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Facteur de gradualité de 1a jonction PN- (noté M dans SPICE)
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N+ Zone de type N fortement dopée (contact de drain)
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n Coefficient d'idéalité de la diode

Na Densité de dopage de la zone du canal

N Amax Valeur maximale du dopage de la zone du canal

Np Densiié de dopage de la couche épitaxiée

Ny Valeur minimale du dopage dans le canal extrapolée au droit du drain
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Qus Charge d'oxyde ramenée A l'interface Si-SiOp

r Distance intercellulaire

R, Résistance de la zone d'accés au drain

Rasp Résistance spécifique de la zone d'acees an drain

Race Résistance de la couche accumulée sous la grille

Race,sp Résistance spécifique de la couche accumulée sous la grille
Rpulk Résistance série représentant la contribution résistive de la zone volumique
Res, Rea Résistances des contacts de drain et de source

Reh Résistance de canal

Ren,sp Résistance spécifique de canal

Rp Résistance de charge du transistor MOS de puissance

Ry Résistance de la zone de "drift"

Ra,sp Résistance spécifique de la zone de "drift"

Ry, Reg Résistances des fils d’interconnexion entre le boitier et la puce
Ry Résistance intrinséque de grille

R Résistance interne du générateur d'attaque de grille

RiFET Résistance de volume de la zone d’aceés au drain

RirETp Résistance spéeifique de volume de la zone d’accés au drain

Ry Résistance de source (notation SPICE)

Rins, Rma  Résistances des métallisations de drain et de source

Rn+ Résistance de la diffusion N* de source

Ron Résistance i 1'€tat passant du transistor MOS de puissance

RON,sp Résistance spécifique i I'état passant du transistor MOS de puissance
Rps. Rpg  Résistances des ““pattes” de drain et de source

Reub Résistance du substrat Nt relié au drain

Ryub,sp Résistance spéceifique de substrat

S Surface active de Ia puce d'un transistor MOS de puissance

T Température (en K)

Ti Epaisseur de I’oxyde épais entre la grille et la métallisation de source
To Température initiale (300 K sauf indication contraire)

ton Temps de réponse i la termeture
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toft Temps de réponse 4 P'ouverture

ty Temps de descente

tr Temps de montée

T Temps de transit des porteurs minoritaires (notation SPICE)

Ut Unité thermodynamique

v Vitesse moyenne de dérive des porteurs

Vi Tension drain-source

Vps Potentiel inteme de drain

Vs Tenston grille-source

Vas Potentiel interne de grille

Vp Valeur de la tension de drain au début du pincement du canal
VDBR Tension de claguage drain-source du transistor MOS

Vg Tension effective de grille

Vi Tension de ditfusion d’une diode (notation SPICE)

Vinax Vitesse limite des porteurs dans le canal (notation SPICE)

Vg Potentiel interne du substrat

Vat Vitesse limite des porteurs dans le canal

Vo Tension de seuil

Z "Périmatre"” total du canal

Hps Hp Mobilité des €lectrons et des trous

Mnace Mobilité des électrons dans la couche accumulée

Ho Mobilité des porteurs dans le volume du semiconducteur A champ faible
Moace Monbilit€ des porteurs majoritaires dans la couche accumulée i champ faible
Unsub Mobilité des porteurs dans la région de substrat

Wy Mobilité de porteurs en surface dans canal d'inversion

Mty Mobilité effective des porteurs dans le canal

Gins Diftérence des travaux de sortie métal-semiconducteur

Dpp Tension de ditfusion d'une diode (notée V; dans SPICE)

dg Potentiel interne du substrat

OF Potentiel de Fermi

¥ Potentiel transverse de réduction de la mobilité (couche inversée)
A Potentiel transverse de réduction de la mobilité (couche accumulée)
C] Coefticient de dégradation de la mobilité (© = 1/¥)

o7} Constante de scattering

£, Permitivité absolue du vide

€ Permitivité relative du silicium
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Introduction générale

LES COMPOSANTS DISCRETS EN ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

Dans le domaine de I’électronique de puissance, les composants semi-conducteurs
jouent le role d’interrupteurs fonctionnant entre deux états ; I’état bloqué et 1’état passant.
Ainsi, les caractéristiques importantes de ces dispositifs sont : la tension blocable, le
courant passant, la chute de tension & I'état passant, le temps et les pertes de
commutation. Les applications de 1’électronique de puissance imposent des besoins de
composants dans une gamme de tensions blocables allant de 30 V A prés de 10 000 V
pour un calibre en courant jusqu’a 1 000 A.

Les transistors bipolaires ont été, pendant de nombreuses anndes, les principaux
composants actits utilisés en électronique de puissance. L’évolution des technologies des
circuits intégrés MOS a permis, dans les années 70, le développement considérable des
familles MOS de puissance. Par rapport aux transistors bipolaires, les transistors MOS
présentent un certain nombre de propriétés intéressantes pour les applications de
puissance :

* en l'absence de phénoménes de stockage liés 2 la diffusion de porteurs injectés, ils
sont rapides — temps de commutation de l'ordre de la centaine de nanosecondes —,

* leur impédance d'entrée est trds grande en basse fréquence et ils peuvent alors étre
commandés directement par des circuits intégrés de faible puissance — qui sont
¢galement beaucoup plus simples A concevoir —,

* ils sont tres stables thermiquement car le coefficient de température du courant de
drain, i tensions de grille et de drain imposées, notamment 1ié A celui de la mobilité des
porteurs, est négatif.

Cette derniere propriété est trés importante : ¢'est elle qui permet de réaliser des
composants de fort calibre en courant, par la mise en parallele d'un grand nombre de
transistors MOS ¢lémentaires — plusieurs centaines de milliers — intégrés dans un méme
cristal, sans que se posent de probleémes particuliers de répartition des courants ou
d'instabilité thermique latérale,

Cependant, pour les applications haute-tension, les transistors MQS sont
handicapés pur une résistance 3 I’état passant — donc une chute de tension — importante
par rapport au transistor bipolaire en raison de 1’épaisseur de la zone volumique qui doit
étre suffisamment grande pour supporter la tension blocable. Le compromis entre la
résistance a I’état passant Ron et la tenue en tension VppR étant le probleme le plus
important pour un composant de puissance, il est apparu que, pour les applications haute-
tension, le transistor MOS ne pouvait supplanter le transistor bipolaire. C’est pourquoi
des recherches ont conduit, pour ces applications, d la naissance des familles MOS /
bipolaires du type IGBT ou thyristor MOS.
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C’est donc de préférence dans le domaine des basses ou moyennes tensions de
claguage que les transistors MOS de puissance seront utilisés, puisqu’ils présentent alors
une chute de tension i I’état passant relativenent faible et une commutation rapide, ces
deux facteurs minimisant, d’une part les pertes de puissance en conduction, et d’autre
part, les pertes de puissance en commutation. En basse tension (3OV - 100 V), les deux
applications principales sont I’alimentation de puissance pour les micro-ordinateurs et les
systémes multiplexés & bus pour 1"électronique automobile — figure 1 —. Nous pouvons
remarquer que les courants que les transistors doivent contrdler peuvent &tre relativement
¢levés — jusqu’a plus de 100 A —, ce qui explique la nécessité de réaliser des
composants de fort calibre en courant.
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=

g

10 Electroniqug Automatigue

= : . .
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0.01

10 100 1000 10 000
Tenue en tension (V)

Figure I : Principules applications pour les composants en électronique de puissance, en fonction de la
tenue en tension et du calibre en courant désirés [1].

DIMINUTION DE I.LA RESISTANCE PASSANTE SPECIFIOUE

La famille technologique MOS la plus utilisée jusqu’a ce Jour est celle des
transistors MOS de puissance a structure verticale, double-diffusés — VDMOS — multi-
cellulaires. Pour réaliser de tels composants pouvant contrdler des courants €leves,
T'effort d'amélioration consenti par les concepteurs s’est porté en priorité sur la réduction
de la valeur du produit de Ia résistance i état passant {RoN) par la surface active de la
puce (S) du transistor MOS, produit que nous appellerons dans la suite de ce mémoire,
par abus de langage et par analogie avec la littérature anglo-saxonne [2], “résistance
passante spécitique”.
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Dans le passé, les constructeurs ont surtout recherché, dans la fabrication des
transistors MOS, le type de configuration géométrique de la diffusion P de canal qui
procurait la plus grande densité d'intégration — rapport Z/S du périmetre de canal i la
surface de la puce — et, par suite, le plus fort courant par unité de surface.

Les acquis technologiques dans le domaine des circuits intégrés MOS conduisent
actuellement 3 une réduction globale de 1a taille des cellules, ¢’est-a-dire i I'accroissement
de la densité d’intégration dans les structures de puissance multicellulaires en technologic
VDMOS. Des progres sensibles ont ainsi ét€ obtenus sur le produit (RoN.S) au cours des
dernieres années. Cependant, il est apparu récemment que cet accroissement de la
“densification” de la cellule élémentaire VDMOS ne pouvait pas se poursuivre
indétiniment. C’est pour cette raison qu’une nouvelle siructure a été proposée : il s’ agit
du transistor MOS de puissance A tranchées qui devrait permettre d’obtenir une plus
grande densité d’'intégration de cellules que le transistor VDMOS.
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Figure 2 - Evolution du produit de la résistance i U'étar passant (Ron) par la surfuce active de la puce (8)
— résistance passante spécifiqgue — pour les transistors MOS de puissance 50 V entre 1976 et 1996.

La figure 2 illustre I'évolution de la résistance passante spécifique des transistors
MOS de puissance basse tension (50 V) depuis 1976. A part le point relatif au transistor
VMOS en 1976, les configurations utilisées sont de type VDMOS, ou MOS 1 tranchées
pour les trois avant-demiers points (dispositifs Siliconix, Matsushita et General Electric).
Le dernier point est un transistor VDMOS haute densité de deuxieéme génération —
HDTMOS2 de Motorola [4}—. De 1977 4 1992, on aurait donc pratiquement gagné deux
décades dans le produit Ron.S puisqu'on est passé de 40 mQ.cm2 3 0,6 mQ.cm2. Pour
des produits MOS A tranchées industrialisés, les valeurs les plus faibles obtenues sont,
d’aprés nos propres mesures, de (0,4 mQ.cm? pour un transistor 30 V et de lnQ.cm?2

11
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pour un transistor 60 V. Quoiqu'il en soit, on comprend ici tout I'intérét de Ia structure
MOS a tranchées qui semble 8tre prometieuse pour la réduction de la résistance passante
spécilique, méme si les nouvelles générations de transistors VDMOS haute densité

semblent également ues performantes.

OBJECTIFS ET PLAN DU MEMOIRE

Le but de ce mémoire est d’effectuer une étude de ce nouveau type de transistors,
MOS i tranchées, dans I’optique d’une utilisation dans des applications d’électronique de
puissance dans un futur proche. Cette étude complete comporte :

* d’une part, une approche physique, qui s’appuie sur les connaissances déja acquises
en matiere de transistors MOS de puissance, ainsi que sur une étude numérique
bidimensionnelle réalisée avec le logiciel de simulation PISCES {5].

* d’autre part, une approche “circuit”, plus proche des préoccupations de 'utilisateur,
qui, & partir de P'analyse physique du composant, permettra I'dlaboration d’un moddle
“eireuit”, suffisumment préeis pour les applications auxquelles il est destiné —
essentiellement la commutation —. Le logiciel de simulation de circuits électrigues que
nous avons choisi est le logiciel SPICE [6] ; ce choix nous est pratiqguement guidé par le
fait qu’il est largement diffusé et bien connu tant au niveau des laboratoires de recherche
qu’au niveau de I'industrie.

’

Enfin, P'interconnexion entre ces deux types d’approche nous permetira d’évaluer
les performances présentes et futures des transistors MOS de puissance a tranchées par
rapport notamment au transistor VDMOS, ainsi que proposer des optimisations de cette
nouvelle structure.

Le plan de ce mémoire est le suivant

Le premier chapitre présente I'évolution dans le temps des structures MOS de
puissance, évolution qui a abouti A ce jour au transistor MOS A tranchées. Un rappel sur
le principe de fonctionnement en interrupteur d’un transistor MOS de puissance est fait.
L’évolution chronologique des structures MOS depuis les années 70 est ensuite
présentée. On reporte également les résultats majeurs rencontrés dans la littérature au sujet
du transistor MOS de puissance i tranchées. Nous expliquons comment ce travail se
place par rapport aux études déja réalisées, et quels sont les résultats concrets qu’il peut
apporter. Nous présentons enfin les transistors sur lesquels nous nous appuyons pour
réaliser notre étude ; il s agit des tous premiers transistors MOS de puissance a tranchées

qui ont fait I'objet d’un développement industriel.

Le deuxiéme chapitre est consacré A I'analyse des propriétés, en régime statique, de
la structure “MOS de puissance 3 tranchées”. Ce chapitre est composé de deux parties
principales qui traitent les deux états principaux de fonctionnement : I’état passant et I’état

bloqué. Dans un premicr temps, I'étude du composant en régime de conduction — état
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passant — est donc effectude. La deuxidme partie est consacrée i 1'étude de ta tenue en
tension du transistor MOS A tranchées & 1'état blogqué. Enfin, 1’établissement d”un modéle
statique du transistor MOS A tranchées dans le logiciel de simulation “circuit” SPICE est
réalisée. Une validation expérimentale de ce modele est enfin effectuée.

Dans le troisieme chapitre, I’analyse de la structure MOS i tranchées en régime
dynamique est réalisée. Les expressions analytiques des capacités inter-électrodes Cys,
Cgs et Cygq, basées sur des propriétés physiques, géométriques et technologiques, sont
tout d’abord déterminées. La deuxiéme partie de ce chapitre est consacrée 1 la
madélisation de ces capacités avec le logiciel SPICE,. Un modele “complet”, comprenant
les éléments statiques et dynamiques, est alors établi. Ce modele est enfin validé
expérimentalement.

Le quatrieme chapitre est consacré & une étude prospective : il s”agit de déterminer
les limites de performances des deux familles principales de transistors MOS de
puissance, les VDMOS et les MOS a tranchées. Dans un premier temps, les
performances stutiques et dynamiques actoelles sont comparées, puis, sur la base des

travaux développés dans ce mémoire, on détermine I’évolution des performances

en
particulier, en termes de résistance passante spécifique — que 1’on est en droit d’attendre
de la part de ces deux structures. La comparaison entre ces deux structures permet de
metlre en évidence le “composant du futur” dans la gamme des basses tensions (30 V -
100 V).
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DES TRANSISTORS MOS DE PUISSANCE
“BASSE TENSION”
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I. Evolution des structures des transistors MOS de
puissance ‘“‘basse tension”

I.1. INTRODUCTION

Dans ce chapitre, on décrit les différents composants MOS de puissance de basse
tension de claquage qui ont existé ou qui existent encore ; les structures considérées sont
celles qui ont fait 'objet de développements industriels. Ce chapitre propose d’expliquer
les raisons de I'évolution dans le temps de ces structures MOS, notamment vers le
transistor A tranchées.

Tout d’abord, un bref rappel sur le principe de fonctionnement en interrupteur d’un
transistor MOS de puissance — état passant / état bloqué — est fait.

L’¢évolution chronologique des structures MOS est ensuite présentée, depuis le
transistor VMOS jusqu’au transistor MOS 2 tranchées, en passant par les dispositifs Jes
plus utilisés actuellement : les transistors DMOS. Nous nous attachons, en particulicr,
décrire le caractére novateur ainsi que les principaux avantages et inconvénients de chaque
structure.

Ensuite, on relate les résultats majeurs reportés dans la littérature au sujet du
transistor MOS de puissance A tranchées. Nous montrons notamment pourquoi les
composants de puissance i tranchées affichent déja des performances prometteuses, en
termes de densité d’intégration et de résistance A ’état passant, par rapport aux

composants qui I’ont précédé.

Nous expliquons aussi quels sont les objectifs du travail que nous effectuons,
comment il s¢ place par rapport aux études déja réalisées, et quels sont les résultats
concrets qu’il peut apporter.

Enfin, nous présentons les transistors sur lesquels nous nous appuyons pour
réaliser notre étude ; il s’agit des tous premiers transistors MOS de puissance 2 tranchées

qui ont fait I'objet d’un développement industriel.

L2. PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT D’UN _TRANSISTOR MOS DE
PUISSANCE

Comme tous les composants de puissance, un transistor MOS de puissance joue en
géncral le role d’un interrupteur présentant deux états de fonctionnement :
* l¢ premier dit “passant” ou “de conduction” se caractérise par la formation d’un canal
d’inversion sous Peffet de la tension positive grille-source et, par conséquent, par la
circulation d’un courant de drain dont la valeur est fonction des éléments physiyues,

géométriques et technologiques de la structure, et des tensions appliquées,
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* le deuxieme dit “bloqué” a tension grille-source inférieure A une valeur dite de seuil et
pour lequel le courant ne circule pas ; la quasi-totalité de la tension drain-source appliquée
est alors supportée par la zone de “drift” du transistor.

L.2.1. Fonctionnement a |’état passant

Les transistors MOS de puissance sont utilisés, A 1’état passant, dans le régime non
pincé. Dans ce régime, le canal N formé en surface de la région P -— pour un transistor
NMOS — assure la continuité de la nature des porteurs entre source et drain, Lorsqu’un
transistor fonctionne & 1'état passant, il se comporte comme une résistance, notée Ron.
qui imposc une chute de tension aux bornes du composant. Cette chute de tension Vg 2
tout simplement pour expression :

Vi = Roy-1; (L1)
ot 1y cst Ia valeur etficace du courant de drain.

Un des soucis majewrs de Pélectronicien de puissance est de minimiser les pertes en
conduction des composants qui sont données par :

Py=Vd, = R(w-ldz (L2)

Ainsl, il est clair que la résistance & état passant est un des parametres les plus
importants pour un composant de puissance : plus faible elle sera, plus faibles seront ces
pertes.

Nous verrons, dans ce chapitre, que I'un des soucis constants du fabricant est de
minimiser la valeur de cette résistance : nous proposons, dans le paragraphe (1.3), de faire
un rapide “historique™ des principales structures qui ont été développées industricllement
dans ce but,

L.2.2. Fonctionnement a 1’état_bloqué

Pour qu’un transistor MOS puisse fonctionner sans dégradation, il est indispensabie
de détinir quelles sont les tensions maximales que ’on peut appliquer entre grille et source,
d’une part, et entre drain et source, d’autre part. Le cas le plus contraignant est celui du
régime bloqué pour fequel la tension drain-source est maximale. La tenue en tension VppRr
— ou tension de claguage — d’un transistor MOS est par définition la tension maximale
qui peut étre appliquée entre drain et source a I'état bloqué. Lorsqu’un transistor MOS de
puissance fonctionne A P'état bloqué, ¢ est la zone de transition de la jonction de drain qui
supporte la tension. Par des dopages et des profondeurs convenablement choisis, le
percage de la région P est évité, et ¢’est principalement dans la région N- que s’étend la
zone ce charge d’espace. La limitation en tension provient donc essentiellement de Icffot
d’avalanche a la jonction de drain.

Compte tenu de la configuration multicellulaire des structures MOS de puissance —
carrés, triangles, hexagones, rectangles ou bandes paralléles —, ¢’est sur les bords, 1 ou
la courbure de jonction est maximale que pourrait s'effectuer la limitation en tension, par le

phénomene de claquage par avalanche [1]. Plusicurs méthodes de garde latérale ont été
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proposées pour éviter cet effet en tendant & minimiser “les effets de surface™ et & “accroitre
le rayon de courbure” de la jonction pour essayer d’atteindre la tension de claquage
théorique d'une jonction plane Vi [1, 2, 3]. Dans la pratique, par la mise en oeuvre de
terminaisons adéquates, le calibre en tension d’un composant MOS, représenté par la
tension VpRR, atteint environ 90 % de la tension de claquage d'une jonction plane Vip [11

Nous verrons, dans le deuxiéme chapitre, que Ia tension de claquage et 1a résistance
4 I"état passant sont étroitement li€s : en effet, la zone de drain N- faiblement dopée a un
double effet . d’une part, elle supporte la quasi-totalité de la tension drain-source i 1’état
bloqué, et, d’autre part, elle a un effet résistif important i 1’état passant. Le compromis
entre RoN et Vpgr est une des principales caractéristiques des transistors MOS de
puissance.

L3. LES DIFFERENTES STRUCTURES MOS DE PUISSANCE

1.3.1. Le transistor VMOS

Les premiers transistors MOS de puissance développés au début des années 70
étaient des VMOS — figure (1.1) — [4]. Ces transistors étaient élaborés A partir de sillons
en forme de V gravés par attaque anisotrope du silicium. L’ attaque anisotrope consiste 2
attaquer, perpendiculairement au plan <100> et suivant des plans <111>, une couche N-
épitaxiée sur un substrat N*. La zone active est formée le long d’un sillon qui fait un
angle de 54° avec la surface [5].

