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Resumen

Debido al creciente interés de usar dispositivos fabricados en tecnologías CMOS
para aplicaciones de microondas, el desarrollo de modelos confiables que representen
el desempeño del MOSFET en altas frecuencias es cada día más indispensable para los
diseñadores de circuitos integrados. Para contribuir en este campo de investigación, en
este trabajo se presenta la metodología de extracción y caracterización que permita la
determinación, a partir de mediciones de parámetros S, de las variables más importantes
de modelos del transistor MOS para el rango de RF. Se consideran parámetros físicos,
como el voltaje de umbral (Vt), el factor de ganancia (β0) y el factor de degradación
de la movilidad (θ). Los resultados obtenidos de la extracción conforman un modelo
hibrído el cual presenta una excelente correlación, en el rango de 100 MHz a 40 GHz,
entre la simulación y los datos obtenidos experimentalmente.

Adicionalmente, se presenta un análisis de la influencia del substrato en las carac-
terísticas de salida del MOSFET, mostrando que las componentes parásitas del tran-
sistor pueden influir considerablemente en el desempeño del dispositivo cuando este
es operado en altas frecuencias. La cuantificación del impacto del substrato se llevó a
cabo para diferentes transistores, con diferentes longitudes de canal (80 nm, 0,25 µm,
0,5 µm, 1 µm) mostrando la dependencia de este efecto con la geometría.
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Abstract

Due to the increasing use of devices manufactured in CMOS technology for mi-
crowave applications, the development of reliable models that represent the perfor-
mance of the MOSFET at high frequencies is increasingly indispensable for modern
integrated circuits designers. To contribute in this field of research, this work presents
a methodology for extracting and characterization that makes possible, from measure-
ments of S parameters, to obtain the more important variables of MOS transistor mo-
dels for the RF range. It considers physical parameters, as the threshold voltage (Vt),
the gain factor (β0) and the factor mobility degradation (θ). The results obtained from
the extraction form a hybrid model which presents an excellent correlation, in the range
of 100 MHz to 40 GHz, between the simulation and the data obtained experimentally.

Additionally, an analysis of the influence of substrate on the MOSFET’s output
characteristics is presented, showing that the parasitic components of the transistor have
an important influence on the performance of the device when it is operated at high
frequencies. The quantisation of the impact because of the substrate was carried out
for different transistors with different channel lengths (80 nm, 0,25 µm, 0,5 µm, 1 µm)
showing the dependence of this effect with the geometry.
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Capítulo 1

Introducción

La creciente demanda de sistemas electrónicos que procesen grandes cantidades de
información de forma rápida y confiable ha originado una fuerte demanda de transis-
tores que operen en altas frecuencias. En el pasado, el MOSFET (transistor de efecto
de campo metal-óxido-semiconductor, por sus siglas en inglés) había sido considerado
como un dispositivo lento que no satisfacía las necesidades crecientes de estos sistemas.
Algunas de las razones que conducían a esta afirmación eran:

i) La movilidad de los electrones en el Si es por naturaleza menor que en el GaAs
y otros compuestos III-V.

ii) La inversión en el canal de un MOSFET se produce muy cerca de la interfase
Si/SiO2, y por lo tanto se ve afectada por los efectos de la rugosidad, las imperfec-
ciones del cristal y trampas en la interfase, lo cual produce que las características
de la corriente a través del canal se degraden.

iii) Con las tecnologías de fabricación disponibles, las dimensiones del canal eran
grandes para operar en el rango de los gigahertz, dado que la frecuencia de ope-
ración está relacionada con el tiempo de tránsito de los electrones en la región
del canal.

Con el avance hacia las tecnologías submicrométricas, estos problemas fueron su-
perados convirtiendo al MOSFET en el dispositivo base para el desarrollo de gran parte
de los circuitos integrados fabricados en la actualidad. Esto ha extendido su aplicación
a campos que tradicionalmente habían sido dominados por las tecnologías bipolar y de
materiales con alta movilidad de electrones (III-V), haciendo posible fabricar en proce-
sos CMOS convencionales, circuitos de RF (radio frecuencia) operando en el rango de
los gigahertz [1].

Teniendo en cuenta su bajo costo y la mejora de las prestaciones debida al escala-
miento, la tecnología de silicio basada en el MOSFET ha dominado durante los últi-
mos años el sector de las altas frecuencias, permitiendo así la rápida evolución de los

1



1. Introducción 2

sistemas de comunicaciones basados en aplicaciones inalámbricas. Ejemplos de estas
aplicaciones de alta frecuencia son: las redes de área local con distribución multi-punto
(LDMS ∼ 27.5-29.5 GHz), sistemas de conexión Bluetooth (∼ 2.4 GHz), redes celula-
res (∼ 0.8-2.6 GHz), sistemas de posicionamiento global (GPS ∼ 1.8 GHz), sistemas
de distribución de video por microondas (MVDS ∼ 23 y 38 GHz), sistemas de anti-
colisión para automóviles (∼ 77 GHz), sistemas de radar (∼ 94 GHz), radioastronomía,
procesadores (p.e. Pentium 4 ∼ 3 GHz) entre otros [2, 3].

Uno de los grandes problemas de la tecnología de silicio para aplicaciones de mi-
croondas son las considerables pérdidas a través del substrato en el rango de RF, en
comparación con dispositivos equivalentes integrados en tecnologías (III-V). Esto ha
creado la necesidad de desarrollar modelos avanzados que describan de forma satisfac-
toria el comportamiento del transistor MOS para aplicaciones que requieren su opera-
ción en altas frecuencias.

1.1. Importancia de considerar las pérdidas por subs-
trato

El modelo básico para representar un MOSFET considera que la corriente que flu-
ye entre las terminales de drenaje y fuente es controlada mediante el ajuste del voltaje
aplicado en la terminal de compuerta. Sin embargo, en el desarrollo de modelos para
MOSFETs operando en altas frecuencias es necesario considerar algunos efectos que
influyen negativamente en el desempeño del dispositivo, como es la conducción a tra-
vés del substrato.

En los últimos años, se han desarrollado algunos métodos de caracterización, basa-
dos en mediciones de parámetros de dispersión (parámetros S) [4], con el objetivo de
determinar de forma adecuada los elementos constituyentes del modelo para altas fre-
cuencias del MOSFET. Muchos de estos métodos toman en cuenta este efecto parásito
del substrato, que es inherente a la tecnología RF-CMOS [5–7]. En este caso, es posible
considerar entonces que el MOSFET presenta dos posibles vías a través de las cuales
puede fluir una corriente desde la terminal de fuente a la de drenaje: i) el canal y ii) el
substrato. Esto se ilustra en la Figura 1.1.

Para muchos diseñadores de circuitos analógicos, un parámetro muy importante es
la impedancia de salida (Zout), la cual determina la ganancia del dispositivo debido a la
división de potencia hacia la carga de salida [8]. Por lo tanto, evaluar el impacto de las
perdidas a través del substrato en la impedancia de salida es un aspecto muy importante
a considerar en el modelado del MOSFET, ya que algunos efectos que contribuyen
a variar su magnitud son más significativos al reducir el tamaño de los dispositivos
y aumentar su frecuencia de operación, degradando así sus características corriente-
voltaje en general.
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n+

p

n+p+ Corriente controlada 

Corriente no controlada 

Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)

Substrato (B)
tipo p

Figura 1.1: Sección transversal simplificada de un MOSFET mostrando las posibles
vías para que fluya corriente entre drenaje y fuente.

1.2. Diferentes arquitecturas del MOSFET para aplica-
ciones de altas frecuencias

La estructura básica del MOSFET de canal n (nMOSFET) se presenta en la Figu-
ra 1.2 (a). Se construye en un substrato semiconductor tipo p, en el cual se realizan
implantaciones altamente dopadas tipo n+ para construir el drenaje y la fuente, mien-
tras que la compuerta es típicamente fabricada de polisilicio altamente dopado. En la
Figura 1.2 (b) se muestra el símbolo circuital empleado para representar el nMOSFET.

(a)

n+n+

SiO2

Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)

p

Substrato (B)

Compuerta (G)

Drenaje (D)

Fuente (S)

Substrato (B)

(b)

Figura 1.2: nMOSFET. (a) Sección transversal de una estructura típica. (b) Símbolo
circuital.

Esta estructura básica posee un valor de voltaje de ruptura relativamente bajo, y por
lo tanto puede ser sólo empleada en aplicaciones de baja potencia. Para aplicaciones
de alta potencia en el rango de RF, como es el caso requerido en las estaciones base
para sistemas de comunicaciones móviles, los MOSFETs se modifican en su estruc-
tura integrándose en dos arquitecturas básicas, lateral y vertical. El MOSFET vertical
se denomina VDMOSFET (MOSFET de difusión vertical, por sus siglas en inglés) [9],
mientras que el lateral se conoce como LDMOSFET (MOSFET de difusión lateral) [2].
En las Figuras 1.3 (a) y (b) se representan las secciones transversales de los transistores
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VDMOSFET y LDMOSFET, respectivamente.

(a)

Compuerta

Fuente

Drenaje

Substrato

Cuerpo

Compuerta DrenajeFuente

Substrato p+

Pozo
p+

n+ n-

Región LDD

n+

Cuerpo p

p -

(b)

Figura 1.3: Sección transversal de: (a) VD-MOSFET y (b) LDMOSFET.

Los VDMOSFETs se basan en la conducción vertical, aprovechando todo el volu-
men de silicio con objeto de optimizar la caída de tensión en conducción y conseguir
niveles de corriente nominal elevados. Los dispositivos verticales pueden soportar ma-
yores tensiones que los laterales gracias al uso de substratos muy poco dopados. La alta
tensión se suele aplicar en la cara posterior unida directamente sobre substratos PCB
(tarjeta de circuito impreso, por sus siglas en inglés), evitando los hilos de soldadura
que aumentan los valores de las inductancias parásitas que limitan su uso a frecuencias
medias-bajas. En general, los transistores VDMOSFET se destinan a aplicaciones de
mayor potencia que los LDMOSFET debido a que su mayor volumen les proporcio-
na mayor capacidad para conducir corrientes elevadas. Sin embargo, este aumento de
volumen degrada dos parámetros básicos en dispositivos de RF: la impedancia total
de salida en conducción y las capacitancias intrínsecas. De este modo, la frecuencia
máxima de funcionamiento de los VDMOSFET se ve reducida con respecto a los LD-
MOSFET [9].

Los LDMOSFETs tienen todos los contactos en una sola cara de la oblea de silicio
y la conducción es paralela a la superficie, facilitando su integración monolítica con
circuitos analógicos y digitales. Mediante la introducción de regiones LDD n- (drenaje
ligeramente dopado, por sus siglas en inglés) entre el canal y la implantación n+ de
drenaje, como se muestra en la Figura 1.3 (b), se disminuye la degradación de los tran-
sistores debida al efecto de portadores calientes. Así mismo, para aplicaciones de bajo
voltaje es común emplear dispositivos con doble difusión lateral como se muestra en la
Figura 1.4.

Al introducir las difusiones laterales se reduce el campo eléctrico máximo en las
regiones de las implantaciones de drenaje y fuente cercanas al canal y se suprime el
efecto de DIBL (reducción de la barrera de potencial inducida a través del drenaje,
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Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)
n+

Substrato tipo p

n+ n-n-

Región LDD

Óxido 
de Compuerta

Región del 
Canal

Figura 1.4: Sección transversal del MOSFET LDD.

por sus siglas en inglés) debido a la caída de voltaje a través de la región LDD [10].
Sin embargo, efectos de segundo orden ocurren en esta estructura, ya que el voltaje
de polarización controla la densidad de portadores superficiales en la región n- bajo la
compuerta. Adicionalmente, la densidad de portadores debajo del canal es modulada
por la zona de agotamiento en la región n-, que a su vez es determinada por concentra-
ción de dopado y la polarización de la compuerta [11, 12]. Debe entonces considerarse
para el modelado de un transistor LDD, que la resistencia originada por las regiones de
fuente (RS) y drenaje (RD) es función del voltaje de polarización [13]. Por lo tanto, la
resistencia del canal (Rch) así como RS y RD, componentes principales de la resisten-
cia total de salida del MOSFET, son dependientes del voltaje de compuerta.

Con la finalidad de correlacionar los parámetros tecnológicos y las características
del MOSFET, es preciso distinguir entre las dos principales tecnologías de fabrica-
ción: i) tecnología sobre sustrato de silicio (bulk) y ii) tecnología sobre sustrato aislante
(SOI), las cuales son brevemente explicadas a continuación.

1.2.1. Tecnología Bulk
Los MOSFETs fabricados sobre substrato de silicio son considerados como los dis-

positivos más promisorios para la implementación a bajo costo de circuitos integrados
confiables con aplicaciones de alta frecuencia. De hecho, la tecnología bulk es la más
utilizada y hasta hace algún tiempo la única disponible a nivel comercial para diseñar
circuitos integrados CMOS. La estructura de un nMOSFET fabricado en esta tecnolo-
gía es presentada en la Figura 1.5.

