計、製造ばらつきを見込んだ設計も求められている。これらの設計において複雑な回路動作要因

を考慮し、正しい回路動作を保証した設計を行うには高精度な回路シミュレーション技術が不可

欠となる。そこで用いられる回路シミュレーション用のトランジスタモデルもまたトランジスタ

の微細化に対応し、また回路の高速動作に対応した高精度なモデルが必要である。しかしながら

現状ではトランジスタ内の動作を物理現象に忠実に表現し、かつ計算時間の少ないトランジスタ

モデルとは言えず、まだ課題として残されている。

この様な問題に対して本研究ではMOSFETのキャリア走行遅延を解析し、これを考慮した高速

動作に対応できる回路シミュレータション用MOSFETモデルの研究開発を行った。

第1章では本研究を行うに当り、その意義と目的を明らかにするため、半導体集積回路とその

解析技術の歴史的背景を概説し問題点を指摘した。続いて本研究の目的が、 (1)MOSFETの2次元

デバイスシミュレーションによる過渡解析とそれによるチャネル内キャリア応答現象の理解、 (2)

上記から得られた知見をもとに半導体基本方程式に近似を適用したNon-Quasi-Static MOSFETモ

デルの定式化、 (3) Non-Quasi-Static MOSFETモデル式の表面ポテンシャルモデルHiSIM -の組み

込み、 (4) SPICE3へのHiSIMの組み込みとこれを用いた新しいNon-Quasi-Static MOSFETモデル

の評価、であることを述べた。

第2章では本研究を遂行するに当り必要となるMOSFETの基本方程式について述べ、さらに回

路シミュレーションで用いられる高速動作におけるQuasi-Static MOSFETモデルの限界と従来の

Non-Quasi-Static MOSFETモデルの問題点について述べた。

第3章では2次元デバイスシミュレータを用いてMOSFETの過渡解析を行い、MOSFET内の物

理現象を解析した。その結果、ゲート電圧の上昇時は、 (1)電子濃度分布がソースからドレイン方
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向に直線的に減少すること、 (2)チャネル形成前のキャリア先端位置はゲート電圧が一定速度で上

昇する場合一定速度でドレインに向かって移動する、(3)チャネル全体に対する電荷の時間変化量

は、チャネル形成前は直線的に増加するが、チャネル形成後は一定になる、 (4)ゲート電圧の上昇

が停止した後もドレイン電流は上昇し続け、定常状態になるまでに有限の時間を要する、ことが

わかった。

第4章では、電流連続方程式および電流密度式を満足するNon -Quasi -Staticモデルの開発を試

みた。基本的な試みとして第3章で得られた知見をもとに、キャリア密度分布をモデル化とキャ

リア走行時間のモデル化を行った。本モデルを用い伝導電流と変位電流について2次元シミュレ

ーションとの比較により検証し、良い一致を見たO

第5章では、本研究で開発したNon-Quasi-Staticモデルを回路シミュレータSPICE3に組み込み、

MOSFETのturn-on過渡解析とturn-off過渡解析を行った。その結果、 turn-on解析ではドレイン電

流が2次元シミュレーションと良く一致することを確認した　turn-off解析において今回のように

電荷密度分布を直線近似することでは不十分であることを述べた。

本研究の工業的意味はおよそ次ぎの通りである。

(1)電流連続方程式および電流密度式を満足するキャリア密度分布をモデル化し、キャリア走行遅

延と組み合わせることによりMOSFETの過渡的な現象を解析的な式で表現できることを初め

て明らかにしたQ

(2)MOSFETのキャリア走行に関して考慮すべきキャリア遅延を解明した。これは今後の微細デバ

イス設計や回路設計に指針を与えるものである。

(3)今回開発したNon-Quasi-Staticモデルを回路シミュレータSPICE3に組み込み、高速回路の過

渡解析に十分使えることを確認した。

6.2　今後の課題

本研究の主内容はキャリア密度分布を解析式でモデル化したこと、 MOSFET内のキャリア走行

遅延をモデル化したこと、およびこれらを組み合わせることにより回路シミュレーション用Non

-Quasi-Static MOSFETモデルとして利用できることを検証したことである。しかしながら、本研

究では基本的な現象をもとにしたモデル化であり、これを一般化して完全なNon-Quasi-Static

MOSFETモデルとするには以下の点を考慮したモデル化が必要である。

(1) turn-off時の電荷密度分布は上に凸の分布を示しており、直線で近似すると誤差を生じること

が確認された。このため電荷密度分布に直線の他に丸みを帯びさせる近似を導入する必要があ

る。

(2)本研究ではドレイン電圧をlVの場合について検討してきた。この場合はドレインからチャネ

ル-のキャリア流入は考慮しなくて良いが、ドレイン電圧が小さい場合はソースとドレインの

両方からのキャリア流入を考慮する必要がある。このためのモデル化が必要である。
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