Source Grille Oxyde Métal

canal
Couche épitaxiée N~

Substrat N+

Drain

Figure L1 : Coupe schémutigue d’un transistor VMOS de puissance.

Par rapport au transistor MOS plan “classique”, le progres essentiel de cette
structure est {Mutilisation du matérian volumique pour former 'électrode de drain. Le
courant de drain circule donc verticalement dans ces dispositifs. Notons que ce concept
fondamental de transistor vertical sera également utilisé par la suite dans les transistors
VDMOS et MOS 2 tranchées. De plus, ce type de structures permet une plus grande

densité d'intégration puisque sculement deux électrodes — les électrodes de grille et de
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source — sont localisées sur la face supérieure de la puce, contrairement A un transistor

MOS coplanaire,

Lorsque la tension de grille devient supérieure 4 la tension de seuil VT, 1a région P
s’inverse et le canal conducteur du transistor VMOS se forme le long du sillon. Le canal
n’est donc ni latéral, ni vertical, contrairement aux autres types de transistors MOS

existants ; il est formé le long de la surface gravée qui est orientée <111>.

Le transistor VMOS présentait cependant quelques inconvénients qui ont conduit A
la régression, voire 4 Pabandon, au début des années 80, de ce type de filieres pour la
production industrielle. En effet, Ia ditficulté de contrdle du process d’attaque chimique
rendait délicate la fabrication technologique de ces composants. D’autre part, des
instabilités pouvaient apparaitre ; elles étaient dues A une contamination par le potassium
provenant de la solution d’hydroxyde de potassium utilisée pour graver les sillons [6].
Enfin, Ia “pointe” du sillon en V &tait le sicge de forts champs électriques qui affectaient Ia
flabilité et la tenston de claguage des composants. Enfin la configuration des électrodes de
grille et de source était obligatoirement interdigitde.

Signalons qu’un transistor directement inspiré du VMOS a également été proposé
dans les années 70 : il $’agit du transistor UMOS, réalisé selon le méme principe que le
VMOS, mais pour lequel le sillon gravé est i fond plat [7] ; le UMOS n’est, en fait, qu’un
cas particulier du VMOS : le front de péndtration de I'attaque anisotrope est juste arrété
avant gu’il n’atteigne la pointe du “V”. Les mémes difficultés technologiques ayant &té

rencontrées pour ce composant, il n’eut pas un développement industriel significatit’.

I.3.2. l.es transistors double-diffusés DMOS

Les différents problémes rencontiés avec le transistor VMOS ont été pratiquement
résolus par le développement des processus de double-diffusion MOS (DMOS) [8] et 1a
technique d’auto-alignement de ces diffusions par le polysilicium de grille pour
déterminer la longueur du canal. Cette technique permet le contrdle de la longueur du
canal jusqu’a des dimensions submicroniques grice A utilisation, pendant la fabrication,
de cycles thermiques soigneusement calibrés. Ces processus sont encore utilisés
aujourd’hui pour fabriquer la plupart des transistors MOS de puissance -— mais aussi des
IGBT, MCT... — dont les configurations sont essentiellement de deux types : ce sont,
d™une part, les structures verticales {VDMOS) o le drain est situé sur la face arridre de la
puce — comme dans le cas du transistor VMOS — et, d’autre part, les structures

horizontales (LDMOS) ot les électrodes sont coplanaires et le tlux de courant horizontal.

1.3.2.1. Avantages des transistors DMOS

Par rapport aux transistors VMOS, les avantages des transistors DMOS sont

multiples. En voici quelques uns :
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*+ ils peuvent €tre fabriqués aisément sur n’importe quelle orientation cristalline du
silicium, alors que le VMOS est obligé d’avoir son canal le long d’une surface <111>,
Ainsi, le choix d’une surface orientée <100> pour un transistor DMOS permet une
amélioration de 20% de la mobilité des électrons dans la couche inversée [9] et de 15% de
la vitesse limite de saturation de ces électrons dans cette m&me couche inversée par
rapport aux transistors VMOS équivalents. Il en résulte une plus faible résistance i 'état
passant et une plus importante transconductance par unité de surface dans les structures
DMOS.

* la densité Qgg de charges fixes & interface silicium/oxyde est environ trois fois plus
grande sur les plans <111> par rapport aux plans <100> [5]. Par conséquent, pour une
tension de scuil donnée, le pic de dopage dans le canal doit &tre plus élevé dans unc
structure VMOS que dans une structure DMOS. Or, la mobilité des électrons dans une
couche inversée diminue quand le dopage augmente [9], done la mobilité dans la structure
VMOS est a nouveau dégradée par rapport aux structures DMOS.

* les difficultés technologiques évoquées pour le transistor VMOS n’existent pas pour
les transistors DMOS. Ces derniers font appel 2 une technologic plus simple 3 haut
rendement. Par exemple, le procédé d’auto-alignement des diffusions par une grille en
polysilicium cst relativement simple 3 mettre en cuvre dans les transistors DMOS. Ce
point évidemment essentiel explique le développement industriel considérable de ces
composants.

* la densité d’intégration — rapport périmétre/surface — qu’il a é1¢ possible d’obtenir
avee des transistors DMOS multicellulaires est rapidement devenue plus grande que celle
des transistors VMOS.

1.3.2.2. Le transistor VDMOS

Le transistor i structure verticale VDMOS — Vertical Double ditfusé MOS

constitué par une association de cellules élémentaires MOS mises en paralléle. Une de ces

est

cellules est reportée en coupe sur la figure (1.2). La grille en polysilicium est enterrée sous
la métallisation de source. La zone N+ localisée sur la face supéricure du cristal constitue
la région de source, les couches N- et N* de la face inférieure constituent la région de
drain. La zone P, réunic i la source, joue le méme role que le substrat dans un transistor
classique : pour une polarisation de grille suffisamment positive, la région P s'inverse
sous l'oxyde et le canal conducteur horizontal N, ainsi formé en surface du cristal, réunit
les régions de source et de drain ; les lignes de courant ne s'orientent verticalement que
dans la région de drain. Les valeurs de dopage et d’épaisseur de la couche épitaxiée N-
doivent €tre soigneusement calibrées pour obtenir la tenue en tension désirde.

Le transistor VDMOS ne présente pas deffet de focalisation de courant quelque soit
le niveau de la tension de polarisation considérée, car le mécanisme de conirdle de courant

est une fonction du champ électrique et de la mobilité. Par conséquent, une distribution
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homogene de la température et du courant peut étre assurée sur toute la puce. Etant donng
cet effet stabilisant, la taille du transistor, qui dépend du nombre de cellules mises en
paralleles, n’a pas, a priori, de limite fondamentale : le calibre en courant souhaité est
ainsi simplement obtenu par cette mise en paralléle.

Polysilicium de grille
Oi(ydc

courant de drain

Couche épitaxice N-

Substrat N+

Drain

Figure 1.2 : Coupe schématique d'un vransistor VOMOS & grille en polysilicium.

Ce transistor VDMOS a fait I"objet, depuis une quinzaine d’années, de nombreuses
études approfondies qui ont abouti 4 une connaissance relativement précise de son
fonctionnement.

Pour améliorer les performances en conduction — en particulier du point de vue
“pertes en conduction” —, l'effort s est porté en priorité sur la réduction de la valeur du
produit de la résistance a 1’état passant ROy par la surface active de la puce S, que nous
appellerons “résistance passante spécifique” [5]. Or, dans le cas des transistors VDMOS
basse tension, il est appara gqu’en réduisant les régles de dessin associces 2 la fois 3 la
largeur de la source et a la longueur du canal, ¢’est-a-dire, en augmentant la densité des
composants élémentaires, la valeur de la résistance passante spécifique pouvait éire
fortement diminuée. Dans le passé, les constructeurs ont done surtout recherché, dans la
fabrication des VDMOS, le type de configuration géométrique de la diffusion P de
substrat qui procurait la plus grande densité d'intégration — rapport Z/S du périmétre de
canal a la surtace de lu puce — et, par suite, le plus fort courant par unité de surface.
C'est ainsi que sont apparues les formes géometriques actuellement atilisées pour les
dispositits VDMOS [10] : hexagones, carrés (alignés ou non), triangles, bandes

parallgles...

A T'heure actuelle, les acquis technologiques dans le domaine des circuits intégrés
MOS conduisent a une réduction globale de la taille des motifs géométriques, ce qui peut
s'appliquer & l'accroissement de la "densification” de la cellule élémentaire dans les
structures de puissance multicellulaires en technologic MOS. Des progres substantiels ont
ainsi été obtenus sur le produit (RON.S) au cours des dernidres années. Un transistor

VDMOS commercialisé par Motorola en 1993 présentait ainsi, pour une tenue en tension
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de 50V, une résistance passante spéeifique de 1,6 m&.cm? et une densité d’intégration
de 6 millions de cellules par pouce carré [11]. Des valeurs plus faibles ont €galement ¢été
rencontrées, mais principalement dans la littérature, la plus “optimiste” étant celle aftichée
par Shenai [12] avec 0,7 m€2.cm? — mais il s’agit de la résistance passante spécifique de
la puce de silicium seule, ¢’est-d-dire sans tenir compte des résistances résultant des
soudures, des fils de connexions de la puce au boitier et des pattes externes i ce boiticr
—. Cependant, cet accroissement de “‘densification” ne peut pas &tre infini : il est
physiquement limité par Ieffet résistif de “pincement JFET” qui apparait entre deux
caissons P adjacents et qui devient de plus en plus important au fur et A mesure que 'on
augmente fa densité d’intégration [13].

En régime de commutation, un des parametres les plus importants est le temps de
commutation du composant qui est li€ aux capacités d’entrée et de sortie. L’ amélioration
de ce temps de commutation est obtenue principalement par la réduction de la capacité
d’entrée du transistor. Pour cela, une solution consiste a réaliser une structure VDMOS i
double niveau d’oxyde [14], ¢’est-2-dire ayant un oxyde mince sur la région de canal de
conduction — pour ne pas étre pénalisé du point de vue “résistance de canal” - el un
oxyde plus épais sur la région d’acces, région situde entre deux cellules — cet oxyde
épais conduisant & minimiser la capacité de réaction grille-drain —.

En ce qui conceme intégration de ce type de composants avee d’autres composants
de “signal” analogiques ou logiques, il semble &tre limité 2 la famille “Smart Power” 2 un
seul interrupteur. Il est en effet impossible d’isoler les drains de deux VDMOS réalisés
sur une méme plaquette. Une des solutions i ce probléme — ¢’est-d-dire I"intégration de
composants multi-interrupteurs, ou la “co-planarisation” du  VDMOS — consiste 3
ramener le courant en surface par une technique appelée “up-drain™ — figure (L.3) —.
Une telle solution dégrade cependant le calibre en courant et, par conséquent, la résistance

passante specifique, du composant par rapport 2 un VDMOS “classique” équivalent.

Polysilicium de grille

Drain - Source

courant e drain
Couche épitaxiée N-

7/ Couche enterrée N+ \___

Substrat P

Figure 1.3 : Coupe schématique d’un transistor VOMOS “up-drain”.
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1.3.2.3. Le transistor LDMOS

Si on désire mettre ensemble sur une méme puce plusicurs interrupteurs
indépendants, il faut choisir une technologie coplanaire ol toutes les prises de contact
sont en surface. Sur ce point, les transistors A structures horizontales — au méme titre
que les transistors VDMOS “up-drain” — sont plus intéressants que les transistors
VDMOS. Ces structures sont principalement les transistors MOS latéraux double diffusés
(LDMQOS) ayant des géométries interdigitées — figure (I.4) —. Ce sont en principe des
composants 4 faible calibre en courant qui peuvent, en général étre isolés, ce qui permet
leur intégration dans les circuits intégrés de puissance.

Source Grille

Oxyde Drain

canal courant de driin

Couche épitaxiée N-

Couche enterrée N+

Substrat P+

Figure 14 : Coupe schématique d’un transistor LDMOS classique.

La structure d’un LDMOS i enrichissement, & canal N, se caractérise d’ abord par
un substrat P+, puis par unc couche enterrée N*, enfin par une région de “drift”
faiblement dopée N- située entre la fin du canal et le drain N*. Le contact de drain se situe
sur la face supérieure de la puce. Sa résistance A I’état passant est plus grande que dans
les structures verticales et, de plus, la présence des trois contacts sur la face supérieure
limite la densité d’intégration. La tenue en tension d’un tel dispositif est limitée par le
claquage par avalanche qui se produit au droit de la jonction cylindrique P/N- ou en

surface du silicium 2 la fin de ’électrode de grille [15].

L4. LE TRANSISTOR MOS DE_PUISSANCE A TRANCHEES

L.4.1. Une nouvelle structure MOS de puissance

Comme cela a €€ évoqué au paragraphe précédent, la résistance i 1’¢tat passant

d"un transistor VDMOS est limitée par I effet résistif de pincement JFET — figure (I.5.a)

—. Une solution & ce probleme a été proposée par Ueda er al. [16] griice A une innovation

supplémentaire, 1'utilisation de la technologie R.1LE. — “Reactive Ton Etching” —[17]

“sur le silicium, qui a permis la fabrication de transistors MOS de puissance 2 tranchées —

figure (1.5.b) —. Ce nouveau type de composants présente, par rapport au transistor
VDMOS, deux avantages :
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* larésistance a I'état passant Ron est réduite, grice i 1'élimination de la composante de
résistance RyFET,

* la densit¢ d’intégration est augmentée de fagon sensible car la grille ainsi “enterrée”
occupe moins de place. Les premiers transistors proposés industriellement en 1994

présentent ainsi une densité d’intégration de 8 millions de cellules par pouce carré.

Ces deux avantages ont permis la réalisation de transistors ayant des résistances
passantes spécifiques faibles, inférieures 4 1 mQ.cm2 3 Vs =10V,

Polysilicium de grille

Polysilicium de grille
Oxyde
Source

P ‘ \

Couche épitaxiée N- Rd
Couche épitaxiée N-
Substrat N* $RSU1‘ Substrat N+ sub
N R RERET R g B D
Drain Drain
a4y VDMOS b) MOS i tranchées

Figure 1.5 : Comparaison des structures VDMOS et MOS ¢ tranchées avec localisution des composantes
de leur résistance & U'état passant.

1.4.2. Caractéristiques principales

La figure (1.6) présente une coupe schématique de deux cellules élémentaires
constitutives d’un transistor MOS de puissance A tranchées. Ce transistor a, comme le
VMOS et le VDMOS, une configuration verticale : le drain est localisé sur la face arricre
de la plaquette, la grille et la source étant sur la face supérieure. Le courant circule dong
verticalement dans ce type de structures, comme dans un transistor VDMOS “classique™.
Les caractéristiques structurelles d’un transistor MOS A tranchées sont : une grille en
polysilicium ¢n forme de “tranchée” — ou de U — enterrée sous la métallisation de
source, une zone active — canal d’inversion vertical —, une zone d’accés au drain par la
zone accumulée le long de la grille suivie d'une zone pen dopée communément appelée
zone de "dritt” — littéralement : zone de “dérive”, mais le terme frangais est peu utilisé —
qui supporte la quasi-totalité du potentiel appliqué entre source et drain A 1’état bloqué.
Comme pour les autres transistors MOS de puissance, un transistor MOS 2 tranchées est
constitué par la mise en parallele d'une multitude de transistors MOS de faible calibre en
courant appelés “cellules”, et le courant total du composant est égal A la somme des
courants des transistors élémentaires.

Au niveau de la géométric cellulaire, les structures des transistors MOS 1 ranchées

different principalement d'une famille & lautre, par la configuration gdométrique de la
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diffusion de la zone P. La forme des petites cellules élémentaires qui, une fois associées,
constituent le transistor de puissance, varie suivant la technologie mise en oeuvre.
E’évolution de la géométrie de ces structures est basée sur le concept d'obtention de la
plus forte “densité d'intégration” de la zone P de source. Cette densité d'intégration doit
se traduire par 'obtention d'un plus grand périmétre de canal et, par suite, d'une valeur
du courant passant, par unité de surface de silicium, la plus élevée possible. En ce qui
concerne les transistors MOS A tranchées, trois types de géométries sont décrits dans la
littérature : hexagonales { 18], carrées aligndes [13] et bandes paralléles [16, 19, 22].

Polysiliciwn de grille

Oxyde Source Aluminium

“ourant de conduction
de la diode DBODY

(polarisation de drain négative)

canal

Courant de drain

Couche épiluxiéﬁ N- {pelarisation de deain posilive)

Substrat N+

Drain

Figure L6 Coupe schématigue de deux cellules consécutives d’un transisior MOS @ tranchées.

1.4.3. Technologie du transistor MOS i tranchées

La réalisation technologique d’un transistor MOS a tranchées dépasse le cadre de
cette étude. Toutefois, étant donné le caractére novateur d’une telle structure par rapport
au transistor VDMOS, nous présenterons les principales étapes du processus de
fabrication de ces transistors. La figure (1.7) décrit succinctement le principe de
tabrication proposé par Shenai [19], mais d’autres processus sensiblement identiques
celui-ci ont €€ également réalisés [16, 20, 21]. Tous ces processus font appel, pour
I"élaboration des tranchées, au procédé R.LE. — “Reactive fon-Etching” ou “décapage
ionique réactif” — qui permet de réaliser des gravures dans le silicium {17].

Le matériau de départ est un substrat fortement dopé N+ sur lequel une couche
taiblement dopée N- est épitaxiée. Sur cette couche N-est effectuée une premiere
ditfusion P qui va former le canal (1).

On fait ensuite croftre une couche épaisse d'oxyde (2) qui sert de masque 3 la
gravure par R.LE. du silicium (3). Aprés cette gravure R.LE., le processus
technologique se poursuit par la réalisation d’un oxyde mince, suivi d’un dépot d’une

couche de polysilicium qui constitue la grille, puis par une planarisation (4).
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Apres décapage de I’oxyde et masquage par laque (photoresist), les zones N+ de
contacts de source et P* sont diffusées en utilisant le motif de grille comme partie du
masque (5). Par la suite, un dépdt d’oxyde basse température (silox) sur la surface de la
plaquette suivi d'une gravure de ce silox permettent d’enterrer la grille et de I'isoler. Les
zones de contacts sont ensuite gravées ; enfin les métallisations des zones de source et de

drain sont réalisées et sont suivies d'un dépdt d'un matériau de passivation (6).

1.4.4. Les différents résultats de la littérature

1.4.4.1. Diminution de la résistance passante spécifique

Les principales publications concernant les transistors MOS de puissance &
tranchées visent A proposer des structures toujours plus optimisées dans le but principal
de réduire la valeur du produit de la résistance 4 1'état passant par la surface active de la
puce.

Le tableau (I.1) présente ainsi, pour des transistors MOS de différentes tenues en

tension — de 15 4 70 V —, les valeurs de résistance passante spécifique qui ont été
avancées par les divers auteurs.

Références Année Tenue en tension Résistance passaate
Vpir (V) RN.S (m€2.cm?)
Ueda [16] 1U85 50 5,3
Ueda [23] 1986 15 1,6
Ueda [21] 1987 30 1,37
Chang [22] 1987 30 1.0
Chang {24] 1989 60 0,36
Shenai [19] 1990 35 0,15
Shenai [20] 1990 55 0,2
Mukherjee [25] 1991 60 (1,8
Matsumoto [26]) 1994 70 0.9
Goodenough [13) 1995 30 0.4
Fletcher [27) 1996 55 1,1

Tablean L1 : Résistance passante et tenue en tension pour divers transistors MOS de puissance d
tranchées.

L ce wansistor est particuiier en ce sens gue les tranchées sont wés profondes et 8 étendent jusque dans T
région N* de drain
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Epttaxie N~ puis diffusion P du canal Oxyde de masquage puis gravure RIE de 'oxyde
P
P
— | |

3 N- 4 N-

N+ N+

Gravure RIE du silicium pois nettoyage des parois Croissance de I'oxyde de grille, dépdt du

polysilicium de grille puis planarisation

S G

.

PN

N+ N+

D
Décapage de I’oxyde mésa puis diffusions N* DéphL d’oxyde épais pour isoler la grille,
de source et Pt gravure des contacts puis métallisation des

zones de source et de drain

Figure 1.7 Etapes principules d’un processus de réalisation d’un transistor MOS vertical & tranchées [30].
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Plusieurs remarques s’imposent :

* les premiers transistors MOS de puissance i tranchées présentaient des résistances
passantes spécifiques sensiblement égales A celles des transistors VDMOS équivalents.
Ainsi, en 1985, Ueda a proposé un transistor MOS 3 tranchées ayant une résistance
passante spécifique de 5,3 mQ.cm? pour une tenue en tension de 50 V, alors quen 1984,
un transistor VDMOS de méme tenue en tension présentait déja une résistance de 5,5
mQ.cm2.