La región dopada tipo p es usualmente referida como substrato o bulk y sirve como
soporte físico para el dispositivo (y para todo el circuito en el caso de un circuito inte-
grado). Ésta es conectada a través de una implantación tipo p+ para proveer un contacto
óhmico a substrato. Una delgada capa de SiO2, que es un excelente aislante eléctrico,
es crecida en la superficie del substrato, cubriendo el área entre las regiones de la fuente
y el drenaje. En la parte superior del óxido se deposita polisilicio para formar la com-
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Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)
n+n+p+ n-n-

Región LDD

Óxido 
de Compuerta

Región del 
Canal

Substrato (B) tipo p

Figura 1.5: MOSFET fabricado en tecnología bulk.

puerta del dispositivo. La región bajo la compuerta entre fuente y drenaje es la región
del canal. Dos regiones tipo n implantadas en el substrato y fuertemente dopadas (n+)
forman las regiones de fuente y drenaje, como se indica en la Figura 1.5.

La estructura bulk ha sido durante muchos años la base de la industria de los cir-
cuitos integrados; sin embargo, debido a su rápido y continuo escalamiento, ha sido
necesario involucrar nuevas estructuras con la finalidad de mejorar el desempeño del
MOSFET. Un ejemplo de esto es la introducción de la estructura de fuente y drenaje
elevados (ES/D) que evita que parte de la implantación de drenaje y fuente sean con-
sumidas por el silisuro en el proceso de metalización de los contactos, disminuyendo
el riesgo de fugas debido a la proximidad del contacto al substrato [14, 15]. En la Fi-
gura 1.6 se ilustra la diferencia entre la estructura ES/D con la estructura tradicional
bulk-MOSFET.

Un problema que se presenta en las tecnologías bulk actuales es que el substrato
es común tanto a MOSFETs de canal n como p, lo que origina la formación de dos
transistores bipolares parásitos (npn y pnp) que conectan a los MOSFETs a través del
substrato. Cuando éstos se activan, se genera una retroalimentación positiva, la cual
puede generar una corriente excesiva a través del substrato y destruir el circuito, este
efecto, conocido como Latch-up, se ilustra en la Figura 1.7.

Para reducir este efecto, es deseable mantener baja la resistividad del substrato, de
tal forma que no existan caídas de voltaje significativas ocasionadas por las corrien-
tes parásitas. Para tal efecto se requiere de un substrato altamente dopado, lo que a
su vez puede originar efectos indeseables en la operación del MOSFET. Este conflic-
to se resuelve introduciendo una capa ligeramente dopada denominada región epitaxial
(epi) sobre la capa altamente dopada del substrato [16], como se ilustra en la Figura 1.8.

Desafortunadamente, la tecnología bulk presenta una serie de inconvenientes, como
el acoplamiento eléctrico a través del substrato, que se hace más importante a medida
que las frecuencias de operación se incrementan [17]. Por este motivo, en ciertas aplica-
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(a)

Compuerta (G) Drenaje (D)Fuente (S)

Potencial riesgo 
de fuga o corto circuito

(b)

Compuerta (G)
Drenaje (D)Fuente (S)

S/D - elevados

Figura 1.6: Ilustración comparativa entre la estructura bulk-MOSFET (a) convencional
y (b) ES/D.

 Substrato   p 

Compuerta (G)

p+p+

Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)
n+n+

Drenaje (D)Fuente (S)

 nMOSFET  pMOSFET

pozo  n 
Bipolares parásitos

Figura 1.7: Sección transversal ilustrando el acoplamiento eléctrico a través del subs-
trato en la tecnología Bulk CMOS.

 Substrato   p +  

Compuerta (G)

p+p+

 epi    p - 

Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)
n+n+

pozo  n 
 pozo  p 

Drenaje (D)Fuente (S)

 nMOSFET  pMOSFET

Figura 1.8: Sección transversal de la estructura empleada para prevenir el efecto de
Latch-up.
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ciones de alta frecuencia se emplean substratos con una capa que aísla al silicio activo
del silicio que sirve como soporte mecánico. Este concepto se discute a continuación.

1.2.2. Tecnología SOI
La arquitectura básica de un dispositivo fabricado en tecnología SOI (silicio sobre

aislante, por sus siglas en inglés) se muestra en la Figura 1.9. La capa activa de silicio
se sitúa sobre óxido, comúnmente SiO2, que la aísla del substrato tipo p que tiene un
carácter únicamente estructural. El objetivo de implementar una capa aislante entre la
capa activa de silicio y el substrato es la reducción de los tiempos de conmutación y por
lo tanto, aumento de la frecuencia de operación. Por otro lado, el aislamiento inherente
al substrato permite integrar circuitos analógicos y digitales en un mismo chip sin que
estos se vean afectados por corrientes de fuga hacia el mismo, tal como ocurre en la
tecnología bulk. Otro aspecto importante es que los dispositivos SOI no son afectados
por el efecto de cuerpo, dado que el substrato no está unido a tierra ni a VDD. Así pues,
debido a su potencial como una tecnología para altas frecuencias de operación, los dis-
positivos SOI han sido estudiados arduamente en los últimos años [18, 19].

Substrato

n+n+ n-n-

Óxido ( SiO )2 

Compuerta (G)

Drenaje (D)Fuente (S)

Figura 1.9: MOSFET fabricado en tecnología SOI.

Sin embargo, la tecnología SOI afronta limitantes adicionales a su alto costo de
producción en masa, como el efecto de cuerpo flotante, que es asociado con el alto
campo eléctrico cercano a las uniones del drenaje y la fuente con el canal. Este efecto
produce altas corrientes de fuga que afectan severamente el voltaje de umbral [20]. Adi-
cionalmente, un SOI MOSFET tiene dos dispositivos parásitos inherentes, un MISFET
(transistor de efecto de campo metal-aislante-semiconductor, por sus siglas en inglés)
formado entre el contacto del substrato, el óxido y el substrato mecánico [21], y un FET,
formado debido al traslape de la compuerta con la región activa fuera del canal [22].
Ambos efectos parásitos pueden causar corrientes de fuga significativas degradando las
características de desempeño del SOI MOSFET.
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En consecuencia, a pesar de las buenas características de la tecnología SOI CMOS
para fabricar RF MOSFETs, aún quedan muchos inconvenientes a superar. Ésta es una
de las razones por las cuales se espera que la tecnología Bulk CMOS continuará domi-
nando la producción de MOSFETs para aplicaciones de RF mientras la tecnología SOI
evoluciona y reduce sus altos costos de implementación.

1.3. Modelado del MOSFET orientado al diseño analó-
gico

Las tendencias tecnológicas presentan un conjunto de escenarios en los cuales el
modelado de MOSFETs avanzados para aplicaciones de diseño analógico juegan un
papel primordial. Entre éstas, las más importantes a resaltar son:

1. La tendencia hacia la integración de sistemas analógicos y digitales en un solo
chip, no sólo como interfase directa con el mundo físico, sino como ayuda a
incrementar las prestaciones de los sistemas digitales.

2. La tendencia hacia la operación en bajo voltaje, tanto por razones de compatibi-
lidad con las tecnologías digitales como por satisfacer los requerimientos de los
equipos alimentados con batería.

3. Las tendencias hacia las altas frecuencias de operación, que continúan en incre-
mento a medida que se disminuyen las dimensiones del MOSFET.

Una de las consecuencias de esta evolución es que en la actualidad, la simulación
por computadora es una parte fundamental en el diseño de circuitos integrados. Esto
se debe principalmente a que en general, el satisfactorio desempeño de los sistemas
depende fuertemente del software de diseño (CAD) empleado para el análisis y simula-
ción de los componentes, incluyendo modelos de circuito equivalente lineales (pequeña
señal) y no lineales de los transistores. Sin embargo, muchos diseñadores de circuitos
analógicos de RF emplean modelos inadecuados para representar el MOSFET, esto de-
bido a la dificultad para obtener modelos escalables y fáciles de usar en herramientas
de simulación estándar. Por otra parte, los modelos para aplicaciones de RF pueden
involucrar formulaciones complejas, haciendo difícil su implementación [23–26]. Así
pues, el desarrollo de modelos confiables y eficientes a nivel computacional para apli-
caciones de bajo voltaje y altas frecuencias son un gran desafío en el diseño de circuitos
integrados analógicos.

En este orden de ideas, cuando el comportamiento eléctrico del MOSFET es mo-
delado en altas frecuencias, se deben cumplir algunos requerimientos con la finalidad
de obtener simulaciones confiables. Dentro de las más importantes características que
debe tener un buen modelo de RF están:



1. Introducción 10

Garantizar la precisión del modelo en el rango de los gigahertz.

La escalabilidad, debido a que en el diseño de circuitos integrados de RF se
emplean diferentes dimensiones de mascarilla, siendo importante correlacionar
adecuadamente las características del dispositivo con su geometría.

Considerar las dependencias con la polarización es otro aspecto importante de-
bido a que muchos fenómenos físicos que tienen lugar en el MOSFET dependen
fuertemente de la polarización del dispositivo.

Considerar las perdidas a través del substrato es indispensable debido a su im-
portante impacto, principalmente en las tecnologías actuales.

Para contribuir en el desarrollo de modelos confiables en altas frecuencias, diferentes
técnicas de caracterización y alternativas en el modelado han sido propuestas en la lite-
ratura, siendo los modelos compactos y los de circuito equivalente las alternativas más
utilizadas con el fin de representar los elementos parásitos e intrínsecos que describen
de forma adecuada el comportamiento del MOSFET. Estos modelos de circuito equi-
valente son ampliamente utilizados en la caracterización de transistores, dado que en
gran medida permiten relacionar el comportamiento físico del dispositivo con los ele-
mentos eléctricos que conforman el modelo [4]. Dentro de los modelos compactos más
populares se encuentran:

El modelo BSIM, desarrollado en la UC Berkeley, que es uno de los más utiliza-
dos en la industria de los circuitos integrados. BSIM4v4.6.2 es su última versión,
la cual es una extensión de BSIM3, orientada a los efectos físicos del MOSFET
en el régimen de sub-100 nm. Este nuevo modelo se desarrolló considerando las
no uniformidades en el dopado del substrato introducidas en los procesos tecno-
lógicos actuales y las potenciales aplicaciones del MOSFET en el rango de radio
frecuencia. Dentro de las mejoras y adiciones que se realizaron en este modelo
se resalta, la resistencia de substrato variable para modelado en RF, y un nuevo
modelo de AC que considera los efectos no cuasi-estáticos en transconductancias
y capacitancias, entre otros [27].

El modelo MOS, desarrollado por laboratorios Philips, es uno de los de mayor
aceptación en los últimos años, su última versión, MOS11v1102, ha proporcio-
nado una buena descripción del MOSFET con énfasis en aplicaciones analógi-
cas [2]. El modelo MOS11 proporciona una completa descripción de las canti-
dades relacionadas con la operación del transistor, como las corrientes nodales,
las densidades espectrales de potencia o las corrientes de avalancha. Este mode-
lo utiliza la descripción del potencial superficial para describir las características
eléctricas del transistor en diferentes regiones de operación. Además, conside-
ra muchos importantes fenómenos físicos, como la reducción en la movilidad,
la dependencia con la polarización de las resistencias en serie, la velocidad de
saturación y efectos de modulación del canal entre otros [28].
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El modelo EKV es también muy usado. Fue desarrollado especialmente para di-
seño de circuitos de bajo voltaje y/o baja corriente [29]. Este modelo emplea
como referencia la terminal de substrato, en contraste con los modelos BSIM y
MOS que emplean como referencia la terminal de fuente [28,30,31]. Como resul-
tado de esto, la versatilidad del modelo es enormemente incrementada, a pesar de
contar con un número grande de parámetros. Este modelo es una buena interfaz
entre los cálculos de primera mano y las simulaciones de mayor robustez [2].

Los modelos BSIM, MOS y EKV se encuentran implementados en simuladores comer-
ciales como SPICE, aunque por lo anteriormente expuesto, es claro que varían su nivel
de complejidad, robustez y precisión.

1.4. Objetivos del proyecto
Una vez presentado el MOSFET como objeto de estudio para el desarrollo de apli-

caciones de RF, el objetivo principal de este proyecto será caracterizar y modelar el
transistor MOS con base en su estructura física. Se pretende la obtención de un circuito
equivalente de pequeña señal, incluyendo las perdidas a través del substrato y la pos-
terior extracción de todos los componentes que forman dicho circuito. La metodología
propuesta para dicha extracción está basada en la medición de parámetros de dispersión.
En primer lugar, la extracción de los parámetros procederá de mediciones realizadas di-
rectamente sobre dispositivos fabricados en el Interuniversity Microelectronics Centre
(IMEC), con longitudes de mascarilla de 80 nm, 0,25 µm, 0,5 µm y 1 µm. Posterior-
mente, se realizará la simulación y correlación a partir de los resultados obtenidos en el
rango de frecuencias de 100 MHz a 40 GHz.

Esto dará pie a un estudio sobre el impacto de la impedancia parásita del substrato
en la impedancia total de salida del dispositivo, cuantificando su contribución en todo
el rango de frecuencias evaluado, así como su dependencia con la longitud del canal.

1.5. Organización y estructura de la tesis
Este documento consta principalmente de dos partes; una primera en la cual se pre-

senta el MOSFET como objeto de estudio para aplicaciones de RF, y su modelado en
pequeña señal; y una segunda en la que se desarrolla, verifica y aplica un nuevo método
de extracción de parámetros, y se muestran los resultados obtenidos experimentalmente
y de simulaciones. Adicionalmente, se muestra la evaluación del impacto del substrato
en las características de salida del MOSFET para diferentes geometrías y voltajes de
polarización.

De estas dos partes, la primera se centra en el modelado físico por medio de circuito
equivalente de la estructura MOSFET estudiada, justificando posteriormente la validez
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de los métodos de extracción de parámetros empleados para el desarrollo completo de
este proyecto (Capítulo 2).

En lo referente a la segunda parte, se presenta la metodología de extracción de pa-
rámetros y el resultado del modelo completo de pequeña señal obtenido. De esta parte
cabe destacar el origen físico que se dará a la variación de la resistencia del canal con la
polarización y el patrón geométrico. Igualmente se presenta la correlación simulación-
experimento que valida la extracción. Seguidamente, se muestra el resultado de la eva-
luación del impacto del substrato, su comportamiento en frecuencia con respecto a la
polarización empleada y a las dimensiones del dispositivo. Finalmente se presenta un
resumen de los resultados obtenidos, las conclusiones derivadas de este trabajo, y los
trabajos futuros que éste propone (Capítulos 3, 4 y 5).



Capítulo 2

Caracterización y Modelado
Transistores MOS

Muchos estudios han contribuido a incrementar el entendimiento acerca de la física
y el modelado del MOSFET. Como resultado, muchos modelos que proporcionan las
características de este dispositivo han sido propuestos para la descripción de su opera-
ción en diferentes regímenes de operación (débil inversión, moderada inversión, fuerte
inversión, saturación, etc.). Sin embargo, todos los modelos deben ser constantemente
evaluados debido a la permanente y rápida evolución de las tecnologías. En este capítu-
lo se presentaran las técnicas de caracterización comúnmente empleadas y los tipos de
modelos más utilizados para el MOSFET en RF, dando paso a la presentación del mo-
delo que se empleará en este estudio para evaluar el impacto del substrato en MOSFETs
avanzados.

2.1. Técnicas de caracterización para el modelado de
MOSFETs

El modelado de las características del MOSFET requiere determinar de forma ade-
cuada los parámetros que describen su operación. Para ello, diferentes técnicas de ca-
racterización han sido desarrolladas. Entre las más comunes se encuentran las que se
basan en mediciones de DC y las que lo hacen en mediciones de AC. Ambos tipos se
tratan brevemente a continuación.

2.1.1. Mediciones de DC
Este tipo de mediciones permiten determinar las características I-V del dispositivo

y son relativamente simples de implementar, ya que requieren básicamente de un voltí-
metro y un amperímetro [32]. Sin embargo, cabe resaltar que en la actualidad se cuenta
con sistemas avanzados como los analizadores de parámetros semiconductores, con los

13
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cuales es posible realizar, con muy alta precisión, mediciones en DC sobre dispositivos.

Muchos autores han utilizado este tipo de mediciones para proponer métodos de
extracción de parámetros, como el voltaje de umbral, la longitud efectiva del canal o
las resistencias parásitas de drenaje y fuente del transistor [33–36]. Como ejemplo de
los métodos derivados de mediciones en DC es posible citar, entre otros, el método de
extrapolación en la región lineal y el método de extrapolación por transconductancia
para determinar el voltaje de umbral. Éstos son ilustrados en la Figura 2.1.

(a)

Recently Zhou and his group have proposed [10,11]

an improvement to the CC method. It consists on de-

fining the previously arbitrary drain current level used

to define the threshold voltage at the drain current

where d2ID=dV 2
g presents a maximum. This amounts to a

combination of the CC method and the second-deriva-

tive method, which will be presented latter.

2.2. Extrapolation in the linear region method

The ELR method [1–6] is perhaps the most popu-

lar threshold-voltage extraction method. It consists of

finding the gate-voltage axis intercept (i.e., ID ¼ 0) of the

linear extrapolation of the ID–Vg curve at its maximum

first derivative (slope) point (i.e. the point of maximum

transconductance, gm), as illustrated in Fig. 3. The value

of VT is calculated by adding Vd=2 to the resulting gate-

voltage axis intercept, which for the device at hand

happens to be 0.51 V. The main drawback of this other-

wise useful method is that the maximum slope point

might be uncertain, because the ID–Vg characteristics can

deviate from ideal straight line behavior at gate voltages

even slightly above VT, due to mobility degradation ef-

fects and to the presence of significant source and drain

series parasitic resistances [2]. Therefore, the threshold

voltage value extracted using this method, often referred

to as the extrapolated VT, can be strongly influenced by

Fig. 1. Measured ID–Vd output characteristics at five values of

gate bias for the test bulk single-crystal n-channel MOSFET

with 5 lm mask channel width and 0.18 lm mask channel

length.

Fig. 2. CC method implemented on the ID–Vg transfer charac-

teristics of the test bulk device measured at Vd ¼ 10 mV. This

method evaluates the threshold voltage as the value of the gate

voltage corresponding to a given arbitrary constant drain cur-

rent. Fig. 3. ELR method implemented on the ID–Vg characteristics

of the test bulk device measured at Vd ¼ 10 mV. This method

consists of finding the gate-voltage axis intercept (i.e., ID ¼ 0) of

the linear extrapolation of the ID–Vg curve at its maximum slope

point.
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parasitic series resistances and mobility degradation

effects.

2.3. Transconductance extrapolation method in the linear

region

A seldom used method is the transconductance ex-

trapolation method in the linear region (GMLE) which

was proposed in 1998 [19,20]. This method suggests that

the threshold voltage corresponds to the gate voltage

axis intercept of the linear extrapolation of the gm–Vg

characteristics at its maximum first derivative (slope)

point. This method is based on the following arguments

when the device is biased in the linear region. (1) In weak

inversion, the transconductance depends exponentially

on gate bias; (2) For strong inversion, if the series re-

sistance and mobility degradation are negligible, the

transconductance tends to a constant value; (3) The

transconductance decreases slightly with gate bias due to

the series resistance and mobility degradation; (4) In the

transition region between weak and strong inversion, the

transconductance depends linearly on gate bias. Fig. 4

presents the application of this method to the gm–Vg

characteristics producing an apparent value for VT of

only 0.44 V. The following method also based on the

maximum slope of the gm–Vg characteristics offers a

better description of VT.

2.4. Second-derivative method

The SD method [12], developed to avoid the depen-

dence on the series resistances, determines VT as the gate

voltage at which the derivative of the transconductance

(i.e., dgm=dVg ¼ d2ID=dV 2
g ) is maximum. The origin of

this method can be understood by analyzing the fol-

lowing ideal case of a MOSFET modeled with a simple

level ¼ 1 SPICE model, where ID ¼ 0 for Vg < VT and ID
is proportional to Vg for Vg > VT. Using the previous

simplifying assumption, dID=dVg becomes a step func-

tion, which is zero for Vg < VT and has a positive con-

stant value for Vg > VT. Therefore, d2ID=dV 2
g will tend to

infinity at Vg ¼ VT. Since for a real device such simpli-

fying assumptions are obviously not exactly true,

d2ID=dV 2
g will of course not become infinite, but will

instead exhibit a maximum at Vg ¼ VT.

As Fig. 5 indicates, the implementation of this

method is highly sensitive to measurement error and

noise, because the use of the SD amounts to applying a

high-pass filter in the measurement. Notice in this figure

that the maximum value of d2ID=dV 2
g occurs at about

Vg ¼ 0:54 V due to the measurement noise present;

Fig. 4. Transconductance extrapolation method (GMLE) im-

plemented on the gm ¼ dID=dVg versus Vg characteristics of the

test bulk device measured at Vd ¼ 10 mV. This method suggests

that the threshold voltage corresponds to the gate voltage axis

intercept of the linear extrapolation of the gm–Vg characteristics

at its maximum slope point.

Fig. 5. SD method implemented on the plot of d2ID=dV 2
g versus

Vg of the test bulk device measured at Vd ¼ 10 mV. This method

consists of finding the gate-voltage at which d2ID=dV 2
g exhibits a

maximum value.
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(b)

Figura 2.1: Ejemplos de extracción utilizando mediciones de DC. (a) Método de extra-
polación en la región lineal (b) Método de extrapolación por transconductancia.

2.1.2. Mediciones de AC
Son uno de los tipos de mediciones más importantes en la actualidad. Las técnicas

basadas en estas mediciones, permiten la extracción de parámetros a partir, por ejemplo,
de los parámetros de dispersión (parámetros S) [26,37–40]. Dos formas de realizar este
tipo de mediciones, particularmente para el caso de parámetros S, son:

Fijando el punto de operación del transistor, lo cual permite obtener los modelos
mediante la extracción directa de sus elementos constitutivos, resaltando o mini-
mizando algunos efectos de acuerdo con el estímulo de voltaje aplicado [26, 37].
En la Figura 2.2 (a) se presenta un ejemplo de la extracción de las resistencias en
serie Rs y Rd utilizando este método. Cabe resaltar que, el método en cuestión ig-
nora los efectos introducidos por el voltaje de DC aplicado, como el atrapamiento
de carga o los efectos térmicos del transistor, lo que produce, que los parámetros
S sean medidos a diferentes temperaturas cuando se cambia la polarización [40].
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Utilizando pulsos que se sobreponen al voltaje de polarización. Este método per-
mite modelar los efectos no lineales, como las corrientes de fuga en las uniones
de fuente y drenaje con el substrato o a través de la compuerta, el efecto de
atrapamiento de cargas en la región del canal relacionado con la ionización por
impacto o los efectos de auto calentamiento del transistor [38,40,41]. Resultados
obtenidos empleando este método se presentan en la Figura 2.2 (b).

Una de las principales dificultades para la caracterización de MOSFETs basándose
en mediciones de parámetros de dispersión, es que éste es un dispositivo de cuatro
terminales, lo cual incrementa la complejidad en el análisis de sus parámetros S. Por
ello, se emplea comúnmente la configuración de fuente/substrato común, que simplifica
su estudio [17, 42, 43].

(a)
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Fig. 2. Regression performed to determine Rch and Cx for the measured
transistors at Vds = 0 and Vgs = 0:9 V. The inset shows the rearrangement
of (5) to perform the regression.

Fig. 3. Regressions performed to determine the parameters associated with
Rs and Rd for the transistor with NF = 2.

In consequence, rearranging (5), Cx and Rch can be calculated from
the slope and the intercept of the linear regression shown in Fig. 2.

As can be seen in Fig. 2, good linearity is obtained for the data cor-
responding to the narrow transistor (NF = 2) up to 10 GHz, where
the substrate effects can be neglected under the established conditions.
In contrast, for the wide transistor (NF = 20) a considerable data dis-
persion is observed. For wide transistors the value of Cx dominates
overRch, hence, the behavior of the parameter Im(Z22) will no longer
be represented by (5). Therefore, relatively narrow transistors are pre-
ferred to determine Rs and Rd.

After obtaining Rs (or Rd) for several Vgs; Rs versus (Vgs � Vt)
�1

is plotted to obtain Rs cons and Rs bias. In accordance to (1) and (2),
Rs cons can be determined from the extrapolation of this data to (Vgs�

Vt)
�1 = 0. In addition, � is obtained from the slope of the corre-

sponding linear regression, allowing the direct determination ofRs bias

as a function of the gate bias by applying (2). Fig. 3 illustrates the de-
termination of these parameters for Rs and Rd corresponding to the
MOSFET with NF = 2. As can be observed, there is a slight difference
between the source and drain resistances due to device asymmetry [8].

IV. VERIFICATION

Since the effect of Rs and Rd is accentuated in MOSFETs output
impedance, simulated and experimentalS22 data is confronted in Fig. 4

Fig. 4. Experimental and simulated S22 up to 10 GHz at different Vgs for the
MOSFET with Lm = 0:18 �m, Wf = 10 �m, and NF = 2. The solid
lines correspond to the simulation for Vgs = 1:2; 1:5, and 1:8 V assuming a
constant value for Rs and Rd determined at Vgs = 1:5 V.

to verify the proposed extraction method. The simulations were per-
formed using HSPICE and the model shown in Fig. 1 after determining
Rs andRd parameters using the proposedmethodology.As can be seen,
good agreement is achieved up to 10GHz. Beyond 10GHz, simulations
will deviate from experimental data since the consideration of the
substrate elements becomes mandatory. In this case, the associated
substrate parameters can be determined at higher frequencies, at which
their effect are more apparent once the MOSFET is properly modeled
in the lowest frequency range. Fig. 4 also shows the simulation for
Vgs = 1:2; 1:5, and 1:8 V assuming a constant value for Rs and Rd

determined at Vgs = 1:5 V. In this case, the real part of S22 presents a
considerable deviation from experimental data for Vgs = 1:2 and 1:8V
since the resistive components of MOSFETs output impedance are not
properly considered.

V. CONCLUSION

A procedure to separate the bias dependent and bias independent
components of Rs and Rd has been proposed and demonstrated. This
procedure involves only S-parameter measurements of the desired de-
vice, allowing the accurate characterization of these series resistances
in short-channel MOSFETs. Since the accuracy of this procedure is
dependent on the value of the channel resistance, relatively narrow de-
vices are preferred to perform the parameter extraction. For wide de-
vices, scalability rules can be applied. Work is currently underway in
this direction.
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Fig. 1. Steady-state drain (—) and gate (- - -) current of an HEMT withV

from�2.0 to 0.0 V in 0.5-V steps as the parameter.