* les valeurs les plus faibles reportées sur prototypes sont celles proposées par Shenai
[20]. Par exemple, en comparant la valeur mesurée par Shenai, pour une tension de
claquage de 35 V, avec la résistance passante spécifique atfichée par un transistor 30 V
industrialisé¢ — 0,4 mQ.cm? [13] —, nous pouvons remarquer un écart extrémement
important. Cet écart est vraisemblablement dit an fait que Shenai ne tient pas compte, dans
ses mesures, des résistances externes a la puce ; or, & basse tension, ces résistances sont
loin d’&tre négligeables, comme nous le verrons dans le deuxieme chapitre. I n’est done
pas toujours aisé de comparer les différents résultats proposés, car on rencontre souvent
des imprécisions sur les conditions des mesures. C’est pour cette raison que, plus que les
résultats chiffrés, ce sont les différentes démarches suivies par les équipes de recherche
qui dotvent attirer 1’ attention.

* pour une tension de claquage donnée, la résistance passante spécifique diminue en
fonction des anndes. Cela est dfi, d’une part, a Faccroissement de la densité d’intégration,
ct, d’auwre part, & la réduction de la résistance de canal —- longueur micronique, voire
submicronique — et & I’élimination de la résistance RIFET.

La recherche d’une plus grande densité d’intégration a conduit aux diverses
géométries de cellules évoquées au paragraphe (1.4.2) ; Ueda [16], Shenai [19] et Chang
[22] ont utilisé des bandes paralléles, tandis que Bulucea [18] a proposé des cellules
hexagonales. Notons que les premiers transistors industrialisés en 1994 dtaient, eux, i
cellules carrées alignées [13]. L’influence des diverses géomélries sur la résistance i 1'état
passant — mais aussi sur les valeurs des capacités inter-électrodes — a déja été étudide
pour le transistor VDMOS [28]. Une étude semblable sera reportée dans ce mémoire pour
le transistor MOS & tranchées.

Un effort particulier a également ét8 fait pour minimiser la résistance de canal, d’une
part, en réalisant des transistors dont la mobilité des électrons dans le canal n’est pas trop
fortement dégradée, comme cela avait 668 le cas pour le transistor VMOS, et, d’autre part,
en “jouant” sur des paramétres géométriques tels que la longueur du canal et I’épaisseur
de I'oxyde de grille.

En ce qui concerne la mobilité, Ueda [16] a monteé que "utilisation de la technique
de R.LE. permettait de graver dans Je silicium des tranchées dont les parois verticales, ol
se forme le canal, sont dans un plan orienté <100>. Ceci est obtenu en orientant I attaque
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chimique selon un angle de 45° par rapport a 'axe <110> d’une plaquetie <100>. Ainsi,
grice 2 la technique de R.LE., la mobilité des porteurs libres dans le canal — électrons
pour un MOS canal N — est plus élevée dans un transistor MOS a tranchées que dans un
transistor VMOS dont le canal est formé dans un plan orienté <111>, car ¢’est
Porientation <100> qui fournit la plus haute mobilité des porteurs dans une couche
inversée. Cependant, le phénomene de diffusion des porteurs due i la rugosité de surface
— “Surface Roughness Scattering”, qui sera évoqué plus en détail dans le deuxiéme
chapitre — traduisant la dispersion des porteurs due aux défauts de la surface du cristal,
dégrade de maniere sensible cette mobilité. En effet, avec les technologies de “gravure
séche” de tranchées, des défauts apparaissent dans le cristal, dus au bombardement
ionique, aux résidus polymeres et aux contaminants étrangers introduits par le plasma
1onique réactif [22]. Ainsi, Petti [29] a montré que, pour une orientation de cristal
donnée, la mobilit€ des ¢lectrons dans un canal MOS, formé le long d’une paroi de
tranchée réalisée par R.LE., était environ 20% plus faible que la mobilité dans un canatl
tormé & la surface d’un transistor DMOS. Chang et Shenai, quant a eux, ont réalisé des
transistors ayant des canaux formés dans le plan orienté <110> qui présentent, a priori,
des mobilités plus faibles dans 1a couche inversée : Shenai [19] a cependant montré que,
par des méthodes de “nettoyage” consistant & éliminer une grande partie des défauts
apparaissant en surface, il pouvait obtenir, pour I’orientation <110>, des mobilités dans
le canal d’un transistor MOS a tranchées approchant les valeurs de mobilité rencontrées
dans un canal en surface d’un transistor DMOS.

Enfin, concernant les parametres géométriques influant sur la résistance de canal,
nous avons pu noter les différentes valeurs d’épaisseurs d’oxyde utilisées — 2 000 A
[221, 1 000 A {18], 800 A [197, 5000 A [23] —, ainsi que les différentes longueurs de
canal — 2 pm [18], 1,5 wm [22], 1 pum [16, 19, 23], — ; plus 'oxyde est mince et le
canal court, plus la résistance de canal est faible. Mais ces diminutions sont limitées a la
fois par les limites de la technologie et par des problémes de tenue en tension que nous
allons ¢voyuer dans le paragraphe qui suit.

En résumé, les diverses recherches destinées a diminuer la résistance de canal
permettent désormais d’affirmer que, en utilisant un oxyde relativement mince, un canal
court réalisé dans un plan du cristal orienté <100> et en éliminant les défauts sur les
parois de la tranchée, on peut obtenir des transistors dont la résistance de canal est
réduite.

I1.4.4.2. Problemes de tenue en tension

Lors des mesures effectuées sur les premiers transistors MOS A tranchées, des
auteurs se sont apergus que ces composants affichaient un claquage prématuré par rapport
ad celui qu’ils avaient espéré compte tenu des valeurs du dopage et de 1'épaisseur de la

couche épitaxice. Ce claquage prématuré a rapidement ét€ expliqué par Chang {22], griice
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4 une simulation numérique bidimensionnelle : le claguage par avalanche se produisait en
tait & proximité du coin bas de la tranchée. 11 s agissait donc d’un claquage en surface di |
d’une part, au fait que le coin de la tranchée était trop “anguleux”, et, ¢’autre part, au tait
que Iépaisseur de I'oxyde de grille était insuffisamment grande. Ce résultat a été confirmé
par Bulucea [18] et par Shenai [19] qui ont eux aussi remarqué que le champ électrique 2
proximité de la tranchée était maximal et entrainait un claquage prématuré.

Plusieurs solutions ont 1€ proposées pour résoudre ce probleme, dont les deux
plus répandues sont les suivantes :

* Chang a proposé une solution technologique qui a Je mérite d’avoir un double intéréy -
apres gravure par R.LE. de la tranchée, on fait croitre une fine couche d’oxyde sur les
bords de la tranchée, qui est ensuite gravée, 3 1a fois pour éliminer les défauts sur les
parois dus au R.LE. — voir paragraphe précédent -— et pour “adoucir” les coins de cette
tranchée; puis on fait croitre 'oxyde de grille qui est un oxyde relativement ¢pais — 2 000
A —. Le fait d’avoir un coin de tranchée arrondi et un oxyde relativement épais
permettent donc d’éviter le claquage prématuré du transistor © ceci a 6té également
confirmé par Shenai.

* Bulucea a remarqué que 'on pouvait éliminer le claguage en surtface dans les
transistors MOS & tranchées en modifiant la répartition du champ Clectrique de telle fagon
gue le claquage de la jonction PN “diffusion P-drain N-” ne se fasse plus i proximité du
coin de la tranchée mais dans le volume, aux alentours du point le plus profond de la
Jonction P+/N. Selon Bulucea, il suffit donc de réaliser des jonctions P+N- suffisamment

profondes pour pouvoir écarter la zone de forts champs électriques du coin de la tranchée.

Le probleme crucial du claquage prématuré dans les transistors MOS 2 tranchées
semble donc étre résolu grice aux améliorations technologiques notamment apportées par
Chang et Bulucea. Le principe de la tenue en tension dans un transistor MOS de
puissance i tranchées est donc, a priori, le méme que cehui d’un transistor VDMOS, a
savolr, comme nous le verrons au deuxiéme chapitre, gue ce sont I'épaisseur et le dopage

de la couche épitaxiée N- gni fixent Ja tenue en tension du composant.

L4.4.3. Autres résultats

Notons, par ailleurs, que d’autres auteurs se sont attachés i I"amélioration de la
structure MOS 1 tranchées.

Ainsi, par exemple, Matsumoto [26] s’est attaché a réduire la valeur de la résistance
de grille Ry pour obtenir un composant plus rapide en commutation ; pour cela, il a
proposé un transistor MOS A tranchées présentant une électrode de grille i double couche
obtenue par dépot CVD sélectif de tungsténe. Dans une autre optique {31], il a également
proposé un transistor MOS 2 tranchées pour lequel le contact de source est également en
forme de tranchée : ccla entraine une réduction de la résistance de contact de source ainsi
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qu’une diminution de la résistance de la base du transistor hipolaire N*PN- parasite, donc
une augmentation du courant critique d’avalanche [32].

Certains auteurs ont, pour leur part, étudié des transistors MOS 3 tranchées ayant
des tranchées profondes s’étendant jusque dans la couche N+ de drain : il s’agit de Ueda
[23], de Baba [33] et de Syau [34]. Les premiers transistors ainsi fabriqués présentaient
de faibles tenues en tension — 153 25V — principalement liées  la tenue en tension de
I'oxyde de grille. Baba a résolu ce probléme de limitation en tension en utilisant une
tranchée 3 double niveau d’oxyde de grille : un oxyde mince au niveau du canal pour
conserver une faible résistance de cunal et un oxyde épais en profondeur pour soutenir
une tension de 70 V.

Zeng [35} a, guant  lui, proposé un autre type de transistors MOS od la tranchée
est réalisée dans ta zone intercellulaire — comme pour un MOS i tranchées *‘traditionnel”
tel que celui qui a été présenté ici —, mais ot Pattaque par R.LE. ne touche pas aux
diffusions N* de source et P de canal — ¢’est-a-dire que le canal est ici horizontal —. La
figure (I.7) montre une coupe de ce transistor qui est destiné, selon les auteurs, i éliminer
les problemes de quasi-saturation existant dans les transistors VDMOS [36].

Pour étre complet, signalons qu’il existe également, dans la littérature, un transistor
LDMOS a tranchées, ol ¢’est I’électrode de drain qui est en forme de tranchée. Ce
transistor proposé par Vera [37] présenterait une plus faible résistance A 'état passant
qu’un transistor LDMOS classique, de méme gu’une tenue en tension plus élevée.

Oxyde

Source Polysilicium de grille

coutaitf <le drain
Couche dpituxiée N-

Substrat N+

Drain

Figure 1.7 : Structure d’un transistor MOS i tranchéey proposé par Zengp [33].

Nous voyons done que la technique de R.LE. a permis le développement de
nouvelles structures MOS de puissance dans le domaine des basses tensions de claquage.
Notons gu’elle est également d Iorigine du développement de composants haute tension
performants tels que 'IGBT A tranchées, par exemple [38]. Pour notre part, nous nous
intcresserons principalement aux transistors MOS de puissance A tranchées industriels en
ce sens qu’ils sont les premicrs composants MOS A tranchées 3 8tre disponibles sur le
marché de [électronique de puissance en 1994,
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L5. INTERET ET OBJECTIFS DE L’ETUDE

Les différents travaux de recherche réalisés jusqu’a présent sont cependant
incomplets & plus d’un titre :
* I'étude analytique de 1a structure MOS A tranchées n'a pas été réalisée. Seules quelques
études numériques bidimensionnelles ont été effectudes.
* d’un point de vue “circuit”, il n’existe pas de modéle propre au transistor MOS 2
tranchées. La simulation unidimensionnelle par des logiciels de circuit tels que SPICE a
donc été occultée jusqu’a ce jour.
* les diverses études menées ont surtout visé a améliorer les performances des
transistors MOS a tranchées — essentiellement du point de vue “résistance i 1’état
passant” —- ¢n optimisant les technologies de fabrication de ces composants. Aucune
rétlexion prospective n’a €€ effectude sur les probables limites de performances de ces
transistors. En fait, le logiciel bidimensionnel a souvent été utilisé seulement comme un
outil d’aide & la conception, et non comme un outil permettant une étude prospective sur

ces limites de performances.

En résumé, la tendance a donc été, jusqu’ici, 4 la mise au point de 1a technologie de
fabrication des transistors MOS & tranchées, mais de nombreux aspects plus théoriques -

— étude analytique, simulation circuit, limites de performances — ont été délaissées.

Pour notre part, nous nous proposons donc d’apporter une contribution pour ticher
de combler ces “lacuncs” griice, notamment, A ;

* Panalyse physique de la structure MOS a tranchées, ol les paramétres fondamentaux
que sont, en statique, la résistance A ’état passant et la tenue en tension et, en dynamique,
les capacités inter-électrodes, sont précisément étudiés,

* la modélisation circuit du transistor MOS a tranchées, s’appuyant sur les principaux
résultats obtenus par I’analyse physique de la structure,

* I'dtude des limites de performance basée sur des simulations numériques
bidimensionnelles précises.

L’ensemble de ces travaux sera réalisé avec Paide du logiciel numérique
hidimensionnel PISCES qui sera utilisé ici comme un outil de calcul, et non pas comme
un simple outil d’aide  la conception. C’est dans ce souci de rigueur que les principaux
modeles disponibles dans ce logiciel seront présentés et étudiés précisément dans le

prochain chapitre.

L6. LES TRANSISTQRS SUPPORT DE NOTRE ETUDE

Notre étude s"appuie sur des mesures et des simulations bidimensionnelles qui
doivent permettre, d’une part, de réaliser un modele circuit le plus précis possible, ct,

d’autre part, d’étudier les propriétés statiques et dynamiques de ces transistors.
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Les mesures sont réalisées sur des composants MOS de puissance de tenue en
tension 6V et de calibre en courant 60 A, qui sont les premiers transistors MOS a
tranchées industrialisés en 1994, c’est-d-dire presque dix annédes apres les premiéres
travaux de recherche sur le sujet ; ¢’est avec ces transistors que nous avons commencs
nos travaux. Par Ia suite, on utilise une deuxi®me génération de transistors qui est
apparue ¢n 1995 dans la gamme de tenue en tension 30 V ; on trouve, parmi ces
composants, les deux types, 4 canal N et i canal P.

Pour effectuer des simulations bidimensionnelles, il est évidemment nécessaire de
connaitre trés précisément la structure de ces transistors :

* d'un point de vue géométrique : dimensions d'une cellule, profondeurs des jonctions,
largeur et profondeur de la tranchée, épaisseurs d'oxyde. ..

* d'un point de vue technologique : dopages des différentes régions, densité de charges
tixes i I'interface Si-SiQs...

N'ayant eu a notre disposition qu’assez peu de données technologiques concernant
ces composants au commencement de notre étude, deux possibilités s'offraient & nous
pour en extraire le maximum d'informations -

* eftectuer des mesures sur la coupe d'un transistor obtenue par microsection,
* utiliser les données (Slectriques) du constructeur et la bibliographie existant sur les
transistors MOS 2 tranchées,

Nous allons présenter ici succinctement les procédures d’extraction des données
utiles pour notre étude, dans le cas du transistor 60 V.

L.6.1. Extraction de données d'aprés les mesures sur microsection

Une microsection effectuée sur une puce nue permet de révéler les différentes
jonctions PN d'une cellule. Une photo — figure (1.8) — est ensuite réalisée au
microscope électronique & balayage (MEB) : elle nous renseigne notamment sur les
profondeurs des jonctions, la longueur d'une cellule, la profondeur et la largeur d'une
tranchée. A partir de ces renseignements, il est possible de “décrire” géométriquement
une cellule du transistor pour pouvoir, par la suite, Iimplanter dans le logiciel PISCES.
Cette description est réalisée figure (1.9).

Pour la simulation, les principales dimensions intéressantes sont :
r=015pum 2=375um = r+/=9um = cellule carrée de 9 im de coté
In+=2,5pum  hn+=0,5um L =1 um (longueur du canal) = hp =15 Hm

H=45um = H-hy=3um (€paisseur de la couche épitaxide)
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Tranchée

Zone épitaxiée Dittusion P

Diffusion N+

Figure 1.8 : Vue au Microscope Electronique a Balayage d’une microsection du transistor 60 V.

ipaie  JOxXyde
Grille Oxyde épais mince
Source
b W Y B W Y. .
'
h
L 2
A
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P I H
- —n
112 oo H-h;
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v
N+ r+/ Euub
N T T S SRR NS RRN Y
Drain

Figure 1Y : Coupe schématique du transistor 60 V.,

Eqb =400 um  (épaisseur du substrat).

La tranchée a donc une profondeur de 1,7 pm et une largeur r de 1,5 pm.

L’épaisseur ey de I'oxyde mince est de 1 000 A.
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1.6.2. Extraction de données d'aprés les données du_constructeur et la
bibliographie

binhographie

Les valeurs qui peuvent &tre déduites des données du constructeur et de la
bibliographie sont principalement les valeurs des concentrations en €lectrons ou en trous
dans les différentes zones du transistor, ¢’est-a-dire : les concentrations des zones N+ de
source et de drain, de la région P de canal, de la région P* et de la couche épitaxiée N-.

Les valeurs de fort dopage dans les régions N* de drain et de source sont prises
égales & 2,5.1019 cm-3. Le profil de diffusion N* de la région de source est un profil
analytique gaussien. On suppose que la profondeur de la diffusion latérale est égale 4 0,8
fois Ia profondeur de jonction. La concentration maximale dans la zone P+ est de
2,5.1018 ¢m-3.

Nous allons voir, dans le deuxiéme chapitre — paragraphe (11.2.2.1) —, que le
profil de dopage dans le canal n’est pas uniforme, mais gaussien, et que ¢'est la zone ol
la concentration en impuretés acceptrices est la plus élevée, Namax, qui impose la tension
de scuil V. Il est done relativement aisé, d’aprés 'expression (I1.15), de déterminer la
valeur de cette concentration, connaissant la tension de seuil, I'épaisseur d’oxyde, la
diftérence Py des travaux de sortie entre métal et semiconducteur et les charges totales
Qss d’oxyde de grille et d’interface ramenées 3 1’interface — cette valeur peut étre
déterminée A partir d’une abaque [10] ~—. Dans le cas du transistor 60 V que nous avons
pris pour exemple, la valeur du pic de concentration dans le canal, qui a été choisie pour
les simulations, est de 1,3.1017 cm-3,

Comme cela sera également évoqué dans le chapitre IT — paragraphe (IL3) —, le
dopage Np de la couche épitaxiée N- est lié 4 la tenue en tension du transistor. C’est en
etfet cette concentration et Iépaisseur de cette couche qui fixent Ia tension de claguage.
D'aprés Gharbi [1], lorsque la jonction PN est considérée comme infinie, le dopage
optimal dans 1a couche épitaxide N, correspondant d une tenue en tension du transistor
de 60V, estde 9.1015 ¢m3.

Les valeurs citées sont toutes des “pics” — ou maxima — de concentration,
cxception faite, évidemment, de la concentration de la couche épitaxide, qui est uniforme ;

les profils que nous implantons sont, en effet, gaussiens.

1.6.3. Strycture implantée dans PISCES

Etant donné la symétrie de la cellule, nous étudions une demi-cellule qui aura done
4,5 um de largeur et 1 pm de “profondeur” — 1 pm est la valeur de la 38™¢ dimension

prise par défaut dans le logiciel de simulation utilis€, PISCES —. Le courant calculé lors
d’une simulation sera donc exprimé en A/um, et, connaissant la surface de cette demi-
cellule — 4,5 um2 — et la surface active totale de la puce — environ 0,2 cm2 —, nous

déduirons la valeur “réelle” du courant de drain en multipliant Je courant de drain
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¢lémentaire traversant une demi-celiule par le facteur 4,44. 106 correspondant au rapport
de ces surfaces. Le courant total qui traverse le transistor est en effet la somme des
courants des transistors élémentaires, ces composants étant constitués par une association
en parallele d'une multitude de cellules, chacune traversée par un faible courant.

Il est important ici de rappeler que nos simulations sont bidimensionnelles, ¢'est-a-
dire qu'elles ne tiennent pas compte, par exemple, du caractére tridimensionnel de la
ésistance de “drift” Ry, ni de la géométrie des cellules — carrées dans notre exemple —.
Ceci pourra expliquer en partie les pourcentages d'erreur que nous trouverons entre
simulations et mesures.

La figure (1.10) décrit la structure qui est utilisée pour les simulations avec ses
dimensions et les valeurs de dopage dans les différentes zones du composant. Le substrat
de drain N*, qui a un comportement uniquement résistif, d’épaisseur 400 pm, est

remplacé par une simple résistance, ce qui permet de “gagner” en temps de simulation.

0 1 2 3 4
en pm i
- 19
0 r 2,5.10 " ¢m-3
1+ Ny = 1,310
71
3.4
15
44 ~-— N, =910 em-3
54
]
200 & | N* - 25.10" em3
(00 -
: \\‘\\‘.\\\‘\\\\\‘\‘.\“‘\‘

D

Figure 110 : Structure d'une demi-cellule implantée dans le logiciel PISCES.

L.7. CONCLUSION

~

Dans ce chapitre, nous nous sommes attachés 2 retracer un historique des
diftérentes structures MOS de puissance de basse tension de claquage, en nous basant sur
des travaux précédemment effectués.

Nous avons tout d’abord rappelé des généralités sur le principe de fonctionnement
d’un transistor MOS de puissance. Les fonctionnements 3 1°état passant et a I’état bloqué
ont &t succinctement évoqueés.

Dans un second temps, nous avons présenté les principaux transistors MOS de
puissance — VMOS, VDMOS, VDMOS “‘up-drain”, LDMOS, MOS 3 tranchées — ainsi
que leurs caractéristiques principales. Nous avons, en particulier, expliqué 1I’évolution de
la structure MOS, du transistor VMOS au transistor MOS a tranchées.
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Un troisieme paragraphe a été consacré, plus précisément, au transistor MOS 2
tranchées. Ses caraci€ristiques principales, sa technologie de fabrication, les principaux
résultats reportés dans la littérature — notamment en termes de résistance 2 1’état passant
et de tenue en tension — y sont exposés. Nous avons également décrit les premiers
transistors MOS & tranchées industriels qui sont le support de notre étude.
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CHAPITRE 11 :

ANALYSE STATIQUE DU TRANSISTOR MOS DE
PUISSANCE A TRANCHEES
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IL. Analyse statique du transistor MOS
de puissance a tranchées

1L.1. INFRODUCTION

Dans ce chapitre, I"analyse des propriétés statiques du transistor MOS de puissance
a tranchées est réalisée. Notre travail s’appuie ici sur des simulations numériques
bidimensionnelles effectuées avec le logiciel PISCES et sur une dtude physique de la
structure. L’objectif final est de parvenir 4 une modélisation de type circuit, ¢’est-d-dire
par schéma équivalent du composant.

Ce chapitre est composé de deux partics principales qui vont traiter des deux élats
principaux de fonctionnement d’un transistor MOS : 1’état passant et I'état bloqué. Pour
ce faire, un soin particulier sera apporté A I'étude des moddles de mobilité et d’ionisation
par impact disponibles dans PISCES. En effet, pour les composants de puissance
unipolaires, il est désormais clairement établi que :

* pour les simulations i I’état passant, les modéles de mobilité sont primordiaux,
* pour les simulations a P’état bloqué, ce sont les valeurs des coetlicients d’ionisation
qui importent pour déterminer la tension de claquage par avalanche.

Ainsi, et dans un premier temps, 1’étude du composant en régime de conduction cst
effectuée. Nous nous appuyons en premier lieu sur les simulations numériques
bidimensionnelles. Par la suite, une approche analytique unidimensionnelle, 3 bas niveau
de tension de drain — état ON —, des paramétres statiques fondamentaux tels que la
tension de seuil, le courant de drain et la résistance 3 1’état passant sont traités. En
particulier, nous étudions dans le détail les différentes composantes de la résistance i
I"état passant, ainsi que U'importance de la géométrie cellulaire sur la résistance passante
spécitique.

Une deuxiéme partie est consacrée A I’étude de la tenue en tension du transistor
MOS a tranchées i I'état bloqué — état OFF —. Les différents modales d’ionisation par
impact disponibles dans PISCES sont comparés, puis la tenue en tension est évaluée.
Nous comparons également 1'analyse bidimensionnelle aux diverses approches
analytiques effectuées pour optimiser le compromis fondamental “résistance de drift -
lenue en tension”™.

Entin, Ta derniére partie de ce chapitre est consacrée 3 I'établissement du modéle
statique du transistor MOS A tranchées dans le logiciel de simulation “circuit” SPICE.
Cette modélisation $’appuie sur les calculs rigoureux et les approximations analytiques
qui ont €i¢ effectuds dans les paragraphes précédents. Ce modgle tient ¢galement compte
de la température. Une validation expérimentale est enfin effectude.
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11.2. ETUDE EN REGIME DE CONDUCTION

L’étude du transistor MOS a tranchées en régime de conduction est divisse en deux
grandes parties : d’une part, une approche numérique bidimensionnetle dont nous nous
servirons comme référence, et d’autre part, une approche analytique 3 bas niveau de
tension de drain, notamment pour étudier en détail les composantes et propriétés de la
résistance A I’état passant.

1.2.1. Analyse numérique bidimensionnelle

La simulation numérigue bidimensionnelle est réalisée avec Penvironnement de la
société SILVACO, ATLAS, et, plus spécifiquement, son module 2D pour les
composants silicium, PISCES [1] — cf annexe 1 — : elle nous permet d'obtenir les
caractéristiques électriques d'un composant semiconducteur par résolution des équations
qui décrivent le comportement physique de ce composant.

Ce type de simulation bidimensionnelle est donc d'une aide capitale pour la
compréhension du fonctionnement d’une structure nouvelle, telle que le transistor MOS i
tranchées, ainsi que pour le développement de nouveaux procédés technologiques.
L’intluence des parametres “internes” A la structure — géométriques et technologiques ——
peut ¢galement tre érudide.

La simulation bidimensionnelle présente "avantage d’&tre rigoureuse, i condition
que les modeles et paramétres choisis pour décrire les mécanismes Ie soient correctement.
En particulier, I'influence des mobilités est primordiale sur les résultats de simulation en
régime de conduction. Une présentation du logicie] PISCES est faite dans Iannexe 1 ;
nous nous attacherons ici plus particulidrement i décrire les différents modales de
mobilit¢ disponibles dans ce logiciel.

11.2.1.1. Modéles de mobilité dans les transistors MOS

La mobilit¢ des porteurs est une grandeur physique définie comme étant le
coetficient de proportionnalité entre Ja vitesse des porteurs et le champ électrique. Elle
dépend de maniere complexe de la nature et de la fréquence des collisions et interactions

que subissent les porteurs durant leur déplacement dans le cristal.

A I'état passant, les mobilités sont des parametres extrémement importants dans les
transistors MOS, car elles ont une influence de premier ordre sur les valeurs du courant
de drain et, par conséquent, de la résistance 3 I"état passant.

Dans les transistors MOS de puissance verticaux basse-tension, tels que le MOS a
tranchées, les deux régions les plus importantes pour le fonctionnement A 1état passant ——
notamment du point de vue “résistance passante” — sont la région du canal d’inversion et
la zone velumique épitaxiée. C’est pour cette raison que nous faisons la distinction entre
deux principaux types de mobilités dans ces transistors
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* les mobilités des porteurs (€lectrons ou trous) dans un cristal semiconducteur dopé (N
ou P), que nous appellerons mobilités en volume,

* les mobilités des porteurs (électrons ou trous) dans une couche inversée.

Plusieurs auteurs ont montré que les lois de variation de ces deux types de
mobilités, notamment en fonction du champ électrique et de la température, Staient
différentes.

Pour traduire ces lois de variation, on peut utiliser, dans le logiciel bidimensionnel
PISCES, plusieurs modeles de mobilité dont le plus simpliste utilise des valeurs de
mobilité constantes pour les électrons et les trous, Hn0 et Upp, pour chaque matériau
employé. Toutefois, utiliser des valeurs de mohilité constantes conduirait i des résultats
non réalistes puisque cela reviendrait i néghger U'influence sur celles-ci de grandeurs
telles que la concentration des porteurs, le champ électrique et la température. Cest done
pour tenir compte de tous ces paramétres que différents modéles de mobilité plus évoluds
sont proposés dans PISCES.

Une étude approfondie de ces modeles est nécessaire, afin d’évaluer Pimpact des
différents paramétres physiques de ces modeles sur nos simulations A I’état passant. Nous
verrons notamment gu’il existe des modéles complets qui peuvent s"appliquer A tous les
domaines du semiconducteur — couche inversée ou volume —. Les conclusions de cette
étude permettront de dégager le modele physique le plus approprié pour les simulations
numériques du ransistor MOS A tranchées.

I.2.1.1.1. Mobilités dans une zone volumique

1L.2.1.1.1.1. Modgles de mobilité dépendant de la concentration en impuretés
La plupart des modeles s’ appuient sur I'expression empirique établie par Caughey
et Thomas [2] qui donne la mobilité des porteurs libres dans Ie silicium :

My — Hyig

H=H . + 1+(N/ Nre’f)u

(lE. 1)
08 Wmax, Wimins Nrer ¢t o0 sont des coefficients qui peuvent varier légérement selon les
autevrs [2, 3, 4] et done selon les modales (CONMOB, ANALYTICAL, ARORA,
CVT).

Par exemple, les valeurs proposées par Caughey et Thomas [2] pour ces coefficients sont:
Hmax=1330 ¢m2.V-Ls 'l pin=65 ecm2 V-1.5-1, Npoy=8.5.1016 cm-3, =072 pour les
Clectrons, Pinax=495 em2. V-1l =477 em2.V-1g1 Npop=6,3.1016 ¢m-3, o=0,76
pour les trous.

Cette expression donne la valeur des mobilités 4 la température T = 3N K — ¢’est-
a-dire la température “ambiante” — pour des porteurs majoritaires (€lectrons ou trous) en

fonction du dopage en impuretés dans le matdriau.
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Pour des concentrations en impuretés faibles, la mobilité des porteurs ne dépend
que du seul phénomene de “Lattice Scattering”, ¢’est-a-dire de “diffusion” des porteurs
avec le réseau cristallin. Ainsi, la mobilité des électrons — et la mobilité des trous —,
compte tenu de ce phénomene, correspond a la valeur limite de 1’équation (IL 1) lorsque la
concentration en impuretés tend vers z8ro : fjagice = Umax-

Lorsque la concentration en impurctés augmente, ¢’est le phénoméne d’ “Impurity
Scattering”, c’est-d-dire de “diffusion” des porteurs par les impuretés ionisées, qui
devient prépondérant : cela se traduit par une réduction importante de la mobilité a partir
de la valeur Npgt.

Pour leur part, Masetti et al. [4] ont considéré que I'expression (IL1) n’était pas
suffisante pour traduire les effets de “ultra-hautes” concentrations ; ils ont alors proposé
une expression plus générale de la mobilité en fonction de la concentration

Huax “Hpin H;
" *y
+(NIN )" 1+(N,,, 1 N)

r

H=Hyy + (IL2)
Les effets de “nltra-hautes” concentrations sur la mobilité sont représentés par ke troisiéme
terme de cette expression : au-dessous d’une concentration de 1029 ¢cm-3, on retrouve bien
Pexpression (IL.1) de Caughey et Thomas, représentée par les deux premiers termes de
I’expression (11.2).

A titre d’information, nous fournissons, dans le tableau (I1.1), les valeurs des

parametres de Iexpression (I1.2) d’aprés Masetti [4].

Paramétres Electrons (Phosphore) Trous (Bore)
Pmax (cm2.V-1 g1y 1414,0 470,5
Wi (€m2.V-14-1) 68,5 449

iy (ecm2.v-ls-hy 56,1 29,0
Npeg | (em ) 9,20.1016 2,23.1017

Neet2 (cm™) 3,41.1020 6,10.1020
oy 0,711 0,719
oy 1.9% 2,0

Tableaw IL1 : Valeurs des paramértres proposés par Masetti {4] pour Iéguation (1.2},

La figure (I1.1) montre les variations de la mobilité des électrons et des trous en
fonction de la concentration N en impuretés selon Caughey et Thomas [2] et selon
Masetti [4].

Yamaguchi [5] propose une autre expression empirique de la mobilité en fonction
de la concentration en impuretés. Cette expression, que nous évoquons au paragraphe
(I1.2.1.1.2.1) consacré au modele de Yamaguchi, est légerement différente de celles

proposées par les autres auteurs, mais les mécanismes mis en jeu sont basiquement les
mémes,
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Figure ILL: Mobiité dey électrons et des trous en fonction de la concentration en impureiés 6 T = 300 K,

I12.1.1.1.2. Modeles de mobilité dépendant de la température

Un autre phénomene de diffusion des porteurs libres qui est pris en compte dans
certaing modeles est celui relatif au cristal. Les interactions entre les charges mobiles et les
atomes du réseau cristallin, ou, plus exactement, les vibrations thermiques de ceux-ci,

dépendent de 1a température du cristal suivant les lois snivantes :

T i,
I = oo 113
ILM )unt Y;) ) ( )
T =z,
= — 1.4
nu'p Ju'p(} T('! J ( )

ol Ty =300 K. Les valeurs des coefficients O, Oip, U €t Rpo varient selon les auteurs :
Oy et op varient de 2.2 4 2,7, Uyo de 1330 4 1600 cm2.V-1 571 ¢t Hpo de 465 4 600
cm2.V-15-1 Bicn que Ion reléve une assez grande dispersion dans la littérature sur la
mesurce des mobilités [6, 7, 8], il est acquis, d’apres les expressions (I11.3) et (11.4), gue
la mobilité décroit sensiblement lorsque la température augmente.

Les modeles proposés pour PISCES prenant en compte les effets de la température
sur la mobilit¢ sont le modéle CONMOB associé 8 ANALYTICAL et Ie modéle CVT de
Lombardi [9]. Si on utilise ces modeles A 1a température ambiante T = 3(X) K, on retrouve
les valeurs du modele de base €tabli par Caughey et Thomas.

11.2.1.1.1.3. Modeles de mobilité dépendant du champ électrique

Dans les deux paragraphes précédents, nous avons évoqué les modeles de mohilité
dépendant de la concentration en impuretés et de la température. Ces modeles sont
sulfisants pour rendre compte de la valeur de 1la mobilité pour les porteurs majoritaires

lorsque les champs électriques appliqués sont faibles. En fait, nous avons admis que,
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dans cette gamme de champs faibles, la mobilité pg était indépendante du champ
¢lectrique, ¢’est-a-dire que la vitesse moyenne de diffusion des porteurs était strictement

proportionnelle A Iintensité du champ :
v=nu,.E (1IL.5)

Ceci n’est plus vrai pour les champs électriques intenses : pour des valeurs de
champ supérieures a 103 V/cm, la mobilité n’est plus indépendante du champ électrique ;
elle décroit lorsque Yintensité du champ croft. La vitesse de dérive des porteurs

n’augmente alors plus de maniére linéaire avec le champ dlectrique.

Enfin, au-dela d’un champ de 105 V/cm d’intensité, la mobilité moyenne des
porteurs décroit selon une loi inversement proportionnelle au champ électrique, ce qui
signifie que la vitesse de dérive des porteurs est constante : les porteurs libres ont alors
atteint leur vitesse limite, ou vitesse de saturation. Pour les électrons, dans le silicium,

cette vitesse dépend de la température selon la loi suivante [3] :
VvV

Vg = ———4——=< (1L.6)
‘ T
I+C. cxp(—)

T’

0
o vy =2,4.107 cm/s, C = 0,8 et T g =600 K.

A température ambiante, la vitesse de saturation des électrons vaut Vsat = 107 cm/s.
Pour les trous, on a 1 vy = 8.100 cm/s.

A ce concept de vitesse limite est associée Ia notion de champ électrique critique Eg
défini comme étant le rapport de la vitesse de saturation vy sur 1a mobilité 2 champ faible
Ho : B¢ = vea/Ho. A température ambiante, ce paramétre, dépendant de la concentration en
impuretés, varie entre 7.103 V/cm et 7.104 V/em pour un semiconducteur de type N. Ce
champ électrique critique varie également en fonction de la température suivant une loi
proportionnelle a (T/300)Y ot y = 1,55 pour les électrons et 1,68 pour les trous.

Les différents auteurs, dont les modeles sont inclus dans PISCES, proposent des
¢guations empiriques permettant de tenir compte de effet du champ électrique. Nous
retrouvons I'expression empirique (I1.7) de Caughey et Thomas [2} dans les modeles
FLDMOB et CVT :

p(E)y=—F (IL7)

Pheri
1+(Ju(lE] ’
¥V

itk

Les équations empiriques des modéles FLDMOB, CVT et YAMAGUCHI ne
présentent pas de différences majeures 4 température ambiante. Par contre, si on désire
réaliser des simulations 4 d’autres températures, seuls les modeles FLDMOB et CVT le
permetient car ce sont les seuls modeles qui peuvent rendre compte de Peffet de la

température sur la vitesse de saturation suivant I’expression I1.6).
p
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I1.2.1.1.2. Mobilités des électrons libres dans une couche inversée

La mobilit€ des électrons dans une couche inversée a fait — et fait encore — I’ objet
de nombreux travaux [5, 9, 10, 11] : en effet, cette mobilité est un des parametres les plus
importants pour modéliser et prédire précisément le comportement et les performances des
composants MOS & I’état passant. Une connaissance approfondie des mécanismes
physiques mis en jeu dans cette région est donc nécessaire. Ces mécanismes physiques
sont connus sous le nom de *“Surface Scattering”, ou diffusion des porteurs en surface.

Sun et Plummer [10] ont récapitulé Ics trois principaux types de mécanismes de
diffusion qui rendent compte de I’évolution des mobilités dans une couche mversée quand
la tension de grille est supérieure i la tension de seuil :

* le “Phonon Scattering” — diffusion des porteurs avec les phonons — dfi aux
diftérents modes de vibration du cristal : il est plus important & température ambiante qu’a
bitsse température.

* le “Coulomb Scattering”, ou “Impurity Scattering” — diffusion des porteurs avec les
impuretés ionisées — qui résulte des interactions entre les porteurs de la couche inversée
et les charges localisées dans I'oxyde, les charges d’interface et les impuretés ionisdes
dans le volume. Les effets de ce type de diffusion sont importants en régime de faible
inversion. L augmentation de la densité de charges en surface ou du dopage de la région
P entraine un phénomene de diffusion plus margué. Par contre, il devient moins
important en régime de forte inversion.

* le “Surtace Roughness Scattering” — diffusion des porteurs due & la rugosité de
surface — qui fait intervenir les défauts, ou irrégularités, de interface oxyde-
semiconducteur. Ce type de diffusion apparait en régime de forte inversion : en effet, il
est d’autant plus important que les porteurs sont proches de la surface ; ¢’est le cas
lorsque le champ électrique transverse — perpendiculaire 4 I'interface — augmente. Pour
un transistor VDMOS, Sun et Plummer ont notamment montré, d’un point de vue
technologique, qu’une vitesse d’oxydation plus lente - axydation séche au lieu d’une
oxydation humide — conduisait i une meilleure qualité de I'interface oxyde-silicium —
en termes de densité de charges a interface —, ot par conséquent a une décroissunce
moins rapide de la mohilité sous un fort champ électrique transverse. Notons, par ailleurs
que le phénoméne de “Surface Roughness Scattering” était A Uorigine de fortes
dégradations de Ta mobilité dans les premiers transistors MOS a tranchées car la technique
par R.LE. entrainait apparition de défauts sur les parois de la tranchée. Ce probleéme a

P

¢t résolu grice 4 un nettoyage de ces parois — cf paragraphe (I.4.4.1) —.

L'importance relative de ces différents mécanismes de diffusion dépend en grande
partie de la température et de la valeur du champ électrique transverse dans la couche
inversée. A basse température, la mobilité est gouvernée par les effets de “Coulomb
Scattering” qui domument dans les régions 3 faible champ électrique, et par les effets de
“Surface Roughness Scattering” qui dominent dans les régions 4 fort champ. A
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température ambiante, la mobilité est dominée par les effets de “Coulomb Scattering” et de
“Phonon Scattering” dans les régions A faible champ, et par les effets de “Surface
Roughness Scattering” et de “Phonon Scattering” dans les régions 2 fort champ, c’est-i-
dire en forte inversion,

La dépendance de 1a mobilité par rapport au champ électrique transverse est la plus
importante pour les transistors MOS de puissance. Plusieurs modéles de mobilités
dépendant du champ €lectrique transverse dans une couche inversée, sont utilisables dans
PISCES : il s’agit des modeles YAMAGUCHI {5], TASCH [11] et CVT [9].

IL2.1.1.2.1. Modgle de Yamaguchi
Selon Yamaguchi [S], la mobilité effective des électrons dans une couche inversée
en fonction du champ électrique transverse est empiriquement donnée par:

p=p(N).(1+a, E ) (IL.8)

ou E est la composante transverse du champ électrique et o5 un coefficient qui vaut
1.54.10-5 ¢m/V pour les électrons. Dans cette expression, Ia mobilité dans le volume,
M(N), est fonction de la concentration en impuretés N selon 1a relation suivante :

Ny = p,. 1+(N——N—-—) (ILY)

E+Nref

ol Hg est la mobilité constante i champ faible définie au paragraphe (IL.2.1.1.1.3), S et
Nret étant des paramétres traduisant les effets de “Phonon” et “Impurity Scattering”. Pour
les électrons, Yamaguchi utilise les valeurs suivantes :

o = 1400 cm2.V-Ls-1, § = 350 et Nyt = 3.1016 ¢cm-3,

Notons que cette expression est légdrement différente des expressions proposées
par Caughey et Thomas [2] ou Masetti ef al. [4], mais que les mécanismes mis en jeu
sont les mémes.