Fig. 2. Measured pulsed characteristics of the HEMT in Fig. 1 from the initial
conditionV = �2:0 V, V = 1:2 V with v at�1.2,�0.8,�0.4, and
0.0 V as the parameter.

can be combined with data from RF measurements to obtain
small-signal parameters from dc to microwave frequencies. The
results can be usefully presented in terms of intrinsic gain
(transconductance divided by drain conductance) as a function
of operating condition. Although this measurement is limited
to small-signal parameters and necessarily considers many
biases rather than a single bias, it provides a comprehensive
measurement of the rate-dependence mechanisms of FETs.

III. I NTRINSIC GAIN

The intrinsic gain over ten decades of frequency from 1 Hz
to 10 GHz, or in time from 160 ms down to 16 ps, is shown
in the contour map of Fig. 4. For each bias point, the small-
signal parameters were derived from pulse data measured with
an enhanced arbitrary pulsed semiconductor parameter analyzer
(APSPA) [4] for frequencies below 1 MHz, and from-param-
eters measured with a network analyzer for frequencies above
1 MHz [5].

Fig. 3. Time-evolution view of the characteristics shown in Fig. 2.

Fig. 4. Intrinsic gain versus drain bias for the HEMT in Fig. 1 operating
at 25 C with V = �0:4 V. Darker areas correspond to regions of higher
gain.

There is a significant variation in gain over frequency and
drain bias potential. The gain peaks in the knee region at very
low frequencies and at higher drain potentials. The gain would
normally be just as high at intermediate drain bias potentials if it
were not for a significant rate dependency. This rate dependency
reduces gain at low frequencies near a bias of 3.5 V and at higher
frequencies for higher bias potentials. This reduction in gain can
be directly related to the kink in the pulsed-I/V characteristics of
Figs. 2 and 3, which occurs at slower times near the 3.5-V drain
potential, and faster times at higher potentials.

Measurements over various gate biases and temperatures give
similar intrinsic gain contour maps with changes in the posi-
tion and size of the peaks and troughs. There is no remarkable
change in the general shape of the contours with change in tem-
perature. Low-frequency gain decreases with gate bias, while
the high-frequency gain is largely unaffected. Low-frequency
gain increases with temperature, while high-frequency gain de-
creases. Changes in temperature and gate bias always affect the
knee region, especially at low frequencies. There is little change
at high drain bias.

Authorized licensed use limited to: Tec de Monterrey. Downloaded on May 19, 2009 at 21:45 from IEEE Xplore.  Restrictions apply.

(b)

Figura 2.2: Ejemplos de extracciones utilizando mediciones de AC: (a) con polarización
fija. (b) aplicando pulsos.

Para caracterizar completamente al MOSFET, muchas veces es necesario, por lo
tanto, usar una técnica que involucre DC, pulsos y mediciones de RF en pequeña se-
ñal [38, 39]. Lo cual, además de ser un proceso muy largo, tecnológicamente carece
de practicidad, de allí que las técnicas de caracterización y modelos derivados de ellas
dependen del rango de operación del dispositivo.

2.2. Efectos de canal corto en MOSFETs
Con el escalamiento hacia tecnologías submicrométricas de los dispositivos, los

efectos denominados de canal corto se han vuelto mas relevantes. Se considera un
MOSFET de canal corto cuando la longitud de compuerta es del mismo orden de mag-
nitud que el espesor de la zona de agotamiento de las uniones de la fuente y el drenaje
con el substrato. En esta sección se tratan brevemente los efectos de canal corto mas
importantes.
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2.2.1. Variacion del voltaje de umbral con la geometría
Como se ilustra en la Figura 2.3, asumiendo que las lineas de campo eléctrico son

perpendiculares a la superficie de la interfase de la región del canal con el óxido de
compuerta y despreciando los efectos en los bordes del canal, en dispositivos de canal
largo el voltaje de umbral puede ser considerado como independiente de la longitud o
el ancho del transistor [16]. Sin embargo, al reducir la dimensiones del dispositivo es
necesario considerar la dependencia del voltaje de umbral con la geometría.

Región de agotamiento

Capa de inversión

n+n+

p

p

E

Figura 2.3: Sección transversal de un MOSFET de canal largo ilustrando la aproxima-
ción que permite despreciar los efectos que influencian el voltaje de umbral.

Considérese que la corriente que fluye en el canal depende de la creación y manteni-
miento de la capa de inversión. Si el voltaje de compuerta no es suficiente para invertir
el canal (Vgs < Vt), no hay flujo de corriente debido a que los portadores (electrones
en un nMOSFET) no pueden superar la barrera de potencial de las uniones de fuente y
drenaje con la región del canal. Al incrementar el voltaje de compuerta se reduce esta
barrera de potencial permitiendo el flujo de corriente. En dispositivos de canal corto, es
mas acentuado el hecho de que la barrera de potencial es controlada tanto por el voltaje
aplicado en la compuerta como por el voltaje aplicado en el drenaje. Así, si el voltaje
de drenaje es incrementado, la barrera de potencial en el canal decrece, este efecto se
denomina DIBL [44]. La reducción de la barrera de potencial, puede permitir even-
tualmente el flujo de corriente entre fuente y drenaje, aún si el voltaje de compuerta es
menor al voltaje de umbral.

El efecto de reducir la longitud del canal también resulta en el agotamiento de una
mayor longitud bajo la compuerta en las regiones cerca de las implantaciones de drena-
je y fuente. Así mismo, en un transistor de canal corto la distancia entre estas regiones
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de agotamiento es pequeña [45], como se ilustra en la Figura 2.4.

n+ n+

L

L’

Figura 2.4: Sección transversal de un MOSFET de canal corto ilustrando como afectan
las regiones de agotamiento de drenaje y fuente en el canal.

Por lo tanto, la creación de una región de agotamiento completa bajo la compuerta
requerirá de aplicar voltajes relativamente bajos en la terminal de compuerta, reducien-
do el voltaje de umbral. Este efecto asociado con altos campos eléctricos cercanos al
borde de las implantaciones de drenaje y fuente, produce un decaimiento en el voltaje
de umbral, como se ilustra en la Figura 2.5 [45].

Figura 2.5: Efectos de canal corto en el voltaje de umbral para un nMOSFET.
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Otro efecto que depende de la longitud del canal es el denominado efecto inverso
de canal corto. Este efecto, que incrementa el voltaje de umbral a medida que decrece
la longitud de la compuerta, es atribuido a un dopado lateral no uniforme inducido por
una mayor difusión a nivel local, producido por un exceso de silicio intersticial en la
vecindad de los bordes de la compuerta de polisilicio como resultado de los procesos
de implantación y oxidación [16, 45].

En la Figura 2.6 [46] se ilustra el efecto de la variación de la longitud (y por conse-
cuencia del voltaje de umbral) sobre la característica de corriente de drenaje en función
del voltaje de polarización de compuerta para un transistor MOS.

Figura 2.6: Comparación para ilustrar la corriente de drenaje normalizada en función
del voltaje de compuerta para un MOSFET de canal corto y largo.

2.2.2. Ionización por impacto
Los portadores que se mueven en el canal a altas velocidades debido a la presencia

de altos campos eléctricos longitudinales, pueden colisionar con átomos de silicio ioni-
zandolos, generando pares electrón-hueco. En este proceso, denominado ionización por
impacto, los electrones normalmente son atraídos por el drenaje, mientras los huecos
entran en el substrato para formar parte de la corriente parásita del substrato [16, 44].
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2.2.3. Electrones calientes
Otro efecto de canal corto relacionado con los altos campos eléctricos, es causado

por los denominados electrones calientes. Estos son electrones con altas energías que
pueden entrar y quedar atrapados en el óxido. Este efecto produce la degradación del
desempeño del dispositivo, incrementando el voltaje de umbral y afectando adversa-
mente el control de la compuerta sobre la corriente de drenaje [16, 44].

2.3. Tipos de modelos para representar el MOSFET
En la actualidad, los dispositivos fabricados sobre substratos de silicio son utiliza-

dos ampliamente a nivel comercial en aplicaciones de RF. Esto se debe a la alta escala
de integración del MOSFET, lo que representa un aumento en su velocidad. Adicional-
mente, la disminución de las dimensiones del transistor proporciona atractivas ventajas
a los diseñadores de circuitos integrados, tales como menor consumo de potencia, ma-
yor frecuencia de corte y menor área en el chip [2,47,48]. Sin embargo, al reducirse las
dimensiones del MOSFET y aumentar su frecuencia de operación, la representación de
su funcionamiento se ha tornado más compleja. Esto se debe a que algunos efectos que
no eran considerados en los modelos tradicionales, ahora son fundamentales. Tal es el
caso de los efectos no-cuasiestáticos. Por lo anterior, nuevos modelos para representar
la operación del transistor MOS en altas frecuencias son requeridos. A continuación se
describen algunos tipos de modelos para describir el comportamiento del MOSFET.

2.3.1. Modelos físicos estructurales
Son basados en una cuidadosa definición de la geometría del dispositivo, perfil

de dopado, ecuaciones de transporte de carga y características del material. Este ti-
po de modelos pueden ser empleados para describir tanto las características en ter-
minales como los fenómenos de transporte. Esto conlleva a sistemas en dos o tres
dimensiones, de complejas ecuaciones acopladas que deben ser resueltas empleando
métodos numéricos, lo que requiere de un gran tiempo de procesamiento. Por esta ra-
zón, este tipo de modelos son principalmente empleados para el diseño físico de los
dispositivos y son poco prácticos en el diseño de circuitos en general. Algunos de
los simuladores, usualmente referidos como de TCAD (diseño de tecnologías asisti-
do por computadora, por sus siglas en inglés), que se emplean en el diseño a nivel
de dispositivo son: PISCES [49–51], SUPREM [49, 51, 52], MINIMOS [53, 54], SY-
NOPSYS/SENTAURUS [55,56] entre otros. En la Figura 2.7 se presenta un ejemplo de
la utilización de un simulador TCAD para la obtención del perfil de dopado a lo largo
de un segmento del canal para un MOSFET [57].
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Fig. 1. Cross-sectional views of the simulated 3-D tri-gate bulk MOSFET structure. The retrograde well doping profile is shown to the right.

Fig. 2. Stripe dimensions required to adequately suppress short-channel ef-
fects, from 3-D device simulations. For a specified amount of drain-induced
barrier lowering (100 mV/V), the tri-gate bulk MOSFET offers higher layout
efficiency than the tri-gate SOI transistor because taller stripes can be used
(providing for more sidewall current conduction). This is the case even if the
SOI device has a “ground plane” (doped to a concentration of 1020 cm−3)
beneath an ultrathin (10-nm thick) BOX.

steepness is 4 nm/dec, which is less abrupt than what is required
for the source–drain extensions [15]. No mobility enhancement
was assumed, although well-established techniques for induc-
ing strain in the channel region can be readily applied.

A. Tri-Gate Bulk MOSFET Benefit for Improved Scalability

The use of retrograde well doping (or halo doping) allows the
tri-gate bulk MOSFET to achieve electrostatic integrity that is
superior to that of the tri-gate SOI MOSFET design [5] because
the drain electric field penetration through the buried oxide
(BOX) is eliminated. Therefore, Wstripe and/or TSi (∼Hstripe)
can be wider for the same degree of SCE control, as shown in
Fig. 2. Note that the use of heavy doping beneath the BOX is
less effective for the tri-gate SOI MOSFET even if an ultrathin
(10-nm thick) BOX is used. For example, Wstripe can be com-
parable with LG without requiring a channel thickness less than
2/3 LG, which is advantageous for improving manufacturabil-
ity (because Wstripe does not need to be less than LG) and
achieving good layout area efficiency (because the gated stripe

sidewalls contribute to current conduction). The retrograde
well doping profile also provides for light doping at the upper
channel surfaces to mitigate corner conduction effects [17].

B. Tri-Gate Bulk MOSFET Benefit for Reduced Variability

Fig. 3 shows the drain-current versus gate-voltage (ID–VGS)
characteristics (for 100 simulated cases) of the tri-gate bulk
MOSFETs and planar bulk MOSFETs, with atomistic dop-
ing effects included, following the methodology described
in [18] and [19]. Dopant atoms within the channel and the
source–drain gradient regions were randomly placed (e.g.,
Fig. 3(a) inset) using a Monte Carlo algorithm [20]. Con-
sidering that the nominal (continuum) body and source–
drain doping profiles are identical for the tri-gate and planar
MOSFETs, the reduction in Vth variation is due solely to their
structural difference. The depletion charge density per unit
effective channel width is smaller for the tri-gate structure, so
that RDF effects are mitigated.

C. Vth Adjustment via Doping and Body Biasing

The dependence of Ion and Ioff (normalized to layout width)
on TSi (∼Hstripe) and Wstripe are shown in Fig. 4. (No strain-
induced mobility enhancement is assumed.) The depth of the
retrograde doping can be used to tune Ion versus Ioff so that
Vth can be adjusted without heavy channel-surface doping
or gate work-function tuning. If TSi is less than one-half of
Wstripe, body biasing is effective for dynamic Vth control to
optimize the power versus delay tradeoff or to compensate
for process-induced Vth variations for improved parametric
yield [1].