La figure (I1.2) donne, pour différents dopages de type P — correspendant donc A
un transistor MOS i canal N —, la mobilité des électrons en fonction du champ
transverse dans la zone inversée selon Yamaguchi.

L’utilisation de ce modele n’est pas cependant pas des plus adéquates pour les
transistors MOS car il est insuffisant pour décrire les trois principaux types de
mécanismes de diffusion précédemment cités, Nous pouvons par exemple remarquer que,
pour des forts champs électriques, ¢’est-2-dire en régime de forte inversion, la mobilité
des électrons n’est pas indépendante du dopage, ce qui est en totale contradiction avec ce
qui est admis dans la littérature : en effet, plusieurs auteurs ont montré que, en régime de
forte inversion, le phénoméne de *“Surface Roughness Scattering” était le plus important ;

or ce phénomene ne dépend que du champ électrique transverse.
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Figure 112 » Mohilité dépendani du champ électrigue transverse selon fe modéle de Yamaguchi.

IL2.1.1.2.2. Modéle de Tasch (TASCH)
Le modele de Tasch [11], disponible dans PISCES sous la dénomination TASCH,

est un modele complet et complexe qui prend en compte les différents mécanismes de
diffusion avec la température. D’aprés levrs auteurs, qui 'ont comparé a 'expérience, ce
modele est valable pour des transistors MOS 3 canal N pour des longueurs effectives de
canal de 0,52 1,2 um et pour des dopages Na dans le canal de 3,9.1015 4 7.7.10!7 ¢m-3.

Ce modele peut donc &tre utilisé pour simuler un transistor MOS 3 tranchées tel que
ceux que nous étudions : par exemple, nos structures ont une lon gueur de canal de 1 pim
environ et un dopage maximal Nojpax de 1,3.1017 ¢m-3. Nous avons pu vérifier qu’il
donnait, dans ce cas, des résultats satisfaisants. Notons, 3 ce propos, que le modele de
Tasch était, avant apparition de 1a nouvelle version d’ATLAS en Juin 1995, le modele
pris par défaut dans le macromodele MOS pour décrire le comportement des mobilités en
fonction du champ électrigue transverse. Ce n’est plus le cas désormais, car il s’avére de
fait qu’il présente deux lacunes ;

* ses différents parametres d’entrée ne peuvent pas étre modifiés par I’ utilisateur,

* il ne permet pas de simuler correctement un transistor MOS 2 canal P car il a été établi
uniquement pour une couche inversée d’électrons et n’est pas valable peur une couche
inversée de trous.

I1.2.1.1.2.3. Modele de Lombardi (CVT)

Depuis I'apparition de la nouvelle version d’ ATLAS en juin 1995, le modele utilisé
par défaut dans le macromodele MOS est le modéle universel CVT proposé par Lombardi
[9]. T est basé sur des équations empiriques qui permettent la modélisation de couches
inversées d’¢lectrons et de trous.
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L’avantage majeur de ce modele est que les paramétres physiques d’entrée et les
coetficients des équations sont accessibles pour I’ utilisateur. Lombardi suppose que la
mobilité des porteurs Wy peut étre considérée, en utilisant la régle de Mathiessen, comme
étant la somme de trois termes :

1 1 1 1
= + +
.uT(EJ.) Juac(EJ.’T) Jub(NA’T) l’t.ﬂ'(EJ.)

00 [ac est la mobilité des porteurs due au phénoméne de “Phonon Scattering”, up, est la

(IL10)

mobilité dans le volume dépendant principalement de 1" “Impurity Scattering”, et pig est la
mobilité iniroduite par le “Surface Roughness Scattering”.

Les trois phénomenes de diffusion évoqués au début du paragraphe (I1.2.2) sont
donc bien pris en compte dans ce modéle.

&) Mobilité due au “Phonon Scattering” ige
La mobilité [, est littéralement, d’aprés Lombardi, “la mobilité des porteurs due
leur diffusion avec les phonons acoustiques™. Cette mobilit€ est donnée empiriquement,

en fonction de la température et du champ électrique transverse, par la relation suivante :

Ha{ET) =(B--E1+ C-%}T“ (IL11)
L 1

ol les coefficients B, C et T sont des constantes qui, dans PISCES, valent par défaut :

B =4,75.107 cm/s, C = 1,74.105 (MKSA) et T = 0,125 pour les électrons.

h) Mobilité dans la zone volumigue py,

L’expression de la mobilité des électrons dans la zone volumique, en fonction de la
concentration en impuretés Na et de la température, découle de P'expression de Masetti
— expression (I1.2) —

:u‘mux (T) — lumin _ /Jl
L]
LH(N I N )" 14N, N,)

Ol Hmax (T) dépend de la température suivant la loi décrite par I'expression (I1.3).

Ju.’x (NA ’T) = umin +

(11.12)

tt;

) Mobilité due au “Surface Roughness Scattering” pg
Le “Surface Roughness Scattering” est connu pour diminuer fortement la mobilité
en surface  basse température et a fort champ électrique. Lombardi propose, pour Mgy,
I'expression suivante en fonction du champ électrique transverse :
)

E7

1. (E,) (IL.13)

ol § est une constante dont plusieurs auteurs ont estimé la valeur. Par défaut, cette valeur
est, dans PISCES : & = 5,82.1014 V2/cm2.
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La figure (I1.3) donne, A température ambiante et pour diftérents dopages de type P
— correspondant donc i un transistor MOS 2 canal N —, la mobilité des électrons en
tonction du champ transverse dans la zone inversée selon le modéle proposé par
Lombardi, et en utilisant les paramétres utilisés par défaut dans PISCES. Nous pouvons
notamment remarquer que la mobilité est indépendante de la concentration en impuretés
lorsque Uintensité du champ électrique est élevée, ¢’est-a-dire en régime de forte
inversion. Ceci est tout a fait logique puisque ¢’est alors le phénoméne de “Surface
Roughness Scattering”, indépendant de la concentration, qui domine en régime de forte
inversion.

1400

—S— NA =510" e

’ —'_NA:IO16 em’?

N =210 e
1 —= N, =510 cw’ '
—— NA =107 em?
&N, =210 cm']

() I 1 [IIJIIi 1 1 lIIIlI’

10° 10° 10°
E o (V/em)
Frgure I1.3 : Mobilité dépendant du champ électrigue transverse selon le modéle CVT de Lombards.

Une fois la mobilité pren fonction du champ transverse calculée en chaque point de
maillage, PISCES en déduit 1a mobilité “finale” L qui prend en compte la dépendance des
mobilités par rapport au champ électrique longitudinal : dans le modéle CVT, cette
dépendance est donnée par I"expression (I1.14) qui découle de 1a relation (IL.7) .

Hy

H= T
"5 (IL.14)

1+ uT'E]I

T A
Veur | =5
(3()())

ou Ej est le champ électrique longitudinal, ¢’est-a-dire le champ paralléle a la direction des
lignes de courant dans le canal.

L’influence des mobilités, dans une couche inversée et dans le volume, sur l¢
comporterment a I'état passant des transistors MOS est prépondérante : ¢’est d’ailleurs
pour cette raison que nous avons étudié précisément tous les modeles de mobilité

disponibles dans PISCES. Le modele de mobilité étant désormais choisi — nous utilisons
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le modéle CVT de Lombardi —, il convient désormais de valider ce choix en simulant le
comportement & I’état passant de transistors MOS 4 tranchées 30 V et 60 V.

I1.2.1.2. Résultats obtenus par une étude bidimensionnelle
Les simulations sont obtenues par le logiciel PISCES dont les fonctionnalités sont
rappelées dans I'annexe 1.

1L2.1.2 1. Caractéristiques de sortie Id(Vds)

L’observation des caractéristiques de sorties Ig(V ), mesurées et simulées dans
PISCES, pour un transistor 60 V- 60 A par exemple, permet 2 la fois de mettire en
¢évidence les deux zones de fonctionnement — ohmique et saturée — du transistor 3 1'état
passant et de valider la structure et le modle de mobilité utilisé dans PISCES.

Nous savons que le mécanisme physique responsable du passage de la zone
ohmique 2 la zone de saturation est le phénoméne de saturation de la vitesse des porteurs
dans le canal. Pour réaliser un bon accord entre les niveaux des courants de saturation des
mesures et des simulations, pour les différentes tensions de grille, il a fally ajuster la

vitesse limite des électrons dans le canal vy, : la valeur qui a é1€ choisie est de 107 cm.s-1.
La comparaison entre les caractéristiques de sortie Ta(Vas) mesurdes et simulées est
présentée sur la figure (11.4). Pour faire coincider mesures et simuiations, les résistances
“externes” & la puce de silicium ont ét€ prises en compte dans les simulations.
Nous pouvons noter un bon accord entre les mesures et les simulations, et cela dans
les deux zones de fonctionnement ;

* dans la zone ohmique, la résistance & 1'état passant RoN & Vgs = 10V est de 6,66 mQ2
d'apres les mesures — 150 A pour Vg = 1 V— et de 6,25 mQ d'apres les simulations
~— 160 A pour Vg, = 1V—. On note donc¢ un bon accord entre mesures et simulations
dans cette zone, puisque l'erreur maximale trouvée est de 6 %.

* dans la zone de saturation, les niveaux de courant sont sensiblement les mémes si on
compare mesures et simulations, quelle que soit la polarisation V. L¥écart le plus
tmportant est observé pour la polarisation Vgs =35 V (10 A pour la simulation, 15 A pour
les mesures). Pour les autres polarisations, les écarts constatés sont trés faibles, de
lordre de 04 5 % maximum, ce qui justifie le bon choix effectué avec une vitesse limite
des porteurs dans le canal de 107 em.s-1.

A partir de ces observations, quelques remarques s’ imposent :
* le modele de mobilité CVT semble correct puisque les erreurs trouvées entre simulation
et mesures sont relativement faibles. Cela signifie que nous disposons, avec PISCES,
d’un outil numérique bidimensionnel suffisamment fiable pour traduire précisément le
comportement a I’état passant d'un transistor MOS i tranchées.
* le phénomene de quasi-saturation [12] présent dans les transistors VDMOS n’apparait

pas dans un transistor MOS 2 tranchées. Rappelons qu’il se traduit par une limitation en
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courant a forte valeur de tension de grille. Ceci est di au fait que I'effet de pincement
JFET, qui apparaissait dans les transistors VDMOS entre deux caissons P adjacents, est
€liminé ici par la présence de la tranchde.
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Figure I1.4 : Caractéristiques statiques Fi(Vye) d'un transistor 60 V - 60 A -
a) mesurées b) simulées avec PISCES.

* le courant admissible par ce transistor est important — 240 A en impulsionnel pour
une surface active de 20 mm2 — et, par conséquent, sa résistance A 1'état passant est
taible — environ 6 m& —. Nous voyons apparaitre ici une des propriéiés principales du
transistor MOS A tranchées qui est son importante densité d'intégration : celle-ci autorise
un fort calibre en courant pour une surface active de puce relativement faible.

I1.2.1.2 2 Caractéristique de transfert [d(Vgs)

La caractéristique de transfert 3 bas niveau — ¢’est-3-dire & Vygs =14 mV dans le

cadre de nos mesures — peut &tre décomposée en trois zones

* lorsque Vg <V, le transistor est bloqué et le courant de drain L4 est pratiquement nul.



54 Chapitre 1]

* lorsque Vg est légérement supérieur & VT, le transistor commence A conduire en
régime linaire car la tension de drain Vg est faible. Or, dans ce régime, pour des
tensions de grille Vg suffisamment proches de V', le courant de drain varie linéairement
cn fonction de Vgs. La pente Kp de la caractéristique Ig(Vg,) est égale 2
[{10-Cox-Z/L). Vys] ot g est la mobilité A champ faible, Cox la capacité d’oxyde mince de
grille par unit¢ de surface, Z 1a “largeur du canal équivalent” — c’est-3-dire la somme des
périmetres des canaux des cellules élémentaires : Z = 4.1 pour des cellules carrées,
d’apres la figure (I1.8) — et L la longueur du canal d’inversion.

* lorsque Vs augmente, le courant de drain croit de fagon moins prononcée sous l'effet
des autres résistances et tend vers une "saturation" lorsque 'effet de la résistance de canal
— qui est la seule résistance importante dépendant de Vg5 — devient “négligeable”, ¢’est-
a-dire lorsque le terme (Vge-V7) devient important.

25—
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Figure 115 : Caractéristiques de transfert Ly Vgs) simulées et mesurées pour un transister 30V - 10 A.

L’analyse de la caractéristique de transfert d’un transistor MOS est donc
intéressante & plusieurs égards : elle nous renseigne sur la tension de seuil du composant,
elle nous fournit la valeur du paramétre de transconductance Kp. et, par conséquent, 1a
valeur de la mobilité & champ faible (10, ainsi que la valeur de la résistance de canal : elle
permet donc de vérifier, d’une part, les valeurs de dopage dans le canal, d’épaisseur
d’oxyde et de densité de charges a Uinterface, d’autre part, de valider le modele de
mobilité choisi pour les simulations numériques bidimensionnelles.

A titre d’exemple, les caractéristiques simulées et mesurées i bhas niveau sont
représentées figure (I1.5) pour un transistor 30 V - 10 A.

Trois remarques s imposent en comparant les deux courbes :
* latension de seuil obtenue par la simulation est identique 2 1a tension de seuil mesurée :
cela confirme les valeurs cohérentes choisies telles que 1’épaisseur de I’oxyde de grille
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Cox, la différence des travaux de sortic entre la grille et le silicium gy, le pic de

concentration dans le canal Ngp .y et les charges d’oxyde a I'interface Qgg.
* quand Vg, est légérement supérieur 4 V, le facteur de pente Kp obtenu par la

simulation est proche de celui mesuré : en effet - Kp,simule = 59.8 A/VZ et Kpmesure =
55,2 A/VZ, soit un écart de 7 %.

* au-dela de la tension de seuil, les allures des deux courbes sont sensiblement
identiques : on note un écart maximal de 3 % entre elles.

1L.2.2. Approche analytique unidimensionnelle

L’approche analytique que nous proposons  présent est réalisée i faible tension de
drain, c’est-d-dire lorsque le transistor est dans 1’état ON au sens de la commutation. Le
probleme est traité de maniére unidimensionnelle. Cette €tude, A bas niveau de drain, est
sutfisante pour étudier la résistance i 1’état passant, qui traduit le comportement du
transistor dans sa zone ohmique — ¢’est-a-dire 3 faible Vis —. La comparaison entre les
caleuls analytiques et les simulations PISCES sera également réalisée en vue de comparer
les deux types d’approche choisis.

Lobjectif de cette partie est de montrer clairement Uinfluence de la géoméuie, de la
technologie et des tensions de polarisation sur la résistance 3 I’état passant d’un transistor
MOS i tranchées.

11.2.2.1. Tension de seuil

La tension de seuil VT correspond 3 une valeur particuliére de la tension de grille 3
partir de laquelle le transistor commence 3 conduire (formation du canal d’inversion).
Cette valeur dépend du dopage de la zone P, de I'épaisseur d'oxyde de grille, et de la
présence de charges a l'interface S1-5i0;3. Le profil de dopage dans le canal n’est pas
uniforme mais gaussien, comme le montre la figure (IL.6) qui représente le profil —
utilis€ en simulation bidimensionnelle PISCES — dy dopage dans la direction verticale
source-drain d’un transistor MOS de puissance i tranchées (60 A - 60 V). Clest 1a zone
ol la concentration en impuretés acceptrices est la plus élevée, Naax. qui impose la
tension de seuil VT [13].

En prenant le substrat comme référence des potentiels, la tension de seuil Vi s'éerit

V, = __(Q;"\' + 8, + 2.0, +[2. B D, (IL.15)
. . . 2.q.N LE L E
0 - Py est le potentiel “inteme” de la région P donné par : @, =>4 (’g"“)f" S (I116)
. : N,
®F est le potentiel de Fermi : & =U, In| —4mx (IL17)
1,

Qss représente les charges totales d’oxyde de grille ramenées 2 Iinterface, Oy la
différence des ravaux de sortie entre métal et semiconducteur et Cyyy la capacité d’oxyde

par unité de surface.
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11.2.2.2. Résistance a D’état passant

La résistance & I’état passant du transistor MOS de puissance est la résistance totale
qui apparait entre la source et le drain lorsque Ie transistor conduit en régime linéaire (ou
ohmigue) -—- ¢’est-3-dire qu’on considére sa valeur A faible tension drain-source Vas—:

Ry =| Ve (IL18)
d /v, -0

Cette valeur correspond en fait 4 "inverse de la pente de la caractéristique de sortie
1a{V4s), pour une tension Vgg donnée, lorsque la tension Vg tend vers la valeur nulle. La
résistance A Iétat passant est un des paramétres les plus importants pour un composant de
puissance car de sa valeur dépendent les pertes en conduction,

Dans le cas d’un transistor MOS i tranchées, cette résistance correspond i la mise
en série de composantes que nous pouvons séparer en deux “familles” — fi gure {11.7) —
> d’une part, les résistances que nous nommerons “internes” qui forment la résistance

totale de la puce de silicium et, d’antre part, les résistances “externes” i cette puce.

Les résistances internes sont, dans le cas du transistor MOS 3 tranchées -
* larésistance de la diffusion N* de source R+,
* larésistance du canal d’inversion R¢h,
* larésistance de 1a couche accumulée Ry,
* larésistance de dritt de la couche épitaxide N- peu dopée Ry.

* larésistance du substrat N* relié au drain Ry,

Les résistances externes comprennent, quant A elles ;
* les résistances des métallisations de drain et de source R €t Rypg,
* les résistances des contacts de drain et de source Ry et Red
* les résistances des tils d’interconnexion entre le boitier et la puce Ry et Ryy,

*  les résistances des pattes de drain et de source Rps et Rpg.

Nous allons, dans ce paragraphe, fournir les expressions de ces diftérentes
résistances, qui sc calculent, pour certaines, i partir de paramétres géométriques et
technologiques ainsi que de différentes polarisations, et, pour les autres, plus simplement
2 partir de la formule classique de caleul de résistance d’un barreau (R=(p .1)/S). Les
résultats seront donnés, dans un premier temps, pour une cellule Slémentaire. Par I suite,
nous déterminerons les valeurs des résistances spécifigues correspondantes. Pour mieux
préciser la contiguration cellulaire du dispositif considéré, nous dessinons sur la figure
(1L8) une représentation tridimensionnelle d’une partie de la structure d’un transistor

MOS a tranchées a cellules carrées alignées.
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Figure I1.8 : Représentation tridimensionnelle & un transistor MOS d tranchées i cetlules carrées alignées,

I1.2.2.2.1. La résistance de canal

11.2.2.2.1.1. Dopage variable dans le canal

La détermination de I"expression du courant circulant entre source et drain suit un
mode opératoire classique qui consiste en trois étapes :
i) résolution de I’équation de neutralité dans la structure MOS
11) détermination du nombre total des porteurs minoritaires dans une tranche de canal
ui) intégration de la charge et équation du courant.

Les phénomenes principaux 4 prendre en compte dans le cas du canal du transistor
MOS i tranchées, sont ;
1) la non-uniformité du dopage dans le canal dans la direction source-drain. Ce profil peut
étre défini en premiére approximation par une dépendance exponentielle de la coordonnée
y dans la direction drain-source — figure (11.6) —

N,())=N, . .exp %.m(—NL] (11.19)

A max
ot Namyx et Ny représentent respectivement la valeur maximale du dopage dans le canal
¢t la valeur minimale extrapolée au droit du drain.
i) 1a variation de la mobilité sous I'effet des champs électriques longitudinal et
transversad.
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En premiere approximation, nous décrirons les variations de mobilité par la relation
[15] qui est admise pour traiter analytiquement les équations du transistor MOS :

Ho
He = - (I1.20)
1+ LI Yo
dy E, v d

ol Vigg = Vg + Q/Cox - Oms est la tension effective appliquée sur la grille, Egy est le

champ critique longitudinal au-dela duquel la vitesse sature, ®g le potentiel électrostatique
a la surface du semiconducteur et ¥ un parametre dépendant de 1’épaisseur d”oxyde, du
temps de relaxation et de la masse effective des porteurs 2 Iinterface [15]. Ce paramétre
¥ traduit les effets du champ transversal : il est appelé “potentiel de réduction de la
mobilité sous Ieffet du champ électrique transversal”.

La résistance de canal est, dans ce cas, calculée en déterminant le rapport
(Ven/lg)y, —»0 ol Ve est la tension appliquée aux bornes du canal d’inversion. La
détermination de cette résistance découle done de Iexpression du courant I circulant entre
le drain et la source pour des valeurs de Vs, et, par suite, de Vep, faibles. Si nous
considérons le protil de dopage réel dans le canal, alors on peut démontrer que cette
expression s’écrit [15] :

Nd

, y In (V. -2.0,)
Ly, o =M,-C, .= - i Anbx (1L.21)

. L V. -2.&,
1+ . Ne _
v (v 2.<DF)_( fN,,,m 1}

In| 1+
V.-2.@, -,fz_cb,,.ch.\/NN"
Amax

Par suite, le rapport (Vch/Id)V =0 qui définit la résistance de canal a pour
cht

expression, en faisant intervenir la tension de seuil V :

(v, —2.¢F).[ N, _ 1]

In| 1+ ]A\:m
. V 2 @ ( g —VT). N d
B ‘2. A mux
R, =(p,.c. 2\ [14+2 21 (11.22)
ch !‘l(! ox L 'f’ N
1n\j —(V,-2.0,)
NAmax £

11.2.2.2.1.2. Approximation du dopage uniforme dans le canal
Si on considere que le dopage est uniforme dans le canal et égal & Naomax, alors le

courant de drain présente, dans ces conditions, 'expression théorique suivante :

V'-2.p, -2 @
l, VMWU'C,,XZ- V. - et et 3 . (11.23)
' L Y+V -2,
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soit encore, en introduisant la tension de seuil V définie par la relation (1. 15):

Z V.-V,
I =y, C — ¥ — __y 11.24
AV =0 n“li) ax L '],U+ ‘/g; - 2 ¢F ch ( )
Par suite, le rapport (VCh/Id)V,l _,r Qui définit ]a résistance de canal, vaut :
Z\' V. + -2
R, = (uc ‘P.—) T (I1.25)
L) Vv,

Cette approximation du canal dopé uniformément est trés utile car, en fait, ’erreur
qui est faite par rapport au calcul rigoureux — relation (I1.22) — n’est pas trés
importante. Cette erreur est évaluée A environ 10% pour les valeurs élevées de la tension
de grille. Cette approximation est considérée comme suffisante et, surtout, est plus facile

i utiliser & la fois dans des calculs et dans les applications expérimentales.

20
I —&—— simulation PISCES
B —C— calcul analytique (dopage unitorme)
5 r == caleul analytique (dopage non-uniforme
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Figure I1.9 : Variations de la résistance de canal en fonction de la tension grille-sowrce.
Cox =1 O000A Napay = 131087 eme3, Vp=4V, w=25V

Le poids de la résistance de canal est en général prépondérant dans la résistance
passante totale pour les composants VDMOS de trés basse valeur de tension de clagquage
-— < 50 V. —. Nous verrons plus loin que ceci n’est plus tout 2 fait vérifié pour les
transistors VDMOS 3 haute densité d’intégration ainsi que pour les transistors MOS i
tranchées, objets de notre étude.

Quelle que soit I’approche utilisée, nous voyons que la résistance de canal dépend
fortement de la tension grille-source, comme le montre la tigure (11.9). Cela montre donc
que donner des valeurs “absolues” de résistances 3 1’état passant n’a de sens que si la
tension grille-source appliquée est précisée : ¢’est ainsi que, par convention, les valeurs
de résistances nominales A I'état passant des composants est en général fixée pour Vg, =

10 V. En fait, il apparait que la résistance Roy diminue quand la tension grille-source
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augmente. Pour des valeurs de Vg supérieures environ 4 8 V, cette résistance atteint un
palier de saturation que nous appelons Roy eo. Cest parce que cette valeur varie peu au-
dessus de 8 V que les constructeurs prennent la valeur arbitraire de 10 V comme
“référence” ou valeur “nominale”: nous sommes alors certains d’étre dans la zone de

“saturation” — palier quasi-horizontal en fonction de Vos — de Ron.

1£2.2.2.2. La résistance de la couche accumulée

Cette résistance est celle de la partie de la couche accumulée en surface sous I'effet
de la tension de grille. Plusieurs approches ont &6 réalisées pour le calcul de la résistance
de la couche d’accumulation Ry dans le cas du transistor VDMOS. Sun ot Plummer [16]
ont proposé une expression de cette résistance, qui dépend aussi de la tension grille-
source

-1
V 4+ A=2.P
z ] e F (11.26)

Rur'r- = l [ullaw- N Crix - A -
3 ' ri?2 V.-V

ou r est la distance entre deux ditfusions P et Hoacce la mobilité des porteurs majoritaires
(électrons) dans la couche accumulée. Le facteur 1/3 traduit au premier ordre la nature
bidimensionnelle du flux de courant de la couche accumulée vers la région volumique N-.
Le coefficient A est un potentiel traduisant la réduction de 1a mobilité ; ce potentiel a éié

caractérisé par Sanchez [17].

1.0
&  analytique
" - sinulations PISCES
0.8 .
%‘ 0.6 IO S ........................................
e 0.4
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Figure 1110 : Vuriations de lu résistunce de cana! en fonction de la tension grille-source.
¢ox = 1O00A, Namax = L3 1017 em3, V=4 V. A= 12V

D’autres approches plus précises ont été proposées par T. Phan Pham en
représentant la zone d”acces par un schéma distribué de résistances dans deux directions
(x et y) [18] ; cette représentation, qui prend en compte la chute ohmique dans la couche
accumulée sous la grille, est mieux adaptée au phénoméne réel que I"hypothése
d’injection uniforme proposée par Sun et Plummer. Cependant, le facteur (1/3) peut étre
considéré comme suffisant car il a été validé par un accord correct entre théorie et

expérience [16] ; ceci est également confirmé par la tigure (IE.10) ot la comparaison, en
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fonction de Vg, entre le modele analytique de Iexpression (I1.26) et 1a simulation

bidimensionnelle montre wne concordance correcte.

Nous verrons plus loin dans ce chapitre que, aussi bien pour un transistor MOS i
tranchées que pour un transistor VDMOS haute densité, cette résistance a un poids assez
faible mais non négligeable par rapport aux résistances de canal et de “drift’ dans sa
cantribution 3 la résistance i 1"8tat passant totale Ron — environ 15 % —. Celtte remarque
a €t également faite par d’autres auteurs [19, 20].

L2223 La résistance de “drift”

La résistance Ry dite de “drift” — littéralement dc “dérive” — traduit la contribution
de la partie volumique de la zone épitaxiée N- de drain 2 la résistance 3 I"état passant Ron.
L’épaisseur et le faible dopage de la couche N- contribuent 3 accroitre 1a valeur de la
résistance totale & I’état passant du transistor. Cet effet est d”autant plus marqué gue le
transistor est prévu pour fonctionner en haute tension. Nous verrons i présent gque celte
résistance est ¢galement prépondérante pour des transistors “nouvelle génération” basse-
tension tels que le MOS a tranchées et le VDMOS A haute densité d’intégration.

Divers travaux de recherche ont été menés afin de connaftre Ia contribution de cetie
zone de “drift” et I'influence des paramatres physiques qui la contrdlent. Le caractére
hidimensionnel du phénoméne de défocalisation des lignes de courant dans le corps du
matériau ne permet pas une approche analytique adaptée A I'étude de tous les cas de
géométrie de surface et d'épaisseur de couche épitaxiale.

Des expressions analytiques de la résistance de “drift” Ry ont été établies pour le
VDMOS [18, 21} en utilisant la méthode de la transformation conforme [22] et les
propri¢tés de symétric de la structure. Ces eXpressions ne constituent qu'une
approximation de la solution exacte qui est basée sur des méthodes numériques
permettant la résolution de 'équation de Laplace ct faisant appel & des techniques
mathématiques sophistiquées — méthode des éléments ou des différences finics —.

Pour le transistor MOS 2 tranchées, nous pouvons retenir, pour notre part ot pour
des structures basse tension, I’approche de premier ordre faite par Baliga [23] qui tient
compte de la défocalisation des lignes de courant sous la zone diffusée P sous un angle de
459 — figures (IL8) et (IL11) —, comme "avait proposé Hu [24]. Cette approche permet
d’obtenir des expressions adaptées 4 chaque type de configurations géomdétriques que
I'on peut rencontrer. Dans le cas de nos transistors d’étude 3 cellules carrées alignées,
Pexpression de Ry se met sous la forme ;

R, = (Q-(Hr,;fl\’)g)_l {(r; l)_ln(r:"")]+|:(h’—h2) —ﬂ} (I1.27)

H et yy sont I'épaisseur et la mobilité de Ia couche volumigue N-, Npy son dopage, 7 a

largeur de la diffusion P, hy la profondeur de la diffusion P, et r la distance

intercellulaire, ¢’est-a-dire 1a largeur d’une tranchée — (figure (I1.R) —.
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L’¢paisseur, le dopage, et la mobilité de la couche épitaxiée N- sont, comme nous le

verrons plus loin, des paramétres dépendants du calibre en tension du composant.
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Figure IL11 ; Tracé des lignes de courant d’un transistor MOS @ tranchées par simulation
bidimensionnelle. Mise en évidence de lu défocalisation des lignes de courant, sous la zone diffusée P,
sous un angle de 45°

11.2.2.2 4, Fes résistances des couches N+

Les contributions des régions N* de source et de drain sont en général négligeables
pour les transistors MOS de puissance haute-tension. En revanche, pour les composants
hasse-tension, ces régions peuvent contribuer de manidre significative a la résistance 2
Pétat passant totale Ron. Ceci est particulidrement vrai pour la région N* de substrat
(drain) qui doit étre relativement épaisse — 400 a 500 Hm pour les transistors que nous
avons ¢tudiés — pour permettre aux plaqueties de rester robustes durant les étapes de
fabrication, de coupe et de montage du composant. La résistance de 1a couche diffusée
N* de source est, quant i elle, pratiquement négligeable par rapport i celle du substrat car
elle a une épaisseur bien plus faible (0,5 & 1 um). Les résistances de ces régions N* se
catculent simplement a partir de la tormule classique de caleul & une résistance d’un
barrcau (R=p.l/S).

Ainsi, la résistance du substrat N+ de drain a pour expression :

1 E

R, =—— Su (I1.28)
- qUumub' Nsuh S

ot —————— est la résistivité du substrat, qui est fonction de la mobilité et du dopage
4. "lnsub . Nsuh

dans la couche N*, Eqyp €tant Pépaisseur de ce substrat et S la surface d’une cellule

élémentaire.

63



64 Chapitre I

En ce qui concerne la résistance de la couche diffusée N* de source, qui est trds
faible, nous pouvons cependant en donner une expression approchée :

1 h.
R.w = N N (11.29)
g1, Ny 4 (1=1. )1,
ol ——1N-- est la résistivité de la couche N*, qui est fonction de la mobilité et du
q'”’n' Nt

dopage dans cette couche ; le produit [4.(I-1n+).In+] est la section d’une cellule
¢lémentaire, hy+ étant la profondeur de la jonction P-N*+.

11.2.2.2.5. Les autres résistances

Les autres résistances sont externes a la puce. Il s’agit des résistances des
métallisations de drain et de source Ry, et Ryyg, des résistances des contacts de drain et
de source Reg et Reg, des résistances des fils d’interconnexion entre le boitier et la puce
Ryy et Ry, et des résistances des pattes de drain et de source Rps et de.

Ces résistances €taient souvent négligées par le passé non seulement pour lcs
transistors MOS haute-tension, mais aussi pour les transistors MOS basse-tension, oh les
principales composantes de la résistance passante étaient la résistance de canal et la
résistance de “drift”. Désormais, avec Pavénement de transistors MOS haute-densité
présentant de tres faibles résistances A 1'état passant, la somme de ces résistances prend
une valeur non négligeable dans la contribution 3 Ro.

En premiére approximation, les résistances de métallisation de source et de drain
peuvent &tre considérées comme des couches résistives de résistivités, d’épaisseurs et de
sections données ; on peut les calculer par la relation classique : R = (p./S).

Les expressions théoriques des autres résistances — Ry, Req, Rps et Rpg —
peuvent également étre obtenues en appliquant cette relation A partir de 1a résistivité, de la
longueur et de la section des fils ou pattes qui les composent .

11.2.2.3. La résistance spécifiqgue (Ron.S)

Nous avons vu, au paragraphe (1.2.1), qu’un des soucis principaux du fabricant de
composants de puissance était la réduction de la résistance passante. Or le paramétre le
plus important en conduction n’est pas la résistance i I’état passant mais le produit de
cette résistance par la surface active de la puce (Ron.S). Ce produit est nommé facteur de
mérite dans certains travaux [25]. Pour notre part, nous nous inspirerons de la littérature
anglo-saxonne [26] qui I'a baptisé “specific on-resistance” : pendant la suite de ce
mémoire, nous emploierons donc le terme de résistance passante spécifique (ou
résistance 4 I'état passant spécifique).

1 apparait donc plus intéressant d’exprimer les différentes résistances que nous
venons d’¢tudier en termes de résistances passantes spécitiques, en calculant Ies produits
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de chacune de ces résistances élémentaires par la surface active § d’une cellule
élémentaire.
D’apres la figure (IL8), la surface S d’une cellule carrée vaut : § = (r+1 )2 (11.300)
D’autre part, le périmétre Z d’une cellule a été calculé précédemment — Z =4.] -
On trouvera, dans I’annexe 2, les valeurs des paramdtres S et Z pour les autre types de
géométrie rencontrés — bandes paralieles et hexagones —.

Les résistances spécifiques correspondantes s'écrivent alors sous les formes
analytiques suivantes :

L{l+r) V.+¥-20,

X R s ' .31
chsp * 4 l-u(l'cnx' lII v-;’ - ‘/T ( )
- 1 _rirtl) VrA-20 (1132)

Rm‘r' spo R,,u..S = . .
5 24 Ly, .C,. A V.-V,

e

Ry, =(q.1,.N,)". {[(—%Qm(”iiﬂ + [(H —h,)~ ﬂ} (11.33)

r
-1 .
R.\‘trb,,\‘p = R\'uh - S = (q'#nmb - qub ) - E.mh (1134)
2
. h .
R, =R.S= rrd) X (I1.35)
G-t Ny " (10 )

Dans les expressions précédentes, les principaux paramétres d’origine géométrique,
r et /, sont ceux sur lesquels I'action du concepteur est aisée. Tout diminution de r et J
entraine corrélativement une diminution de la résistance passante spécifique. Les progres
accomplis en photolithographie et gravure et dans les procédés d’élaboration
technologique permettent en effet d’agir sur ces parametres, notamment pour réduire,
autant que faire se peut, leur taille de fagon signiticative et ainsi obtenir une plus grande
densité d’intégration, donc une résistance passante spécifique plus faible. Cest la voie
qui a été choisie par la plupart des industriels dans le domaine des MOS basse tension,
que ce soit en réalisant des VDMOS 2 haute densité d’intégration de cellules (HD) ou en
fabricant des transistors MOS & tranchées 2 ultra haute densité d’intégration (UHD).

La figure (IL. 12) montre I’évolution de chacune de ces composantes en fonction de
la tension grille-source, d’aprés une simulation bidimensionnelle, pour un transistor MOS
i tranchées de tenue en tension 60 V. Cette figure confirme que la résistance de canal est
fortement dépendante de Vs, alors que la résistance de la couche accumulée I'est
beaucoup moins et que les autres résistances sont indépendantes de V. Cette figure

montre également le poids relatif de chacune de ces COMPOsANIEs.
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Figure [L12 : Evolution des composantes de la résistance passante spécifigue en fonction de Vs, pour un
ransistor MOS a tranchées de tenue en tension 60V (r= 15 um, =75 ),

En se plagant 4 Ve = 10 V — valeur habituellement prise comme référence pour la
mesure de RON ~—, on obtient Ie tableau (11.2) qui donne la valeur de chacune de ces
composantes, pour 1 cm? de silicium, ainsi que leur importance relative, en pourcentage,
dans la résistance spécifique totale (Ron.S).

RN*',:sp Rch,sp Racc,sp Rd,sp Rsuh,sp Rext,sp
Résistance
spécitique 0,04 0.36 0.15 0,40 0.12 0,20
(nQ.cm?)
Part relat
e 28,46 11,90 30,94 9,59 15,81

Tableau .2 : Valeur et imporiance relative de chacune des composanies de la résistance passante
spécifigque du transistor MOS 60 V i Vys = 10 Vet Vg = 0,015 V {simulation PISCES).

Nous pouvons remarquer que les résistances qui ont le plus de poids sont les
résistances de “drift” et de canal ; notons cependant que les résistances d’accumulation, de
substrat ainsi que I’ensemble des résistance externes sont loin d’étre négligeables. Ceci
ctait prévisible car la résistance passante spécifique totale ’un transistor MOS A tranchées
est plus faible que celle d’un transistor VDMOS “classique” équivalent ; par conséquent,
des résistances telles que Rgyp et Reyy, qui sont petites en valeur absolue, ne le sont paren
valeur relative par rapport & (Ron.S).

Par ailleurs, et contrairement aux idées jusqu’alors communément admises pour les
transistors VDMOS basse tension “classiques”, la résistance de canal ne domine plus par
rapport aux autres composantes, notamment par rapport & la résistance de “drift”. Cela est
dii, d’une part & la densification des cellules qui a conduit 3 une diminution du produit
(Ren.S) ainsi que de 1a longueur L du canal, et, d’autre part, au fait que la résistance de

“drift” est une résistance qu’il est difficile de diminuer sans dégrader la tenue en tension
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du composant ; en effet résistance de “drift” et tenue en tension sont étroitement lides,
comme nous le verrons au paragraphe (I1.3).

D’autre part, une étude paramétrique de la résistance passante spécitique en fonction
des parametres 1 et  sera effectuée dans Ie chapitre IV pour le transistor MOS i tranchées.
Les résultats obtenus seront comparés 2 ceux du transistor VDMOS et montreront
I'intérét fondamental de la structure a tranchées par rapport d la structure VDMOS
“classique”.

IL.3. TENUE EN TENSION, COUPLE EPAISSEUR / DOPAGE

On s'intéresse maintenant & 1"état bloqué — OFF — du composant. La tenue en
tension, ou tension de claquage Vpgg, d’un transistor MOS est, par définition, la tension
maximale qui peut étre soutenue entre drain et source i 1'état blogqué — ¢’est-a-dire a
courant de drain pratiquement nul : Vys < Vr—. Dans cet état, ¢’est la zone épitaxiée
(région de *drift”’) qui soutient pratiquement toute la tension appliquée entre source ¢t
drain. Dans ce paragraphe, nous analyserons cette tension de claguage et nous ¢tablirons
les expressions qui lient cette tension aux deux parametres, épaisseur et dopage, de la

couche épitaxide N-.

I1.3.1. Approche générale : calcul bidimensionnel de la tension de

claquage

En régime bloqué, I"application d’une tension drain-source entraine Papparition,
dans Ia région de *“drift” N-, d’une zone de charge d’espace dépeuplée aux hornes de
laquelle se développe la tension appliquée entre drain et source. Le transistor MOS i
tranchées peut alors &tre assimilé i une diode de type PN-N*. De ce fait, le traitement de
la tension de claquage VppRr est effectué en fonction des propriétés physiques de la
couche €pitaxiée N- de la jonction PN, On considérera que c’est une jonction plane dans
te cas du transistor MOS i tranchées.

I1.3.1.1. Zones de claquage

Atin d"analyser la tenue en tension du transistor, il convient de préciser les zones de
claquage possibles dans sa structure — figure (IL13) —. II s’agit des zones latérales des
dispositifs (1) ot les effets de courbure de jonction sont prépondérants, des zoncs
frontales (2) o I'extension de la charge d’espace peut étre ou ne pas étre limitée, des
zones de surface (3) de la région peu dopée recouverte d’oxyde de grille, ou hien de
I"oxyde lui-méme (4). Les problémes liés A la tenue en tension de ces diverses zones ont
¢té traités de maniére relativement exhaustive par Gharbi [21]. Le probléme des zones
frontales sera évoqué uliérieurement dans ce mémoire.

En régime bloqué, le transistor peut soutenir une tension maximale, appelée tension

de premier claquage [27]. Cette tension est appliquée, en inverse, 3 la diode planar



68 Chapitre I

constituée, d’une part, par les diffusions P des caissons de canal et, d’autre part, par la
couche épitaxice faiblement dopée N-. Compte tenu de la configuration multicellulaire de
la structure — carrés, triangles, hexagones, rectangles ou handes paralleles —, ¢’est sur
les bords, 14 on la courbure de jonction est maximale que pourrait s’effectuer la limitation
en tension, par le phénomeéne de claquage par avalanche [20]. Plusieurs méthodes de
garde latérale ont €€ proposées pour éviter cet effet en tendant 3 minimiser “les effets de
surface” et & “accroitre le rayon de courbure” de la jonction pour essayer d’atteindre la
tension de claquage théorique d’une jonction plane Vip [21, 28, 29]. Dans ta pratique,
par la misc en oeuvre de terminaisons adéquates, le calibre en tension d’un composant
MOS, représenté par la tension Vg, est imposé par la tenue en tension de la périphérie
— pratiquement 90 % de la tension de claquage d’une jonction plane Vi, [21] —.