IV. CONCLUSION

A tri-gate bulk MOSFET design is proposed to provide an
evolutionary pathway for bulk CMOS scaling to the end of
the roadmap. The combination of retrograde channel doping
with a multi-gate structure provides for superior electrostatic
integrity so that an ultrathin/ultranarrow channel is not required
in order to suppress SCEs. As compared with the classic planar
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Figura 2.7: Ejemplo de una simulación de un modelo estructural usando TCAD.

2.3.2. Modelos tabulares
Consisten en bases de datos, con tablas que contienen los valores de la corriente de

drenaje para diferentes valores de voltaje de polarización o geometrías del dispositivo.
Estas bases de datos pueden ser reunidas de mediciones o de simuladores empleados
a nivel de dispositivo, como los anteriormente citados. Generalmente, se usan algunas
rutinas de interpolación para obtener los valores no almacenados. Este tipo de modelos
son rápidos computacionalmente, pero carecen de una relación directa con su origen
físico. Además, la validez de este tipo de modelos es incierta fuera del rango de los
datos [44].

2.3.3. Modelos compactos
Son basados en una descripción del dispositivo mediante sistemas de ecuaciones,

que pueden o no, ser basados en la física del dispositivo. De acuerdo con esto, es posible
dividir los modelos compactos en:

Modelos físicos o modelos analíticos, cuyos parámetros son derivados directa-
mente de la física del dispositivo. A su vez, es posible subdividir éstos en dos
tipos:

i) El primero basado en el análisis del potencial superficial, usualmente deno-
minado modelo de hoja de carga [16, 44, 58]. Estos modelos son aplicables
en todas las regiones de operación del dispositivo, haciéndolos especial-
mente prácticos en aplicaciones analógicas. Sin embargo, involucran ecua-
ciones complejas que aumentan el tiempo de procesamiento, lo cual limita
su aplicabilidad para simulaciones en circuitos de altas escalas de integra-
ción (VLSI) [44, 58].

ii) El segundo tipo de modelo analítico, es el resultado de realizar varias apro-
ximaciones basadas en los fenómenos físicos dominantes en la región es-
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Símbolo en el modelo Descripción
VTH0VTH0VTH0 Voltaje de umbral a Vbs = 0
TOXTOXTOX Espesor del óxido de compuerta
W0W0W0 Parámetro que permite considerar efectos de canal angosto
K1K1K1 Coeficiente de ajuste para considerar el efecto de cuerpo de primer orden
K2K2K2 Coeficiente de ajuste para considerar el efecto de cuerpo de segundo orden
K3K3K3 Coeficiente de ajuste para considerar efectos de canal angosto
K3BK3BK3B Coeficiente de efecto de cuerpo de K3K3K3

NLXNLXNLX Coeficiente de dopado lateral no uniforme
DV T0DV T0DV T0 Primer coeficiente de efecto de canal corto en Vth

DV T1DV T1DV T1 Segundo coeficiente de efecto de canal corto en Vth

DV T0wDV T0wDV T0w Primer coeficiente para considerar efectos de canal angosto en Vth

DV T1wDV T1wDV T1w Segundo coeficiente para considerar efectos de canal angosto en Vth

Tabla 2.1: Modelo compacto empleado para el voltaje umbral en BSIM3v3 [60].

tudiada, lo cual implica que se requieran diferentes ecuaciones para des-
cribir el comportamiento del dispositivo en diferentes regiones de opera-
ción. Este tipo de modelo es usualmente denominado como modelo analíti-
co semi-empírico, debido a la combinación de parámetros físicos y empíri-
cos [44, 59].

Modelos empíricos, en los cuales, las ecuaciones que representan el comporta-
miento del dispositivo, son el resultado de ajustes a sus curvas características y
no toman en cuenta la física relacionada a éstas. Como resultado, los parámetros
usados en un modelo empírico (exponentes, coeficientes, etc.) son altamente de-
pendientes de los procesos de fabricación [16].

En la Tabla 2.1, se presenta como ejemplo, la ecuación empleada por el modelo
BSIM3v3 para representar el voltaje de umbral del MOSFET [60]. Así mismo, se listan
algunos de los parámetros contenidos en el mismo.

2.3.4. Modelos de circuito equivalente
Los modelos de circuito equivalente emulan el comportamiento eléctrico del MOS-

FET mediante la interconexión de elementos circuitales, que pueden ser, o no, depen-
dientes de la polarización, la frecuencia o la temperatura, y que están asociados a las
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características físicas del transistor [44]. Este tipo de modelos son de gran aceptación
en la actualidad debido a su clara representación de las relaciones entre el circuito y la
estructura física del dispositivo. Además, son de fácil implementación y evaluación en
los simuladores de circuitos tradicionales como SPICE [59].

Cabe mencionar adicionalmente dentro de este tipo de modelos, los denominados
modelos híbridos, que son una combinación de los modelos compactos y los modelos
de circuito equivalente. Así por ejemplo, en la Figura 2.8, el comportamiento intrínseco
del MOSFET se representa mediante el modelo BSIM3v3 (modelo compacto) mientras
las perdidas a través del substrato son representadas mediante un circuito equivalente
asociado [61].

output impedance, nor the consideration of a single
capacitance (Csub) to represent the apparent reduction
of the substrate impedance at very high frequencies
have been reported.

Figure 5(a) shows the cross section of a common-
source/bulk MOSFET, which illustrates the distribu-

tion of the substrate elements. Notice that Rb1 and Rb4

account for the coupling of the source and drain to the
bulk terminal, whereas Rb2 and Rb3 consider the cou-
pling of the source and drain to the intrinsic bulk (B�).
As can be seen in this figure, as frequency increases, the
effect of Csub will reduce the substrate impedance, thus
creating a direct path between the intrinsic bulk and the
bulk/source terminal. This effect is observed in the
MOSFET’s output characteristics at frequencies beyond
20 GHz, and is known as the kink phenomenon [14].

In order to analyze the effect of the substrate
network on the MOSFET’s output impedance, the
equivalent circuit for the calculation of Z22 is pre-
sented in Figure 5(b). Since the calculation of Z22

requires that the input port is in open circuit condition,
notice that the gate resistance does not affect this
parameter. As can be seen in this circuit, the analytical
determination of the substrate elements is very diffi-
cult, even under cold conditions (that is, Vds � 0 and
Vgs � 0), where the effect of the transconductance (gm)
and the output conductance (gds) becomes negligible.
For this reason, a systematic optimization procedure can
be performed to determine the substrate network.

Figure 3. Measured (symbols) and simulated (lines) data for the starting frequency points of S22

and S21 before and after considering the series resistances as lumped elements (the curves were
measured up to 6 GHz at Vds � 2.5 V and Vgs � 1, 1.5, 2, and 2.5 V to a 0.25-�m channel-length
MOSFET): (a) original simulations; (b) simulations including Rs and Rd externally; (c) original
simulations; (d) simulations including Rs and Rd externally.

Figure 4. The MOSFET’s equivalent circuit using
BSIM3v3 as the core model.

258 Torres-Torres and Murphy-Arteaga

Figura 2.8: Ejemplo de un modelo híbrido.

En la actualidad existen implementados en simuladores de circuitos comerciales
una serie de modelos con diferentes niveles de precisión, tal que, los diseñadores de
circuitos pueden seleccionar el más adecuado de acuerdo a sus requerimientos, conser-
vando el compromiso que debe existir entre la precisión y la eficiencia computacional.
Así pues, al seleccionar un modelo es importante considerar que de acuerdo con el
tipo de señal aplicada en las terminales del dispositivo, las características de la capa
de inversión del MOSFET cambian. Este comportamiento será tratado brevemente a
continuación.

2.4. Consideraciones dinámicas en el modelado
Para modelar correctamente el comportamiento del MOSFET en altas frecuencias,

es necesario considerar las características dinámicas del transistor. Es común usar el
modelo cuasi-estático (QS) para describir el comportamiento del transistor MOS. Este
modelo supone que la carga en el canal, y por lo tanto la corriente en las terminales, de-
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penden exclusivamente del voltaje de polarización aplicado en la compuerta. Esta apro-
ximación es válida para la operación del dispositivo en DC o a muy bajas frecuencias,
debido a que ignora que la carga en la capa de inversión no responde instantáneamente
a los voltajes extrínsecos aplicados. Lo anterior implica que a medida que la frecuencia
se incrementa, la operación dinámica del MOSFET debe ser descrita por medio de mo-
delos no-cuasi-estáticos (NQS).

Bajo condiciones de operación QS, la corriente que circula entre las terminales
de drenaje y fuente del MOSFET es resultado únicamente del desplazamiento de las
cargas móviles (electrones en el nMOSFET y huecos en el pMOSFET), suponiendo
despreciable la corriente a través del substrato. En contraste, en el análisis de AC se
deben considerar corrientes adicionales que introducen y remueven cargas de la capa
de inversión, denominadas corrientes de carga. En la Figura 2.9 se muestra una repre-
sentación esquemática e ideal de la región intrínseca del MOSFET, en ella, ID, IS , IG e
IB son las corrientes de drenaje, fuente, compuerta y substrato respectivamente; IT se
denomina corriente de transporte y circula entre el drenaje y la fuente.

q
B

q
G

q
I

Compuerta

I  = - ITS

I  = 0
B

I  = ITD

I  = 0
G

Canal

Substrato

Figura 2.9: Representación gráfica de la región intrínseca de un MOSFET.

Si el voltaje aplicado en la compuerta varia con el tiempo, manteniendo fijos los
voltajes de fuente y substrato, es posible escribir las corrientes totales en cada terminal
como la suma de dos componentes, una corriente de transporte y una carga, matemáti-
camente esto es [44]:

iS(t) = −IS(V (t)) +
dqS

dt
(2.1)
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iD(t) = ID(V (t)) +
dqD

dt
(2.2)

iG(t) =
dqG

dt
(2.3)

iB(t) =
dqB

dt
(2.4)

En las ecuaciones 2.3 y 2.4, qG es la carga en la compuerta, y qB es la carga en
la región de agotamiento en el substrato. En estas ecuaciones se considera además,
que a través de la compuerta y el substrato no fluye corriente de transporte, esto es
IG = IB = 0, como se muestra en la Figura 2.9.

Por otra parte, en las ecuaciones 2.1 y 2.2, qS y qD no son cargas almacenadas (en el
mismo sentido que qG y qB). Son las cargas inyectadas del lado de la fuente y sustraídas
del lado del drenaje [16, 44, 48]. Por lo tanto, en la Figura 2.9, la carga en la región de
inversión (qi), dependerá de qS y qD. Así, se pueden combinar las ecuaciones 2.1 y 2.2
tal que:

iS + iD = IDS(V (t)) +
dqI

dt
(2.5)

Como consecuencia, iD e iS son diferentes de la corriente de transporte instantánea iT ,
cuando existe un estímulo de voltaje variante en el tiempo. Por lo tanto, la suposición
de que la carga en la capa de inversión es modulada instantáneamente y produce una
corriente equilibrada en el drenaje y la fuente, solamente es válida para frecuencias de
operación bajas [48].

De la misma forma, la influencia de los campos eléctricos longitudinal y transversal
en la disminución de la velocidad de los portadores y degradación de la movilidad deben
ser considerados al aplicar una señal variable en el tiempo en la terminal de compuerta.
Así, es posible diferenciar de acuerdo con la magnitud del estímulo aplicado, entre
modelos de gran señal y de pequeña señal. Este último tipo de modelo se emplea en
este trabajo y se ampliará su definición en el siguiente apartado.

2.5. Modelo de circuito equivalente a pequeña señal
El modelado en pequeña señal es una técnica de análisis empleada comúnmente

para aproximar el comportamiento de un dispositivo no lineal con ecuaciones linea-
les. La linealización de los elementos del modelo se realiza alrededor de un punto de
polarización en DC [62]. En la Figura 2.10 se presenta la sección transversal de un
nMOSFET, donde todos los componentes del circuito equivalente asociado representan
el comportamiento de éste en pequeña señal.
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Figura 2.10: Sección transversal del MOSFET y circuito equivalente de pequeña señal.

Con base en el funcionamiento activo del MOSFET, el circuito presentado en la
Figura 2.10 se puede dividir en dos partes, constituidas por: i) elementos intrínsecos; y
ii) elementos extrínsecos. Cuyas características se presentan a continuación.

2.5.1. Elementos intrínsecos
Los elementos intrínsecos, gm, Cgs, Cgd, Cgb, Cds y Rch, representan directamente

el funcionamiento de la región activa del MOSFET.

Las capacitancias Cgs, Cgd y Cgb, agrupan diferentes efectos capacitivos inheren-
tes a la estructura del MOSFET (ilustrados en la Figura 2.11), a saber:

(i) Las capacitancias asociadas principalmente con la geometría del dispositivo,
que son: 1) La capacitancia entre borde externo de la compuerta y las implan-
taciones de fuente y drenaje, CFO; 2) La capacitancia entre el borde interno de
la región de compuerta y las implantaciones de fuente y drenaje, CFI ; 3) La ca-
pacitancia de traslape entre la compuerta y las difusiones altamente dopadas de
drenaje y fuente, CGSO y CGDO; así como, entre compuerta y substrato, CGBO;
4) La capacitancia de traslape entre la compuerta y las difusiones LDD, CGSOL

y CGDOL [60].