Cellule latérale Cellule centrale
Polysilicium de grille

[~
- ®

_%j‘
Substrat N+

SOOI OO,

Drain

Oxyde

Source

Couche épitaxiée N~

Figure H.13 : Localisation des zones de claguage dans un transistor MOS & tranchées.

11.3.1.2. Principe de détermination de la tension de claquage

Il est connu que, pour une diode unidimensionnelle PN polarisée en inverse, les
conditions de claquage sont régies par le mécanisme de multiplication par avalanche. On
consideére que ces conditions sont satisfaites lorsque I'intégrale d’ionisation (I, ou Ip) est
égale a 'unité [30] soit :

I=] :”a,,_exp( i(a, -ap).dx').dx (IL.36)
W x
7,=] ap.cxp(L(an -a, )dx) dx (11.37)
ol 0y et O sont respectivement les coefficients d'ionisation des électrons et des trous.
Ces coefficients o, et o représentent le nombre probable de collisions ionisantes que
subit un porteur incident, trou ou électron, par unité de longueur de parcours.

Selon Sze [31], ces deux équations sont strictement équivalentes quant i Ia
détermination des tensions de claquage ; on peut utiliser indifféremment I’une ou I autre
d’entre elles car elles atteignent 1’unité pour la méme tension.
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Pour le transistor MOS qui nous intéresse, et par utilisation d’un logiciel tel que
PISCES, la détermination de la tension de claguage d’un composant est réalisée par le
calcul de I'intégrale d’ionisation A partir des coefficients d’ionisation par impact o, et o

dont les valeurs sont différentes, selon le modele qui est choisi.

11.3.1.3. Coefficients d’ionisation par impact de PISCES
Trois modeles d’ionisation par impact sont disponibles dans PISCES :

* les deux premiers, proposés par Selberherr [32] et Grant [33], utilisent la
détermination des coefficients d’ionisation A partir de la forme générale proposce par
Chynoweth [34] :
crit
o, = o .exp| ~——— (11.38)
[ |E| ]i:mp

* le troisiéme est un modele différent proposé par Crowell et Sze [35].

IL3.1.3.1. Modeles s’appuyant sur la formule de Chvnoweth

Ces deux modeles différent par les valeurs des coefficients o et Eerit Ces
coetticients ont €€ déterminés expérimentalement, pour le silicium, par plusieurs auteurs.

Selberherr [32] a développé un modéle dionisation par impact pour la simulation
numérique s’ appuyant sur les parameétres o °et ECit mesurds par Van Overstracten [36].
Les valeurs de ces parametres sont données dans I'annexe 1. La dépendance de ces
coetticients vis--vis de la température peut galement &tre décrite par ce modele. Grant
[33] propose d’autres valeurs pour ces paramétres ; le modele de Grant est celui qui est
utilisé par défaut dans le simulateur.

Les figures (11.14) et (IL.15) sont un récapitulatif des principaux résultats proposés
dans la littérature : elles présentent les variations des coefficients d'ionisation des
€lectrons et des trous en fonction du champ électrique.

«

Tous les résultats présentés ont été obtenus 2 partir de I’équation de base de
Chynoweth, sauf les expressions A’.E7 et A”.E7 qui sont explicitées au paragraphe
(11.3.2).

Nous pouvons remarquer que le modele de Selberherr utilise des valeurs moyennes
de ces coefficients par rapport au “nuage” de valeurs présenté. De plus, il est le scul

modéle, dans PISCES, dont la dépendance en température est parfaitement explicitée.

Signalons cependant que 1'utilisateur peut modifier, s'il le désire, les coefficients
mmplantés par défaut dans le modele de Selberherr : nous voyons ici tout Pintérét du
logiciel PISCES, qui permet, en fait, i I'utilisateur de choisir les coeflicients qu’il désire

~— et donc s”appuyer sur les résultats ¢’un auteur autre que Van Overstraeten —.
ppuy q
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Figure IL14 : Variations du coefficient d'ionisation des électrons en fonciion du champ électrique.
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Figure 1115 : Variations du coefficient d'ionisation des trous en fonction du champ électrigue.

0.1

0.01
0.001

1 —¢—Chynoweth [34] }

| —— Lee [38]

| —&— A"ET[44]

—&— Moli [37]

m— Selherherr [32]
—— Grant [33]
—&— Letureq [41]

E (10° V/em)

IL.3.1.3.2 Modele de Crowell et Sze

Les valeurs proposées par Crowell et Sze [35] se situent, elles aussi, dans la

moyenne du nuage de la figure (IT. 14) pour les électrons : ’inconvénient de ce modele est

que I"utilisateur ne peut modifier quun seul paramétre dans les équations proposées [35],
celle de Ay p% — par défaut : 4,0 = 6,2.10-7 cm et Ap0=38.10-7cm —.

11.3.1.4. Exemple de résultat théorique
Un exemple de simulation PISCES 2 1'état blogué — figure (IL. 16) —, permettant
de déterminer la tension de claquage d’un transistor MOS i tranchées 60 V, montre la
validit€ de notre approche de simulation en ce qui concerne le choix du modgle de

Selberherr, puisque 1a tension de claquage théorique obtenue — correspondant a la
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tension de claquage de la jonction PN — est pratiquement €gale A la tension de claquage
mesurée sur fe composant.

5104

4 10

Jl1if|||||lll!!!llililii

0 _J

-1 10t

v b by Lo Lo b by
10

30 40 50 6() 70
V. (V)
ds
Figure 1116 : Tension de clugnage simulée par PISCES du composant 60 V.,

La figure (IL.17) présente le tracé des lignes équipotentielles et des lignes
¢quichamps qui résultent de la simulation bidimensionnelle de I structure 60 V. La zone

des champs maximaux montre que le claquage s’effectue au niveau de la zone frontale.

ouple épaisseur / dopage Solutlon analyvtique ‘“‘exacte”.

Lorsque la structure est correctement gardée et lorsque les diffusions P+ sont

profondes, la structure au blocage est analogue 3 une diode P+-N--N+ verticale. La tenue

en tension peut étre calculée analytiquement et le couple épaisseur / dopage déterminé.

Dautre part, nous avons vu, au paragraphe (11.2.2.2.3) que le couple [(H-h2), Np]
— [extension de la charge d’espace, dopage de la couche épitaxiée N-] — agissait au
premier ordre sur la résistance de “drift” de la couche N- du composant. 11 est donc de
premiere importance de pouvoir préciser les expressions qui relient (H-ho) et Np it la
tension de claquage Vppgr. Lorsque la condition de claquage est satistaite, ¢’est-i-dire
lorsque I'intégrale d’ionisation de I'expression (I1.36) — ou (I1.37) — devient égalc
P'unité, on peut établir, en approximation unidimensionnelle, ces relations liant (H-hy) et
Np & la tension de claquage Vppgr. Beydoun [43] a notamment proposé une solution
analytique “exacte” de la tenue en tension en fonction du dopage et de I’épaisseur de la
couche épitaxiée.

Deux cas de figures types de la jonction PN- sont A considérer :
1) le premier est celui d"une jonction plane infinie en “non pergage” : il correspond au cas
ou I"épuisseur (H-hp} de la zone de “drift” N- est plus grande que les extensions de
charge d’espace — figure (I1.18.a) —.
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Figure IL17 : Tracé des courbes équipotentielles (¢) et équichamps (b) pour une structure MOS a tranchées
OOV au clagquage effectif de la zone frontale — joncrion PN —,
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i1} le deuxieéme est celui d’une jonction plane en limitation de charge d’espace ou en
per¢age — “‘punch through™ — : 1a zone de “drift” N- est alors complétement dépeuplée
au moment du claquage — figure (I118.h) —.

X
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o
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Figure 1118 : Répartition du champ électrique au claquage dans une diode P-N-N* : a) jonction plane
mfinie en non pergage, b) jonction plane infinie en limitation de charge d’espace.

Pour les caleuls analytiques, un des problémes majeurs est celui de Ia formulation
des coefficients d’ionisation. Pour faciliter cette tiche, Mac Kay [44] 2 montré que les
coetficients d'ionisation pouvaient &tre approchés par des fonctions plus simples qui sont
des expressions polynomiales du type
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a,(cm™)= A" E (11.39)
o, (cm™)= A" E’ (IL40)

ol A'et A" sont deux censtantes dont les valeurs ont été proposées respectivement par :
1) Fulop [45] : A =A"=A=1810"% (I1.41)
i1) Gharbi [21] : A'=3610" (I1.42)
A”=0,3107% (11.43)

Beydoun [43] a effectué le calcul de I'ntégrale d'ionisation — expressions (11.36)
et (IL.37) — et de 1a tension de claquage, en utilisant les expressions (I1.39) et (1L40) des

coefficients d'ionisation, et ceci pour les deux cas de figure considérés précédemment,
11.3.2.1. Cas d’une jonction plane en limitation de charge d ‘espace ou en pergage

Compte enu des relations (IL39) et (I1.40), I'intégrale (11.37) peut 8" éerire :

w x

1, = (jA”. ETexp[—(j(A” —A). Ede’}dx (I1.44)

) )
W7 est I'extension de charge d’espace, elle est égale dans ce cas A (H-hz), d’apres la
figure (11.18.a).

Le champ électriguce E est obtenu par intégration unidimensionnelle de I’équation

de Poisson et 8’écrit sous la forme :
N ‘
E(x)=~-2Z0(w _ y) (IL45)
W1 est “T'extension maximale” de la charge d'espace définie sur la figure (IL18.a).

L’intégrale (I1.44) étant égale i I'unité, sa résolution aboutit au critére de claquage
suivant [43] :

7 1
W[ - (H )] = — ) A (I1.46)
(A'~A")g.N,)' A
Pour des raisons de commodité d”écriture, on pose
7 '
W=H-h o (= B.(£,£y) - .ln(i) (I.47)
- (AI _A‘!)(q. ND) AI'

L’ équation (I1.46) s”éerit sous la forme : W' -(w-w)=c (IL.48)

L expression (I1.48) n’admet pas une solution analytique “‘directe”. Pour la

résoudre, nous utilisons la procédure itérative suivante :
. . . . 1
Au premier ordre : pour Wi = W’ on obtient la solution : W1‘ =ct (1L.49)

Au second ordre : on remplace la premigre solution dans I’équation (I147), ce qui donne :
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) | s
W :[C+(C" - W” (11.50)
Au troisiéme ordre, on remplace la deuxieme relation dans "équation (I1.49). On obtient
ainsi :
- g4
wf={c+ [C+(C*—W’)} —w (IL51)
Ce qui donne 4 V'ordre n, la solution suivante :
i+l i 8 %
W :[c+(wl| —W’)J (I1.52)

Pour étudier influence de cette méthode de résolution sur la tenue en tension
Vipre Dous calculons les courbes de 1a tenue en tension en fonction du dopage et ceci
pour plusieurs valeurs de I'épaisseur d’épitaxie. La résolution unidimensionnelle de
Uéquation de Poisson permet d’aboutir i I’expression suivante ;

Vs = 4Ny M[ZWI —(H_]’lz)] (I1.53)
€y Ey; 2

La figure (11.19) représente les caractéristiques de la tension de claquage en
fonction du dopage et de 1'épaisseur d’épitaxie. Les courbes tracées pour n=1 présentent
des maxima dont I'existence est lide A I’approximation faite sur I’ordre de la solution.
Lorsque I"ordre n augmente, les courbes présentent une asymptote horizontale qui est 1a
solution limite (->0d, calculable aussi analytiquement en faisant tendre le terme du

dopage Np vers zéro :

Nt
1 A 6
Voar = [m-ln( G ]] H’ (I1.54)

11.3.2.2. Cas d’une jonction plane infinie en “non percage”

Dans 'hypothese d'une jonction plane abrupte P*N dissyméirique, l'intégration de
I'équation de Poisson, permet de déterminer I'expression du champ électrique

B0 =30 [ g -] (IL.55)
E E

o S
(H-h2) est, dans ce cas, 'extension maximale de la charge d'espace d’une jonction plane
infiniec — figure (1L 18.h)y —.
En se basant sur cette expression, le calcul de I'mtégrale d'ionisation permet
d'exprimer la condition de claguage de la jonction PN en fonction des paramétres de la
structure:

7
ln(A ): A-A .(q'N‘D] -(H—ha) (I1.56)
A" 8 £, €, -
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D’autre part, I'extension maximale (H-hy) de la charge d’espace d’une jonction PN

plane abrupte, ¢’est - & - dire au moment du claguage, est donnée par [31]:
1
3
(H—hy)=| 288y (1.57)
g-Ny 7

En combinant I'expression (I1.56) et 'expression (IL.57), on obtient ainsi l'extension de
la charge d'espace maximale (H-hy) en fonction de la tension de claquage Vi :

a
AI_AII %
(H-~h)= 16.——o~ {v,) (IL.58)
ln( ’)
AI
puis la tension de claquage Vip en fonction du dopage Np:
yo i
1 £,.E A’ -3
V., = S| .ln( ) AN T 11.59
by 2.(A’_A”) [ q J Arr ( D) ( )
soit encore : V;, (Volts) = 5,72.10" (N, ) (Np en cm-3) (11.60)

11.3.3. Conclysion

Ce paragraphe était consacré i 1’étude de la tenuc en tension du transistor MOS 2
ranchées. Une approche générale du probléme, puis une approche unidimensionnelle ont
€t¢ mendes en vue de calculer la tension de claquage et les épaisseur et dopage optimisés
de la couche épitaxide qui permettent au composant de soutenir la tension. A cet effet, un
calcul exact a été présenté. Il ¢n ressort notamment que la résistance de la couche épitaxiée
et la tenue en tension sont étroitement lids, puisqu’elles dépendent toutes les deux de
'épaisseur et du dopage de cetle couche épitaxiée : le compromis (Ry, VppRr) est donc un

des parametres les plus importants pour un transistor MOS de puissance.
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Figure 1119 : Cardactéristiques de la tension de claguage en fonction du dopage et de I épaisseur d’épiiuxie

— relation (11.53) — Mise en évidence de Uordre n choisi pour la solution.
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I1.4. MODELE POUR_“CIRCUITS” DU TRANSISTOR MOS A

TRANCHEES

Apres avoir simulé par un logiciel bidimensionnel le composant, puis proposé des
relations analytiques de premier ordre pour la résistance passante et la tenue en tension,
nous poursuivons la phase de modélisation par le développement d’un schéma équivalent
utilisable en électronique de puissance. Dans ce paragraphe, la partie statique de ce circuit
est décrite.

11.4.1. Le logiciel SPICE

Dans de nombreux domaines d’applications, des performances électriques
optimales ont €t¢ obtenues, depuis quelques années, en rendant les systémes
électroniques de plus en plus complexes. Le coiit levé, nécessaire 3 la réalisation de ces
systémes, a obligé les concepteurs de circuit 4 utiliser des moyens de prédiction basés sur
le traitement numérique des équations électriques mises en jeu. Ces moyens sont appelés
“les simulateurs électriques” tels que SPICE {46], ELDO (société ANACAD) ou
ESACAP (socidté ELEKTRONIK-CENTRALEN) par exemple. Hs existent sous la
forme d’un “exécutuble” informatique composé essentiellement de deux parties : une
partie “unit¢ centrale” de traitement numérique et une partie “bibliothéque” décrivant les
modeles €lectrigues des composants utilisés dans les circuits. Ces bibliotheques n’ont
cependant pas toujours les modeles nécessaires pour tous les composants existants ; ¢’est
le cas des transistors MOS de puissance. '

La structure verticale du transistor MOS présente un comportement que les modeles
SPICE ne sont pas capables de rendre compte, en particulier : i) le couplage drain-grille se
fait par une capacité fortement non-lindaire qui peut varier dans des proportions de 100 3
I Torsque le composant passe de I'état bloqué a 1'état conducteur, ii) la résistance de
“dritt” du transistor est également non linéaire A cause de la défocalisation des lignes de
courant dans la couche épitaxide N-.

Récemment, des propositions de modeles pour le transistor VDMOS de puissance
compatibles avec le logiciel SPICE ont été faites [47]. Nous allons présenter quelques
unes des plus récentes. L'approche choisie, presque dans tout les cas, consiste i
mod¢liser le comportement d'un transistor MOS de puissance, tout particulidrement
utilisable en régime de commutation, en ajoutant des éléments externes au modéle MOS
existant par défaut. Nous allons proposer, pour notre part, un modele SPICE pour le
transistor MOS de puissance A tranchées pour utilisation en régime de commutation.
L’aspect “statique” va étre déerit ici.

11.4.2. Principe de la_modélisation

Le principe de la modélisation d'un transistor MOS 4 tranchées en régime statique

est simple : nous nous appuyons sur une approche “circuit équivalent” gui tient compte
pp P
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des principales zones du composant qui sont — figure (IL20) — : la zone active de canal
(1), la zone accumulée le long et sous la grille (2), la zone de “drift” (3) et la région de
substrat (4). En régime statique, les régions 2, 3 et 4 sont représentées simplement par les
résistances Ryec, Ry et Rgyp, qui ont été explicitées précédemment. La région de canal est,
quant 2 elle, représentée par un générateur de courant Jg traduisant I’expression du
courant de drain.

D’autre part, la tenue en tension du composant est prise en compte par une diode,
que nous nommons Dpg, symbolisant la jonction PN- ; nous reviendrons en détail sur
cette diode lors de la modélisation dynamique du composant, car, en plus du claquage,
elle permet de représenter la capacité drain-source du transistor ainsi que son
fonctionnement en inverse,

Grille Oxyde

Source

Rut (4) N+
SO R
Drain

Figure 11.20 : Localisation schématique des diverses zones traitées en régime de conduction statigue (1.
zone active, 2. zone d'acces, 3. zone de “drift” et 4. zone de substrat) et des éléments utilisés pour la
modélisation.

Le fonctionnement du transistor dans ces régions ayant été expliqué précédemment,
nous nous contenterons ici de présenter brievement le modele et les équations utilisées
pour son implantation dans le simulateur SPICE [46].

11.4.3. Modele électrique en régime statiqgue de fonctionnement

Le modele statique qui a été choisi pour décrire le transistor MOS i tranchées est
présenté figure (IL.21), C’est un modele compatible avec le simulateur SPICE qui
comporte un transistor MOS “nivean 3” (My) disponible dans la bibliothéque de ce

logiciel [46] ; ce transistor n’intervient ici que par son générateur de courant de drain 1.

Le régime de fonctionnement statique est done représenté par ce transistor Mp — les
tensions internes aux bornes de ce composant étant notées Vpg et Vis — en série avee
les résistances Ryee et Ripyik, qui est la résistance du volume — Ryye=Rg+Reyb+Rext — ;
la dicde Dpg est, quant A elle, placée entre source et drain . La résistance Rg représente la
résistance externe au composant du cdté de la source. La résistance externe du c¢dté du
drain est prise en compte dans la résistance Ryylk.
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Grille O] O‘ Drain

Source

Figure 1121 : Modeéle électrique SPICE du transistor MOS i tranchées en régime statique.

11.4.3. 1. Description simplifiée du transistor MOS selon le niveau 3 de SPICE

Développer un modele théorique pour la mobilité des électrons dans le canal n’est
guere ais€ A cause principalement des différents mécanismes de “scattering” qui entrent en
jeu et qui ont &t€ évoqués au paragraphe (IL2.1). Ces modeles théoriques, tels que celui
de Lombardi, que nous avons utilisé dans le logiciel bidimensionnel de simulation de
composants PISCES, sont cependant trop complexes pour étre utilisables dans un logiciel
de circuit. Done, pour prédire dans SPICE la mobilité effective des électrons dans le
canal, des modeles basés sur des équations empiriques ont été développés, A partir de
I'observation de résultats expérimentaux. Méme si ces modales n’ont pas toujours une
signification physique réelle, ils permettent de simuler les composants de puissance de
manigre tout a fait correcte.

Parmi ces modéles, nous avons utilisé le modele de niveau 3 qui est un modéle
semi-empirique décrit par une série de paramétres électriques, géométriques et physiques,
détinis pour la plupart & partir de données expérimentales. Ce modéle prévoit notamment,
dans sa description du comportement du transistor, les effets de saturation de la vitesse
des porteurs dans le canal ainsi que la modulation de la mobilité des porteurs minoritaires

par les champs électriques transverse et longitudinal.

Le fichier typique SPICE utilis¢ pour nos simulations ne contient que certains des
parametres disponibles dans le modele de niveau 3. 11 s’agit des paramétres Vg, K'p, T,
@, Vinax» ©, W, L et pg. Cela a été rendu possible grice a certaines simplifications
effectuées sur les expressions analytiques complexes données dans le modele niveau 3

[46].