(ii) Las capacitancias Cgsi, Cgdi, Cgbi, dependen de la polarización, y representan
el efecto de la fuente, el drenaje y el substrato sobre la distribución de cargas
en la compuerta [16, 60]. La capacitancia Cds también depende fuertemente de
la polarización y representa el acoplamiento capacitivo entre las terminales de
drenaje y fuente a través del substrato [16].

El factor gm es la transconductancia de compuerta en pequeña señal (usualmente
referida simplemente como transconductancia) y expresa la razón de cambio en
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Figura 2.11: Capacitancias de la estructura MOSFET.

la corriente de drenaje con respecto al cambio en el voltaje de compuerta para
voltajes de drenaje y substrato constantes, matemáticamente esto es:

gm =
∂Ids

∂Vgs

|Vds,Vbs=constante (A/V) (2.6)

En el modelo presentado en la Figura 2.10, el efecto de la transconductancia se
considera mediante una fuente de corriente controla por voltaje (gmVgs).

Rch representa la resistencia propia asociada a la región del canal, la cual depen-
de tanto de la polarización como de la geometría. Específicamente, la resistencia
del canal disminuye si el voltaje aplicado en la terminal de compuerta se incre-
menta [26, 63] o si la longitud del canal disminuye [63, 64].

2.5.2. Elementos extrínsecos
Se consideran parásitos en el funcionamiento del MOSFET y pueden ser, o no,

dependientes de la polarización [16, 17, 44]. Éstos son:

Rs y Rd, que representan las resistencias efectivas de las regiones de fuente y
drenaje; en éstas es posible identificar tres contribuciones principales, las cuales
se ilustran en la Figura 2.12; a saber: 1) Rc, que representa la resistencia asociada
al contacto metálico con la región n+; 2) la resistencia Rb, asociada a la implan-
tación de la región n+ y la región LDD; 3) la resistencia Ra, que se origina en la
región donde la corriente de portadores es concentrada y estrechada por debajo
de la región de acumulación [16, 65]. En consecuencia tanto Rs como Rd son
dependientes de la polarización.

Rg, que representa la resistencia efectiva del electrodo de compuerta. Como se
ilustra en la Figura 2.13, Rg tiene dos componentes: 1) la resistencia distribuida
del contacto de compuerta (Rgeltd), la cual es independiente de los voltajes de
polarización y la frecuencia, y 2) la resistencia distribuida del canal vista desde
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Figura 2.12: Sección transversal de un MOSFET señalando las componentes de las
resistencias Rs y Rd.

la compuerta (Rgch), que es dependiente del voltaje Vgs. Esto denota que Rg es
dependiente del voltaje de polarización, en particular, el valor de Rg decrece a
medida que Vgs se incrementa [66, 67].

Compuerta

Fuente

SiO  

R

...

... ...
Drenaje

R

2

ch

eltd

Figura 2.13: Ilustración de las componentes de Rg en un MOSFET.

Igualmente, la geometría del electrodo de compuerta juega un papel importante
en las tecnologías actuales, esto debido a que el escalamiento de los dispositivos
incrementa la impedancia de entrada del MOSFET, lo cual limita la operación del
MOSFET en altas frecuencias [67]. Para disminuir el efecto de Rg, se emplea el
dividir los MOSFET en varios transistores conectados en paralelo (varios dedos),
esto es, interconectando sus compuertas, drenajes y fuentes, como se muestra en
la Figura 2.14.

En contraste, los elementos de la red de substrato, esto es, las capacitancias de
unión Cjs y Cjd, y las resistencias Rbks y Rbkd, a primera aproximación se pueden
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Figura 2.14: División de un MOSFET como varios transistores en paralelo.

considerar independientes de la polarización (las capacitancias de unión varían
lentamente con el voltaje aplicado), siendo principalmente definidos por la geo-
metría del dispositivo. Sin embargo, los efectos relacionados con estos elementos
son muy importantes cuando el MOSFET opera en altas frecuencias, influyendo
de manera significativa en la impedancia de salida del dispositivo, como se verá
más adelante.

2.6. Conclusiones
A lo largo de este capítulo, se presentaron diversas formas de representar el compor-

tamiento del transistor MOS, enfatizando en el modelado mediante circuito equivalente
de pequeña señal. Con este tipo de modelos se pueden correlacionar de forma visual
cada uno de los componentes circuitales con la estructura física del dispositivo. De
igual forma, se presentaron las dependencias de sus parámetros con la polarización, la
geometría o la frecuencia; lo cual permite concluir que al establecer las condiciones
adecuadas, es posible aprovechar estas dependencias para determinar los parámetros
involucrados en el modelo para el transistor operando en RF.

Con base en esto, en el siguiente capítulo se presentará la metodología de extrac-
ción propuesta para este trabajo, empleando para ello, la medición de parámetros de
dispersión, estableciendo diferentes valores de voltaje de polarización y empleando una
configuración de fuente/substrato común. Todo esto para obtener las componentes del
modelo de pequeña señal directamente de las ecuaciones que describen el circuito.



Capítulo 3

Metodología de Extracción

Frecuentemente, en la caracterización de dispositivos se requiere resolver proble-
mas que incluyen conjuntos de variables cuando se sabe que existen algunas relaciones
inherentes entre ellas. En el estudio del MOSFET es común encontrar que para estudiar
la relación existente entre sus diferentes características y las condiciones de operación,
se empleen diferentes análisis por medio de regresiones lineales. Entre las más comu-
nes se encuentran las regresiones basadas en la dependencia con la longitud del canal,
los voltajes de polarización o la frecuencia [33, 42, 43, 68, 69].

A lo largo de este capítulo se presentaran las metodologías empleadas para obtener
los parámetros asociados al modelo de pequeña señal del MOSFET. Esto permitirá
proporcionar adicionalmente una interpretación física de la resistencia asociada al canal
mediante la obtención de los parámetros que conforman su modelo compacto. De esta
forma, se completará un modelo híbrido, que será la base para el estudio de la influencia
del substrato en la impedancia de salida del transistor.

3.1. Configuración fuente/substrato común
Debido a que en muchos de los casos los modelos de circuito equivalente son ba-

sados completamente en la interpretación de datos experimentales, la configuración
empleada en las mediciones es muy importante [5]. En la caracterización que se realizó
en este trabajo, se empleó una configuración de fuente/substrato (S/B) común, lo cual
permite representar al MOSFET como una red de dos puertos. Esto quiere decir que las
terminales de fuente y substrato se encuentran unidas, y serán consideradas como las
terminales de referencia para los puertos 1 y 2, como se muestra en la Figura 3.1.

En esta configuración, el estímulo es aplicado en la terminal de compuerta (puer-
to 1), mientras que la respuesta es medida en la terminal de drenaje (puerto 2) y vice-
versa.

29
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Figura 3.1: Configuración del MOSFET como una red de dos puertos.

De esta manera, la repuesta del MOSFET ante los diferentes estímulos aplicados
puede ser descrita por medio de una matriz de 2×2 definida como [26, 70]:[

b1

b2

]
=

[
S11 S12

S21 S22

] [
a1

a2

]
donde a1 y a2 representan ondas de voltaje incidentes y b1 y b2 reflejadas en cada
puerto. Una vez obtenidos los parámetros S a partir de mediciones, es posible obtener
los correspondientes parámetros Z, Y o H por medio de las transformaciones adecuadas
para su posterior análisis [70].

3.2. Descripción de los dispositivos y las condiciones ex-
perimentales

Los dispositivos estudiados en este trabajo fueron cuatro transistores MOS de canal
n fabricados sobre sustrato de silicio tipo p en configuración fuente/substrato común.
Cada transistor cuenta con 8 dedos de compuerta (NF=8), cada uno con ancho de 3 µm
(Wf = 3 µm) y longitudes de mascarilla de canal de 80 nm, 0,25 µm, 0,5 µm y 1 µm
respectivamente. Las mediciones se realizaron a nivel de oblea en el rango de 10 MHz
a 40 GHz utilizando un analizador de redes vectorial (VNA) Agilent E8361A. Se utili-
zaron puntas de prueba coplanares de RF con 150 µm de separación entre agujas. La
polarización de los dispositivos se realizó utilizando una fuente Keithley 2400 conecta-
da a través del VNA, como se ilustra en la Figura 3.2.

Para definir el plano de medición al nivel de las estructuras de prueba y la impe-
dancia de referencia a 50 Ω se empleó el procedimiento de calibración SOLT (corto-
abierto-carga-a través, por sus siglas en inglés), el cual es uno de los estándares de
calibración mas conocido y utilizado para eliminar el posible error introducido por el
VNA al realizar las mediciones. SOLT requiere la medición de estructuras fuera de la
oblea, ilustradas en la Figura 3.3, las cuales son diseñadas especificamente con fines de
calibración instrumental.
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Figura 3.2: Esquema del montaje experimental utilizado para la realización de las me-
diciones.
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3.2.1. Efecto parásito de la estructura de pruebas
Es claro que para accesar al dispositivo en su zona activa, éste debe conectarse

a través de plataformas de contacto y líneas de interconexión. Como se presenta en
la Figura 3.4, las estructuras de prueba de los dispositivos estudiados se encuentran
en configuración G-S-G (tierra-señal-tierra, por sus siglas en inglés) y adicionalmente
cuentan con un plano de tierra en un nivel de metal inferior. Esta configuración, de-
nominada blindada, previene el acoplamiento entre los contactos a través del substrato
cuando se realizan las mediciones de RF, ya que a diferencia de las estructuras de prue-
ba convencionales, éstas proporcionan un mejor confinamiento del campo eléctrico en
las puntas de prueba, similar a una guía de onda coplanar [71–74], como se ilustra en
la Figura 3.5.
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Figura 3.4: Disposición de los contactos y puntas de prueba para las mediciones de RF.
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Figura 3.5: Comparación entre las estructuras de prueba (a) convencionales (b) blinda-
das.

En la Figura 3.6 se presenta un modelo para la estructura de prueba blindada, en
este modelo Yi y Yo representan la capacitancia entre las plataformas de contacto y el
plano de tierra, la impedancia Zf representa el acoplamiento entre las plataformas de
contacto a través del aire, Zgnd representa la impedancia del plano de tierra, los efectos
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de las vías que conectan los niveles superiores de metal al dispositivo bajo estudio
se consideran por las impedancias en serie Zi y Zo mientras Ri y Ro representan las
características puramente resistivas de las plataformas de contacto [74].

Puerto 1 Puerto 2Zi ZoRi Ro

Yf

Zgnd

Yi Yo

Dispositivo 
a evaluar

Figura 3.6: Modelo asociado a los efectos parásitos en la estructura de pruebas blindada.

Los efectos asociados a la estructura de pruebas son considerados como parásitos,
deben ser eliminados de los datos medidos. En este trabajo se empleó el método pro-
puesto en [74] para remover los efectos introducidos por las plataformas de contacto en
las mediciones de dispositivos con estructura de pruebas blindada.

Una vez removidos los efectos parásitos de los contactos, los datos corresponderán
a la respuesta del dispositivo, y a partir de ellos se procederá a obtener los elementos
que constituyen el modelo de circuito equivalente, como se explicará posteriormente.

3.3. Determinación de los elementos del circuito equi-
valente

Para la determinación de los parámetros que forman el modelo presentado en la
Figura 2.10 se realizaron mediciones de parámetros S estableciendo una condición de
polarización en frío o cold, esto es, sin aplicar ninguna diferencia de potencial entre
las terminales de drenaje y fuente (Vds = 0). Mientras, el voltaje de compuerta fue
mantenido superior al voltaje de umbral. Bajo estas condiciones de polarización, y con-
siderando que el MOSFET se configuró en fuente/substrato común, es posible realizar
algunas simplificaciones, a saber:

1. Debido a la condición de polarización en frío, no existe corriente entre fuente y
drenaje, por lo tanto la transconductancia del MOSFET es despreciable [43]. Así,
la fuente controlada presentada en el modelo puede ser eliminada.
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2. De acuerdo con lo expresado en el capítulo anterior, Cgb incluye el efecto de
los cambios de la concentración de carga en la región de compuerta ante las
variaciones en la tensión de substrato, esto es, Cgb = ∂QG

∂Vb
|Vd,Vs,Vb

. Por tanto,
bajo la condición de Vds = 0, y considerando fuerte inversión, el voltaje a través
del óxido a lo largo del canal permanece fijo. Así los cambios en Vb no serán
percibidos en la carga de compuerta (∆QG = 0) [16]. bajo estas condiciones el
efecto de Cgb para el análisis en pequeña señal puede despreciarse.

3. En la Figura 2.10 es posible apreciar que las implantaciones de substrato y fuente
se encuentran muy cercanas, esto es frecuente en transistores empleados para
operar en el rango de RF configurados en fuente/substrato común. La proximidad
de estas regiones reduce considerablemente el efecto de Rbks y por lo tanto éste
puede ser ignorado.

4. La impedancia introducida por Cjs, para el rango de frecuencias considerado,
es típicamente mucho mayor que el valor Rs. Por lo tanto, su efecto puede ser
ignorado para el presente análisis [67].

De acuerdo con lo anteriormente expuesto, el circuito equivalente presentado en la
Figura 2.10 puede ser reducido como se muestra en la Figura 3.7.
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MOSFET intrínseco

Figura 3.7: Sección transversal del MOSFET mostrando el circuito equivalente simpli-
ficado para Vds = 0 y Vgs > Vt. Configurado en fuente/substrato común.

3.3.1. Impedancia total de salida del MOSFET
La impedancia de salida del MOSFET puede analizarse directamente mediante el

parámetro de impedancia Z22, el cual se expresa matemáticamente como:

Z22 =
v2

i2
|i1=0 (3.1)

Usando esta definición, la corriente a través del puerto 1 es cero, y por lo tanto la
resistencia de compuerta no interviene en el análisis, como se aprecia de la Figura 3.8.
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Figura 3.8: Circuito equivalente ilustrando los voltajes y las corrientes asociadas a los
puertos de entrada y salida.

Adicionalmente, definiendo un nuevo parámetro Cx, que represente la capacitancia
equivalente que incluye el efecto introducido por Cds, Cgs y Cgd, tal que,

Cx = Cds +
CgsCgd

Cgs + Cgd

(3.2)

el circuito se reduce al presentado en la Figura 3.9.
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Figura 3.9: Circuito equivalente asociado con el parámetro Z22.

De acuerdo con la Figura 3.9, la impedancia total de salida está compuesta de dos
impedancias conectadas en paralelo. Una definida como Zcanal que incluye los elemen-
tos de la región activa del MOSFET; y otra definida como Zsub asociada a la red de
substrato. En los siguientes apartados, se presenta la extracción de los elementos que
conforman cada una de éstas.
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3.3.2. Elementos asociados a la impedancia Zsub

Para obtener la impedancia del substrato (Zsub) se realizaron mediciones de pará-
metros S estableciendo una condición de polarización con Vgs = Vds = 0.

Bajo esta condición de polarización es valido realizar dos aproximaciones para sim-
plificar el estudio.

La primera establece que debido a que no hay inversión del canal el valor de
Rch es muy grande, lo que permite ignorar su efecto dado que Rch||1/(jωCx) ≈
1/(jωCx).

La segunda, permite despreciar el efecto de las resistencias en serie Rs y Rd,
dado que son mucho mas pequeñas que la impedancia 1/(jωCx). Esto es, Rs +
1/(jωCx) + Rd ≈ 1/(jωCx).

De acuerdo con esto, el circuito equivalente resultante se presenta en la Figura 3.10.

Cx

CjdRbkd

DS/B

Z22

Figura 3.10: Circuito equivalente para el MOSFET polarizado a Vds = Vgs = 0.

En este circuito, la admitancia de salida del MOSFET (Yo) puede ser definida a
partir de 1/Z22 y expresada como,

Yo = 1/Z22 =
ω2C2

jdRbkd

1 + ω2C2
jdR

2
bkd

+ j

(
ωCx

ωCjd

1 + ω2C2
jdR

2
bkd

)
(3.3)

Es posible reorganizar la parte real de la ecuación 3.3, tal que,

ω2

Re(Yo)
= ω2Rbkd +

1

C2
jdRbkd

(3.4)

Al graficar la expresión 3.4 tal que ω2/Re(Yo) sea función de ω2 es posible deter-
minar a partir de una regresión lineal el valor de la resistencia Rbkd y de la capacitancia
Cjd asociadas a la impedancia del substrato Zsub de la pendiente y el intercepto, res-
pectivamente. Esta regresión se presenta en la Figura 3.11 para el transistor de longitud
de canal de 80 nm.
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Figura 3.11: Regresión lineal utilizada para determinar Rbkd y Cjd.

Se puede apreciar en la Figura 3.11 la buena concordancia entre los datos experi-
mentales y la regresión lineal realizada.

3.3.3. Elementos asociados a la impedancia Zcanal

Después de determinar la resistencia Rbkd y la capacitancia Cjd, los efectos del
substrato pueden ser removidos de los datos experimentales mediante la aplicación de
la operación matricial,

Y∗ = Y−

[
0 0

0
ω2C2

jdRbkd

1+ω2C2
jdR2

bkd
+ j

ωCjd

1+ω2C2
jdR2

bkd

]
(3.5)

donde Y es la matriz de parámetros Y obtenida para una condición de polarización defi-
nida, y Y∗ es la matriz de parámetros de Y después de remover los efectos del substrato.

Una vez obtenida la matriz Y∗, ésta es convertida en sus correspondientes matriz de
parámetros Z, Z∗,

Z∗ =

[
Z∗

11 Z∗
12

Z∗
21 Z∗

22

]
(3.6)

A partir de la cual el parámetro Z∗
22 puede ser asociado al circuito que se presenta en

la Figura 3.12 donde los efectos del substrato han sido removidos de la impedancia de
salida del MOSFET.
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RdRs
Rch

DS/B

*

Cx

Z22

Figura 3.12: Circuito equivalente para el MOSFET polarizado a Vds = 0 y Vgs > Vt

después de remover los efectos del substrato.

De acuerdo con este circuito, y en relación a la Figura 3.12, es posible expresar Z∗
22

como:

Z∗
22 = Rs + Rd +

Rch

1 + (ωCxRch)2
− j

(
ωCxR

2
ch

1 + (ωCxRch)2

)
(3.7)

Reorganizando la parte imaginaria de la ecuación (3.7) se obtiene,

− ω

Im(Z∗
22)

= ω2Cx +
1

R2
chCx

(3.8)

De acuerdo con la ecuación (3.8), realizando una regresión lineal de −ω/Im(Z∗
22) en

función de ω2 es posible obtener los valores de la capacitancia Cx y la resistencia de
canal Rch a partir de la pendiente y el intercepto con las abscisas. El resultado de apli-
car ésta regresión para el MOSFET con longitud de canal de 80 nm polarizado con
Vgs = 0,6 V se presenta en la Figura 3.13.
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Figura 3.13: Regresión lineal usada para determinar Rch y Cx con Vgs = 0,6 V
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Una vez que Rch y Cx han sido determinados, las resistencias en serie de drenaje
(Rd) y fuente (Rs) pueden ser calculadas empleando las siguientes expresiones [42],

Rs = Re(Z∗
12)−

1

2
· Rch

1 + (ωCxRch)2
(3.9)

Rd = Re(Z∗
22)−Rs −

Rch

1 + (ωCxRch)2
(3.10)

Mediante el procedimiento anteriormente descrito se han determinado todos los ele-
mentos del modelo presentado en la Figura 3.9 para un valor definido de polarización
de compuerta (Vgs = 0,6 V). Para estudiar el impacto en la variación de esos paráme-
tros en las características de salida del MOSFET, se han considerado diferentes valores
de polarización en fuerte inversión, variando desde Vgs = 0,5 V hasta Vgs = 0,7 V en
pasos de 20 mV.

A partir de los resultados obtenidos tras extraer los valores de Rch para los diferentes
valores de Vgs, se propone en la siguiente sección un método de extracción directa para
obtener el voltaje de umbral (Vt), el factor de reducción de la movilidad debido al campo
eléctrico vertical en el canal (θ) y el factor de ganancia (β0), y de esta forma describir
físicamente el comportamiento de la resistencia en el canal, dando pie a cuantificar de
una forma más adecuada el impacto del substrato en las características de salida del
MOSFET.

3.4. Modelado de la resistencia del canal
La conductancia intrínseca de pequeña señal entre la fuente y el drenaje (gch) a

Vds = 0 puede ser expresada como [64],

gch =
1

Rch

=
µeffCoxWeff

Leff

(Vgs − Vt) (3.11)

donde
Cox es la capacitancia del óxido de compuerta por unidad de área.
µeff es la movilidad efectiva en la capa de inversión.
Leff es la longitud efectiva.
Weff el ancho efectivo.

Definiendo el parámetro β tal que,

β =
µeffCoxWeff

Leff

(3.12)

es posible expresar la ecuación (3.11) como,
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gch = βVgs − βVt (3.13)

Es bien conocido que pequeños cambios en Vgs introducen pequeñas variaciones en
la longitud efectiva del canal (Leff ) [33], lo cual a su vez introducirá pequeños cambios
en β tal que, es posible considerar la expresión 3.13 como lineal en pequeños rangos
de polarización. Así, β puede ser obtenido de la pendiente y Vt del intercepto mediante
una regresión lineal de gch en función de Vgs. En la Figura 3.14 se presenta la extracción
de Vt para el transistor de longitud de canal de 80 nm.
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Figura 3.14: Regresión lineal usada para determinar Vt.

Como se muestra en la figura, la regresión se realizó empleando como punto central
Vgs = 0,6 V tal que Vgs ±∆Vgs con ∆Vgs = 20 mV.

En la Figura 3.15 se presentan los valores obtenidos para Vt como función de Vgs.
Como se puede observar, no hay una variación significativa en el valor extraído de Vt,
manteniéndose casi constante sobre todo el rango de Vgs evaluado.

Una vez que el voltaje de umbral ha sido determinado, el factor de reducción de la
movilidad debido al campo eléctrico vertical en el canal (θ) y el factor de ganancia (β0)
pueden ser obtenidos. Así, reescribiendo la ecuación 3.11 de tal forma que,

Rch =
Leff

µeffCoxWeff (Vgs − Vt)
(3.14)

Considerando que la movilidad efectiva en la capa de inversión (µeff ) es usualmente
modelada de acuerdo a la siguiente expresión [64],
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Figura 3.15: Valor de Vt extraido para el MOSFET con longitud de canal de 80 nm.

µeff =
µ0

1 + θ(Vgs − Vt)
(3.15)

Donde µ0 es la movilidad intrínseca. Así, sustituyendo (3.15) en la ecuación (3.14), la
resistencia del canal puede ser expresada como,

Rch =
Leff [1 + θ(Vgs − Vt)]

µ0CoxWeff (Vgs − Vt)
(3.16)

Con β0 expresado como,

β0 =
µ0CoxWeff

Leff

(3.17)

Ahora, reemplazando (3.17) en (3.16) y reorganizando se obtiene,

Rch =
1

β0(Vgs − Vt)
+

θ

β0

(3.18)

Partiendo de la ecuación 3.18 y bajo la consideración de pequeñas variaciones de
Vgs hecha anteriormente, se obtienen θ y β0 realizando una regresión lineal, como se
ilustra en la Figura 3.16.
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Figura 3.16: Regresión lineal usada para determinar θ y β0.

Una vez determinados los valores del modelo compacto, que describe el compor-
tamiento de la resistencia del canal mediante la ecuación 3.18, estos se incluyen en el
modelo presentado en la Figura 3.9, obteniendo así un modelo híbrido que describe el
comportamiento del MOSFET en el rango de frecuencias estudiado.

3.5. Obtención del voltaje de umbral a partir de medi-
ciones de DC

Para complementar el presente trabajo y contrastar los resultados obtenidos me-
diante la metodología de extracción propuesta, se realizaron mediciones de DC en los
dispositivos. Como resultado de estas mediciones, en la Figura 3.17 se presenta la curva
característica de corriente drenaje-fuente (en escala logarítmica) en función del voltaje
de polarización aplicado en la terminal de compuerta. Como se puede apreciar en ésta,
a medida que se reduce la longitud del canal la corriente de drenaje aumenta y el voltaje
de umbral se reduce, así mismo se puede ver, que el transistor con longitud de canal de
1 µm comienza a conducir en un valor de voltaje de compuerta menor que el transistor
de 0,5 µm, esto puede ser asociado a un efecto inverso de canal corto, como se discutió
en la sección 2.2.

A partir de estos datos experimentales, se propone extraer el voltaje de umbral me-
diante el método de máxima transconductancia, el cual es uno de los más utilizados
para la extracción de este parámetro [36].
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Figura 3.17: Log Ids en función de Vgs para diferentes longitudes de compuerta.

Este método consiste en obtener el valor de Vgs en el punto donde se presenta el
valor máximo de la transconductancia del dispositivo (gm = ∂Ids/∂Vgs) para un valor
bajo de voltaje de polarización de drenaje (en este trabajo se utilizó Vds = 50 mV). El
valor de Vt se obtiene de la intersección con el eje horizontal de la recta tangente a la
curva de corriente de drenaje en ese punto.

En la Figura 3.18 se muestra una gráfica que ilustra la aplicación de este método
para obtener el voltaje de umbral para el transistor con longitud de canal de 80 nm,
polarizado a un voltaje de drenaje Vds = 50 mV. Cabe mencionar que el cálculo de la
transconductancia y los parámetros de la recta tangente fueron enteramente numéricos
para obtener el voltaje umbral de todos los transistores estudiados.
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Figura 3.18: Extracción de Vt mediante el método de máxima transconductancia para
el transistor con Lm = 80 nm.
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3.6. Validación del modelo de circuito equivalente obte-
nido

Con la finalidad de verificar la validez del método de extracción propuesto, los
valores para el voltaje de umbral obtenidos mediante el modelo descrito por la ecua-
ción 3.18 y obtenidos mediante el método de máxima transconductancia, presentado en
la sección anterior, se contrastan en la Figura 3.19. En esta se aprecia que a medida que
se reduce la longitud del canal la correlación de los valores es menor, esto puede ser
asociado a que en el método propuesto en este trabajo se empleó polarización de dre-
naje Vds igual a cero, mientras en el método basado en mediciones de DC se aplica una
diferencia de potencial drenaje-fuente de 50 mV, lo cual reduce el voltaje de umbral,
como se explicó en la sección 2.2.
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Figura 3.19: Comparación del voltaje de umbral obtenido mediante el método propues-
to y el tradicional.

Así mismo, una vez determinados todos los elementos del modelo presentado en la
Figura 3.9 los resultados obtenidos se utilizan para reproducir la admitancia de salida
(Yo) del MOSFET para diferentes valores de voltaje compuerta-fuente (Vgs) mediante
simulaciones, con el fin de verificar que el modelo obtenido reproduce los datos expe-
rimentales. En la Figura 3.20 se presentan los resultados de las diferentes simulaciones
realizadas para el MOSFET con longitud de canal de 80 nm.

Se puede observar la excelente correlación entre los resultados experimentales y
las simulaciones hasta 40 GHz cuando se consideran los efectos parásitos asociados al
substrato; en contraste el modelo en el cual las pérdidas a través del substrato no son
consideradas se desvía notablemente del resultado experimental alrededor a una fre-
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Figura 3.20: Comparación entre la simulación y los datos experimentales.

cuencia dada. Este efecto es dependiente del voltaje aplicado entre las terminales de
compuerta y fuente (Vgs). Esta dependencia observada en el modelo que desprecia los
efectos del substrato puede ser atribuida a que la extracción para su simulación se reali-
zó de forma directa, lo cual puede subestimar o sobrestimar algunos efectos físicos que
pueden resultar en una desviación notable de los parámetros del MOSFET.

3.7. Conclusiones
En esta sección, se presentó la metodología empleada para obtener directamente de

mediciones, los parámetros que conforman un modelo de circuito equivalente propues-
to, para describir el comportamiento del MOSFET en altas frecuencias. Posteriormente,
este método se empleó estableciendo diferentes condiciones de polarización y a partir
de los resultados, se obtuvo un modelo físico para describir el comportamiento de la
resistencia del canal, cuya principal ventaja radica en que para la obtención de los pa-
rámetros constitutivos, se empleó un único transistor, eliminando los posibles errores
introducidos en los métodos tradicionales, que se basan en regresiones de longitud, em-
pleando para ello arreglos de transistores.

Es posible a partir de la Figura 3.18 apreciar la validez del método de extracción
propuesto para los parámetros asociados al modelo que describe el comportamiento de
la resistencia del canal a partir de la medición de parámetros de dispersión y su consis-
tencia con las mediciones de DC.
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Por otra parte, la excelente correlación entre los datos experimentales y el modelo
simulado en el rango de 100 MHz a 40 GHz valida la metodología de extracción em-
pleada en este trabajo.

Así pues, se ha obtenido un modelo híbrido, que será la base para en el siguiente
capítulo analizar en impacto de la impedancia asociada al efecto parásito introducido
por el substrato.



Capítulo 4

Influencia del substrato en la
impedancia de salida

Uno de los más importantes efectos a tener en cuenta cuando se incrementa la fre-
cuencia de operación, son las considerables pérdidas a través del substrato. Por lo tanto,
el cuantificar estas pérdidas, es una valiosa contribución en el diseño de circuitos in-
tegrados. En este capítulo se utiliza el modelo obtenido en el capítulo anterior, para
realizar la cuantificación de las pérdidas a través del substrato y evaluar su dependencia
con la polarización y la geometría en MOSFETs avanzados.

4.1. Aproximación de dos ramas
A partir de la Figura 3.9, es posible definir una corriente asociada a cada rama que

constituye la impedancia de salida. Como se presenta en la Figura 4.1.

RdRs
Rch

CjdRbkd

Z22

Isub

Ids

DS/B

Cx

ItotItot

Zsub

Zcanal

Figura 4.1: Circuito equivalente asociado con el parámetro Z22 ilustrando las corrientes
que fluyen por cada rama.

Es claro, que la magnitud de la corriente que fluye en cada rama del circuito, de-
pende de la magnitud de la impedancia a través de la cual circula. Por lo tanto, en el

47
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caso ideal y en concordancia con la Figura 4.1, la corriente Itot circularía sin pérdidas
entre las terminales de drenaje y fuente por la región del canal, esto es Itot = Ids. Sin
embargo, en la aplicación practica, las pérdidas de corriente a través del substrato deben
ser consideradas, por tanto Itot tendrá dos componentes de corriente: i) una que fluye a
través del canal, Ids ; y ii) otra que fluye a través del substrato, Isub. Matemáticamente
esto es:

Itot = Ids + Isub (4.1)

Es posible notar en la Figura 4.1, que la magnitud de Isub depende fuertemente de
la frecuencia de operación. Esto debido a que la impedancia asociada con el substrato
incluye los efectos capacitivos de Cjd, cuya reactancia es naturalmente dependiente de
la frecuencia. En consecuencia, la contribución de Ids e Isub en la corriente total depen-
de de la frecuencia de la señal aplicada en las terminales del dispositivo.

Así, a relativas bajas frecuencias el efecto de Cjd puede ser considerado desprecia-
ble y la impedancia de salida, en este caso representada por el parámetro Z22, puede ser
representada solamente por medio de Zcanal. Sin embargo, a medida que la frecuencia
se incrementa la reactancia asociada con Cjd decrece, lo cual produce que la admitancia
Ysub se incremente, como se presenta en la Figura 4.2 (a), llegando a ser comparable a
Zcanal tal que la contribución de Isub en Itot se puede tornar considerable, claramente
entonces el efecto del substrato es dependiente de la frecuencia de operación.
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Figura 4.2: Magnitud de las admitancias Ycanal y Ysub en función de la frecuencia para
el transistor con longitud de canal de 80 nm.

Es importante adicionalmente resaltar que la admitancia Ycanal es dependiente de
la polarización, ya que involucra todos los elementos intrínsecos mencionados en el
capítulo 2, mientras Ysub puede ser considerada como independiente del voltaje de po-
larización de compuerta. En otras palabras, si se incrementa el voltaje de polarización
Vgs, la admitancia Ycanal aumenta, como se muestra en la Figura 4.3, esto principalmen-
te debido a que el valor de la resistencia Rch disminuye, y en éste caso el impacto de
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la corriente que fluye a través del substrato es menor, debido a que Ysub << Ycanal, por
tanto, Isub << Ids.
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Figura 4.3: Variación de la admitancia Ycanal en función de la frecuencia de operación
y el voltaje de polarización Vgs.

4.2. Dependencia de las pérdidas por substrato con el
voltaje de polarización

Con la finalidad de cuantificar la influencia de los elementos del substrato en las
características de salida, es conveniente definir un nuevo parámetro Xsub, tal que:

Xsub =
|Ysub|

|Ysub|+ |Ycanal|
× 100 (4.2)

donde Ysub y Ycanal son las admitancias obtenidas a partir de la correspondiente trans-
formación de Zsub y Zcanal respectivamente.

Como se observa en la ecuación 4.2, Xsub representa la contribución, en porcentaje,
de la admitancia del substrato en la admitancia total de salida del MOSFET. Esto signi-
fica que la corriente que fluye a través del substrato es proporcional a Xsub. Así, a partir
de la ecuación 4.2, es posible obtener una cuantificación de las pérdidas parásitas a tra-
vés del substrato como una función de la frecuencia, como se presenta en la Figura 4.4.

Nótese que la corriente de substrato puede contribuir hasta en un 60 % de la corrien-
te total de salida cuando el dispositivo se encuentra operando cerca del voltaje de um-
bral. Por otra parte, a medida que el voltaje de compuerta-fuente es incrementado, la
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Figura 4.4: Contribución de la admitancia del substrato en la admitancia total de salida
del MOSFET para diferentes valores de Vgs.

corriente de AC a través del substrato se reduce; este comportamiento se atribuye a la
reducción del valor de la resistencia del canal a medida que el voltaje de polarización se
incrementa, produciendo que la corriente que fluye a través de Zsub decrezca de acuer-
do con lo esperado. Es importante notar, sin embargo, que para voltajes relativamente
altos, esta corriente parásita puede representar hasta el 15 % de la corriente total que
fluye a través del dispositivo.

4.3. Dependencia de las pérdidas por substrato con la
longitud del canal

Para completar el presente análisis, se estudió la dependencia de las pérdidas a
través del substrato con la frecuencia, para dispositivos con diferente longitud de canal,
manteniendo fijo el voltaje de polarización. Como se presenta en la Figura 4.5.

Nótese que las pérdidas a través del substrato son más considerables a medida que
la longitud del canal aumenta; esto corrobora el hecho que la influencia parásita del
substrato, en las carácteristicas de salida del dispositivo, se reduce cuando la resisten-
cia del canal disminuye, en este caso debido a la variación en la longitud del mismo.
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Figura 4.5: Contribución de la admitancia del substrato en la admitancia total del MOS-
FET para transistores de diferente longitud.

En las Figuras 4.4 y 4.5 es posible apreciar que a relativamente bajas frecuencias (p.
ej. alrededor de 10 GHz) la contribución del substrato no puede ser ignorada. Adicional-
mente, se puede notar que las curvas no son monótonamente crecientes, éstas presentan
un máximo dentro del rango estudiado; el cual se presenta debido a que, alrededor de
una frecuencia determinada, Zcanal decrece a una taza mayor que Zsub.

4.4. Conclusiones
En este capítulo se presentó una forma de cuantificar la influencia que tiene el subs-

trato en las características de salida de un transistor MOS, determinando la dependencia
con el voltaje de polarización, mostrando que aunque se establezca un voltaje de pola-
rización varias veces mayor que el voltaje de umbral, la corriente a través del substrato
es considerable y debe ser tomada en cuenta en los modelos empleados para el diseño
de circuitos integrados.

Además, se evaluó cómo influye el variar la longitud de los dispositivos en las pér-
didas a través del substrato, verificando la importancia que tiene el correcto modelado
de la resistencia del canal.



Capítulo 5

Conclusiones y trabajo futuro

En este trabajo se presentó una metodología para la extracción de los parámetros
que conforman el modelo de pequeña señal para un MOSFET, prestando especial cui-
dado en el modelado de la resistencia del canal involucrada en el modelo, de la cual
se extrajo un modelo compacto. Una vez obtenidos todos los parámetros involucrados
en el modelo se presentó una evaluación del substrato, cuantificando su impacto en las
características de salida del dispositivo y mostrando la importancia de considerar éste
en el desarrollo de modelos para el diseño de circuitos integrados.

5.1. Extracción de parámetros y modelo del MOSFET
El modelo propuesto para representar el comportamiento del MOSFET en altas

frecuencias corresponde a un modelo híbrido, y se demostró la extracción de algunas
variables a partir de mediciones de parámetros S. La extracción de los parámetros se
realizó de forma directa de las mediciones. Sin embargo, para dar mayor precisión en
la evaluación del impacto del substrato, para representar el comportamiento de la resis-
tencia del canal se empleó el modelo compacto presentado por la ecuación 3.18, donde
los parámetros que conforman éste (θ, β0, Vt), se obtuvieron empleando únicamente un
transistor, lo que reduce significativamente los errores introducidos en los métodos que
emplean múltiples transistores para la determinación del voltaje de umbral.

Además, se obtuvo una excelente descripción de los datos experimentales con el
modelo presentado en el rango de 100 MHz a 40 GHz, validando el procedimiento de
extracción.
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5.2. Influencia del substrato en las características de sa-
lida del MOSFET

Con base en los componentes intrínsecos y extrínsecos que conforman el modelo
para altas frecuencias del MOSFET, el efecto de la corriente AC que fluye a través
del substrato fue cuantificado, encontrando que, en tecnologías actuales esta corriente
puede constituir una gran parte de la corriente total que fluye a través del dispositivo,
llegando a representar hasta el 60 % de la corriente total. Por lo tanto, este efecto debe
ser considerado cuando se realizan simulaciones de circuitos integrados CMOS para
aplicaciones de RF y baja potencia, donde los transistores son operados en la región de
moderada inversión, y este efecto usualmente no es considerado.

5.3. Proyecciones
Con la realización de este trabajo se abre la posibilidad de realizar estudios más pro-

fundos con la finalidad de describir analíticamente la dependencia de las pérdidas por
substrato con la frecuencia. De igual forma, se hace necesario continuar trabajando en
la dirección de desarrollar un modelo más completo para describir el comportamiento
de la resistencia del canal. De la misma forma, es necesario mencionar la necesidad de
realizar investigación concerniente al modelado de dispositivos con dimensiones aún
menores, debido a que la evolución tecnológica y el escalamiento de los dispositivos
introduce efectos previamente despreciados en los modelos tradicionales, y que en di-
mensiones como las tratadas en este trabajo comienzan a ser bastante significativas
(pérdidas por substrato, corrientes de fuga, incremento en los efectos parásitos, etc.).
Cabe resaltar adicionalmente que el tratamiento y descripción del MOSFET, como un
dispositivo de cuatro terminales es aún un tema abierto de investigación, debido a la
escasa disponibilidad de equipo para medir al MOSFET como una red de tres puertos.
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