Les paramétres électriques sont définis de la manigre suivante :
Vg représente la tension de seuil A polarisation source-substrat nuile,
K’pest la paramétre de transconductance — ou facteur de pente —, avec Kp=K’p.(Z/L),
I" est le parametre d’effet “substrat” — Ie “substrat” étant ici la zone P de canal —,

& est le potentiel en surface en forte inversion,
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Mg est la mobilité des porteurs & champ faible,
Vmax est la vitesse de saturation des porteurs dans le canal — elle est notée vgy dans la
syntaxe PISCES et dans notre manuscrit —,

© est le paramétre de modulation de la mobilité par le champ transverse.

Pour les parametres géométriques, W est la largeur — sur masque — de la source
et L est la longueur — toujours sur masque — du canal,

L’expression simplifiée de la tension de seuil est 1a suivante, en supposant que
source et substrat sont reliés :
Von = Vg + @+ T AP (IL61)

ob Vgp est la tension de bande plate : VFR = ¢y - Qg5/Cox-

De méme, 'expression simplifiée du courant de drain en régime ohmique s’ éerit :
K, Z 1
I,=pn, .—i.—.[ V.-V ——.a.V,].V. (I1.62)
d ul_ﬂ' u() L ( i T) 2 s dx
ot o est un coetficient traduisant les effets de petites dimensions de Z et L. Cette relation

a aussi €1€ utilisée au L.A.A.S. pour les composants VDMOS [47] et LDMOS {48].

La mobilité Lleg des porteurs dans la couche inversée du canal est atfectde 3 la fois
par la composante transversale et par la composante longitudinale du champ électrigue ;
elle est donnée par la relation (I1.63) :

Iy = Ky

1+ u.&"‘/rl.\‘
V..-L

X

dans laquelle pg est la mobilité en surface dans la couche inversée du canal.

(11.63)

Nous pouvons remarquer que expression (I1.63) est analogue a la relation (11.14)
présentée au paragraphe (I1.2.1). Les deux approches sont donc identiques i ce niveau,
mais elles different un peu par Pexpression de la mobilité pg dépendant du champ
électrique transverse gui a pour expression, pour le niveau 3 de SPICE :

Hy

= rvely, - v)

(I1.64)
avec pg, mobilité i champ faible.

Cette relation est la “traduction”, dans le simulateur SPICE, de 1’équation analytique
donnant la mobilité en surtface lg en fonction du module du champ électrique transversal
selon la relation [49] :

#(J
o My 1.65
Hs l+a,.E, ( )

Cette équation est une équation empirique obtenue d’aprés I’observation de résultats
expérimentanx sur les mobilités a faible tension de drain. o est appelée “constante de
scattering”,
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En régime "pincé", I’hypothese de saturation parfaite, se traduisant par une
caractéristique de sortie horizontale, est justifiée par le fait gue notre structure a un drain
beaucoup moins dopé que la diffusion du canal, ¢’est-i-dire que I'effet de modulation de
longueur de canal est négligeable [50].

I1.4.3.2. Extraction des paramétres statiques de SPICE

Les procédures expérimentales d’acquisition des parametres intervenant dans les
relations ci-dessus et celles de la résistance série sont détaillées dans les références [14,
47]. Nous allons ici montrer rapidement la procédure d’extraction de ces paramétres i
partir du banc de mesures M.A.A.C.S.I.M [51].

11.4.3.2.1, Tension de seuil et facteur de pente

La tension de seuil Vg et le facteur de pente Kp sont extraits expérimentalement de
la caractéristique de transfert Iy(Vyy) mesurée 2 bas niveau de tension de drain. Nous
avons montré dans le paragraphe (I1.2.1.2.2) que ¢’est la pente de la courbe au voisinage
de Ia tension de seuil qui donne e facteur de pente Kp, tandis que son intersection avec
I"axe des abscisses détermine a valeur de la tension de seuil V1o — tigure (IL22) —.

I,(mA)

Pente = KP 'Vds

Vs V)
] v —
TO

Figure I1.22 : Détermination du fucteur de pente Kp et de la tension de seuil Vo

114322 Parametre © et vitesse limite Vinax

© est un parametre électrique de SPICE. On utilise habituellement au L.A.AS. son
inverse, ', qui représente un potentiel lié au phénoméne de réduction de la mobilité due
au champ é€lectrique transversal. W est un paramétre qui dépend principalement de
I'épaisseur d’oxyde, comme I’a montré Bellaouar [14].

La vitesse limite des porteurs Vy,y est évaluée, de la méme fagon que pour les
simulations PISCES, par ajustement de ce paramétre de telle sorte que les niveaux de
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courant de saturation des caractéristiques Lj(Vyy), pour les différentes tensions de grille

Vg, obtenus par la simulation et I'expérience, soient identiques.

11.4.3.2.3. Résistance série

Nous entendons, par résistance série, la somme des résistances d’accumulation
(Racc) et de volume (Rpyik) qui modélisent en statique ces deux régions du transistor.
La séparation entre ’effet de la résistance série et celui de la réduction de mobilité
transverse [14] se fait en deux étapes :

1) la détermination globale de Rggrie + ©/Kp selon le diagramme de 1’évolution de la

conductance de sortie Sg — figure (IL23) —

2) la détermination de © par une méthode indirecte sur composants de test n’ayant pas de

résistance de “drift”.

4 Ron.(Vgs-Vp) (£2.V)

Pente= [@YKp + Racc +Rbulk |

Vas (V)

Figure I1.23 : Détermination de la résistance série Rpyr.

Des exemples de caractérisation de composants MOS 3 tranchées sont présentés
dans ’annexe 3.

11.4.4. Prise en compte de D'effet de la température

Les aspects thermiques dans la conception des circuits de puissance méritent
souvent autant d'attention que les aspects purement électriques car la température de
fonctionnement des composants a une influence directe sur leurs caractéristiques statiques
et dynamiqgues.

Rappelons, d’autre part, que, d’un point de vue thermique, le transistor MOS de
puissance présente deux propriétés essentielles : i) inexistence de points chauds et ii)
quasi-uniformit¢ de la température de cristal. Ceci est dii au fait que le courant est contrélé
par les porteurs majoritaires — en effet, le coefficient de température du courant de drain,
lié notamment a celui de la mobilité des porteurs, est négatif —.

Le mode d'évolution avec la température des parametres physiques des transistors
MOS de puissance, a déja décrit auparavant [26, 52]. Nous allons simplement rappeler ici
ces lois et en déduire un modele analytique applicable au cas des transistors MOS a
tranchées. Nous allons aussi traduire ce modéle en langage "circuit”, afin de compléter le

modele SPICE congu précédemment qui ne tenait pas compte de la température.
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11.4.4.1. Prise en compte de Ueffet de la température sur le coefficient K p

La plupart des auteurs s’accordent sur une évolution en température de la mobilité
de surface en T-® ol o est voisin de 1,5. Dans SPICE, le modéle de la mobilité

d’inversion dans le canal est déja inclus dans les équations décrivant le fonctionnement du
MOS niveau 3 vis-d-vis de la température. Par conséquent, la loi de variation en

température de Kp est intrinséquement contenue dans le modele SPICE du générateur de
courant,

11.4.4.2. Prise en compte de 'effet de la température sur la tension de seuil

La tension de seuil varie avec la température de la manidre suivante [49, 52, 53) :

Ve = Voo [l ¥(T - T))] (I1.66)
ou Tp est une température de référence, Vg est la tension de seuil i cette température
ambiante, VT €tant la tension de seuil i la température T ety est un coefficient empirique.
Cetie relation montre que le décalage de la tension de seuil peut étre considéré comme un
décalage de la tension de grille.

Ce type de dépendance de la tension de seuil vis-a-vis de 1a température existe bien
dans la définition SPICE du modgle du transistor MOS mais le coefficient ¥ déduit des
simulations SPICE est trop faible : il est égal 4 10-3 K-1. Or, nous avons constaté d'aprés
des ¢tudes expérimentales précédentes [43] que ce coefficient, qui est une fonction
croissante du dopage de zone P, était plutdt proche de 2 a 3.10-3 K-1, Ce parameétre i
donc €€ artificiellement corrigé en ajoutant A la relation (I1.66) la quantité Vp.v.(T-Tg)
ot Y est le coefficient de correction, qui est de Fordre de 1 & 2.10-3 K-! selon les
transistors.

Cet etfet supplémentaire sera pris en compte, dans le modéle SPICE, par la mise en
série, avee la grille du transistor MOS, d’un générateur de tension ET1y controlé par
I'élévation de 1a température (T-Tp) et décrit de la maniére suivante -

Ery = Ry Iy = Vi, (I1.67)
ol Rpy = Ve 1=y (T-T)] (IL68)

et:Itn=1A.

Ce modele est illustré sur la figure (I1.24) .
¢ Drain

Ety

hﬂu—
Grille _@—'—J r--—-l

Figure I1.24 : Macro-modele représentant la variation de 1a tension de seuil en Jonction de la température.

Source
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11.4.4.3. Prise en compte de Ueffet de la température sur la résistance de “drift”

Nous négligeons, sur la base des résultats précédemment obtenus au paragraphe
(IL2.2.2), la résistance de la couche accumulée qui a, pour les transistors considérés, un
poids assez faible par rapport la résistance de la couche épitaxiée Ry. Par conséquent,
nous ne tenons pas compte de l'etfet de la température sur cette résistance et nous traitons
uniquement le cas de la résistance de “drift” Ry.

Le logiciel SPICE permet de décrire I’évolution en température d une résistance
quelconque par la relation suivante :

R(T) =R(I;)).[1+TCI.(T—7;)+TC2.(T-2;)2] (IL69)

Or, compte tenu de la loi de variation de 1a mobilité de volume avec la température
en T25, I'évolution de la résistance de “drift” Ry peut €tre décrite par la relation (11.70) :
o
Ry = Bo(T, ).[1+ L n)] a0y
0

ou o = 1,5 pour les structures basse tension et o = 2,5 pour les structures haute (ension.
Par identification de la relation (I1.69) avec la relation (IL70), on a dong :
T.=alT, et T.,=0 IL.71)

La relation (I1.70) peut donc s’écrire, au premier ordre :
R =R, J1+T,.(T-T,)] (I1.72)
ol Ryg représente la résistance de “drift” 3 1a température de rétérence.
La chute de tension dans la résistance Ry s°écrit alors :

Vo, = Ry Dy =Ry 1, + R:I()'T(‘l'(T_ T)1, (11.73)

Le terme correctif de tension — 28M¢ terme — sera décrit par un générateur de
tenston G, control€ par le courant égal & Tep.(T-To).Iy, c’est-d-dire par un courant

traduisant I’élévation de température (T-Tp), suivant le schéma de 1a figure (I1.25).

Gra
Ran :

— AN\ ,._..—( :)—‘ Drain

-
[ T—
- la

Grille -J —_

b Source

Figure 11.25 : Modéle de la résistunce de “drift” en température.

&5
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Les valeurs des différents paramétres statiques SPICE — en particulier les
parametres Vimax, Kp, V1o Rpylk et © — des transistors MOS A tranchées 60 V et 30 V
sont rassemblées dans le tableau (11.3).

Type Vimnax (ms™h Kp (A.V-2) Vo (V) Rpulx (€2) e
Transistor 60 V 105 85,73 4,15 6.10-3 0,04
Transistor 30 V 9,104 50,33 2,72 532.10°3 0,05

Tableau I1.3 : Valeurs expérimentales Kp, V1 et Rpyy, extraites @ partir des mesures MA.A.CS.IM.

11.4.5. Validation_du modéle

La validation du modele a été effectuée en comparant les courbes simulées et les

courbes mesurées sur plusieurs transistors [54].

La simulation des caractéristiques directes de sortie Ia(Vys) permet notamment
d'évaluer la valeur de Vipax, qui, au niveaun de SPICE, doit plutdt &tre considéré comme
un parametre que comme une donnée physique. Une valeur de 105 m.s1 a permis un bon
accord entre expérience et simulation. 11 est important de noter ici que cette valeur est la
méme que celle que nous avons utilisée lors de nos simulations PISCES — 107 cm.s-1,
paragraphe (I1.2.1.1.2.4.a) —, ce qui tendrait A “prouver” la validité de nos deux types
de simulation, car Vipay est un paramétre de “fit” qui présente habituellement, d’aprés les
résultats présentés par certains auteurs, une forte dispersion. Ce n’est pas le cas ici,
lorsque nous comparons les simulations PISCES et SPICE.

Les figures (I1.26) et (I1.27) présentent les comparaisons, entre l'expérience et la
simulation, des caractéristiques statiques de sortie Ig(Vqs) des transistors MOS 30 V et 60
V. Ce bon accord permet de chiffrer le degré de précision de nos simulations,

principalement obtenu par la prise en compte du phénoméne de réduction de mobilitg.
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100

Ll w w W

Wl

b)

Figure 1126 : Caractéristiques statiques LV o) & température constante T = 300 K
a) mesurées, b} simulées SPICE. Transistor 60 V., Vesmax = 10V.
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Figure 11.27 : Caractéristiques statiques IV, a température constante T = 300 K :
a) mesurées, b) sinulées SPICE. Transistor 30V, Vesmaxr =35 V.

Les comparaisons de caractéristiques statiques permettent aussi de vérifier si le facteur de
pente Kp et la résistance série Ry ont ét€ correctement déterminés. Ceci peut &tre fait en
comparant les pentes des caractéristiques Ig(Vgy) lorsqu’on se place prés de la tension de
seuil, entre expérimentation et simulation.

Les figures (IL.28) et (11.29) présentent les comparaisons, entre 'expérience et la

simulation, de ces caractéristiques de transfert pour les transistors 60 V et 30 V. Le hon
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accord obtenu permet également de confirmer la validité des valeurs implantées pour nos
simulations, en particulier le facteur de pente Kp et la résistance série Ry

2 o
2F-
1=
ol 11|i|||1|1||ri¢11||(1|1|||
3 4 5 6 7 8 9 10
V (V)
&8
a)
Id 3.0
2.031
1.0A9
~0.0a Y
v Y &v v v
Vgs
b)

Figure 1128 : Caructéristigues de transfert 1j(V,,) : a) mesurées, b) simulées SPICE. Transistor 60 V.,
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Figure .29 : Caractéristiques de transfert ) Vys) : a) mesurées, b) simulées SPICE. Transistor 30 V.
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Enfin, I'effet de la température sur le modeéle du transistor MOS 3 tranchées est
également validé — figures (I1.30) et (I1.31) — par la comparaison, entre les données du
constructeur et les simulations, des caractéristiques de transfert Ly(Vgg) a fort niveau de
drain -— Vgg = 10 V — pour trois températures différentes, -55°C, 25°C et 125°C. Les

valeurs numériques des différents coefficients intervenant dans les expressions des
générateurs controlés Gry et ETH sont respectivement

Tep =5.103 K-1
Y =103 K1

[.l 1 u 200

4
/
/

100x

ip = Drain Current (A)

— et

Vs — Gate-1o-Source Voltage (V)
a) b)

Figure I1.30 : Allure des caractéristiques de transfert Iy Ves) a Vs = 10V pour différentes températures :
a) données expérimentales, b) simulation SPICE. Transistor 60 V.

0
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= 10| Tc=125C 5*C
[}
~55*C
0 4 o r
0 2 4 6 a Io ov v v

Vas — Gats-to-Source Voltage (V)

a) b)

Figure 131 : Allure des caractéristiques de transfert Iy Vos) a Vs = 10V pour différentes températures :
al donnéey expérimentales, b) simulation SPICE. Transistor 30 V.
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IL.5S. CONCLUSION

Ce chapitre a été consacré i I’analyse hié€rarchique de la modélisation de la structure
du transistor MOS de puissance 2 tranchées en régime statique : étude numérique, étude
analytique, schéma équivalent.

Dans un premier temps, nous avons étudié ce composant a I’état passant — régime
de conduction —. Cette étude, basée sur des simulations numériques bidimensionnelles
d’une part et sur une approche analytique unidimensionnelle 3 bas niveau de drain d’autre
part, a permis d’analyser les paramétres que sont la tension de seuil, le courant de drain et
la résistance a I’état passant qui sont des parametres caractéristiques du régime de
fonctionnement statique.

Dans un deuxiéme temps, nous avons étudié le transistor MOS de puissance i |’état
bloqué. La notion de tenue en tension est rappelée de manicre générale. D’un point de vue
“approche unidimensionnelle™, les différentes méthodes utilisées pour évaluer cette tenue

en tension ont été relatées.

Enfin, la troisiéme partie a été consacrée 3 la modélisation “circuit” en régime
statique du transistor MOS de puissance 2 tranchées. Un modele simplifié, prenant en
compte le paramétre température, compatible avec le logiciel SPICE a été présenté puis
validé.
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ANALYSE DYNAMIQUE ET MODELE SPICE
DU TRANSISTOR MOS DE PUISSANCE
A TRANCHEES
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III. Analyse dynamique et modeéle SPICE du
transistor MOS de puissance a tranchées

IHL1. INTRODUCTION

Ce chapitre est consacré 3 I'analyse de la structure MOS 2 tranchées en régime
dynamique en vue d’une modélisation “circuit” de ce composant.

En régime de commutation, les performances du transistor MOS A tranchées sont
principalement liées aux valeurs des temps de commutation qui dépendent des capacitds
d’entrée et de sortie du transistor.

Nous commengons I’analyse par le traitement des capacités inter-électrodes Cys,
Cgs et Cgq. Leurs expressions analytiques basées sur les parametres physiques,
géométriques et technologiques sont déterminées.

La deuxiéme partie de ce chapitre est consacrée i la modélisation pour le logiciel
SPICE de ces capacités, notamment des capacités non-linéaires Cy, et Cya. La structure
verticale du transistor MOS A tranchées présente en effet un comportement que les
modeles disponibles dans la bibliothéque interne de SPICE ne sont pas capables de
rendre compte : en particulier, le couplage drain-grille se fait par une capacité fortement
non-linéaire qui peut varier grandement lors du passage de 1'état bloqué A I'état passant.
A cet effet, un nouveau modéle SPICE, plus rapide et plus précis que les modéles
précédemment développés au L.A.A.S. dans le cas du transisior VDMOS, est présenté.
Ce modele est également validé expérimentalement.

IIL2. LES CAPACITES INTER-ELECTRODES

Les diverses capacit€s de la structure, représentées sur la figure (I11.1), sont : les
capacités d’oxyde grille-source (Cgg1, Cys2, Cysp) €t grille-drain (Cygmax), 1a capacité de
“déplétion” de la zone intercellulaire (Cyga) et la capacité de transition de la jonction PN
(Cyy). Dans ce paragraphe, nous formulons les expressions de ces capacités en tenant
compte de leurs aspects physique, technologique, et géométrique.

Oxyde Grille

S0 DN N,
\\ = Cys?

Aluminiom

AN

Cds
--1— —T C(Ig:] = Cg(l
Couche épitaxiée N-
Substrat Nt

OAARSASANANANNN Do INANSNNARERNNASE

Figure 1111 : Localisation des capacités de la structure MOS & tranchées.
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HI.2.1. Capacité_grille-source

La capacité entre grille et source, Cygs, d'une structure MOS A tranchées est la mise
en parallele de trois capacités : la capacité MOS i oxyde mince Cygsp localisée entre la
diffusion P du canal et la grille, Ia capacité d'oxyde épais Cgs2 entre la métallisation de la
source et le polysilicium de grille, et Ia capacité MOS Cgs1 due an débordement de
l'oxyde mince de grille sur la diffusion N+ de 1a source — figure (IM1.2) —.

. Oxyde Grille
Aluminium 1
NN A,
\K Source )\ Cgs2 Ti
hN+ Nt Cysi .-I
L P Cysh --| —————————
] e —_— Coux
p+
112 /2
—b>¢ —»
Couche épitaxiée N-
Substrit N+
Drain

Figure [11.2 : Localisation des composantes de lu capacité grille-source.

Le caleul des différentes capacités d’oxyde néeessite, d’une part, l'utilisation de la
formulation générale d'une capacité — C = (e.S)e —, et, d’autre part, la prise en compte
de la géométrie cellulaire et des régles de dessin mmposées par les processus
technologiques utilisés pour la réalisation des transistors. Afin d’établir les expressions
analytiques de ces capacités, nous allons illustrer le détail du calcul effectud pour la
configuration strocturelle A cellules carrées alignées — figure (I1.8) —, qui correspond
en fait & la configuration des transistors de notre étude.

La capacité d'oxyde mince de Cgsb 8" exprime par la relation suivante :

E(I M gnx
sthmm = - Sb (III_ 1 )

ox

ol £¢€qx est la permittivité de " oxyde, ey est I'épaisseur de oxyde de grille, et Sy, la
surface de la zone de recouvrement entre la diffusion P du canal et le polysilicium de

gulle. Cette surtace a pour expression, pour une cellule carrée dlémentaire -

S, =4.L1 (IIL2)
ot [ est la largeur de la diffusion P d’une cellule et L Ia longueur du canal.
De méme, la capacité d’oxyde mince de Cyg1 8"¢crit :

Cg.\l max Ei;—gnr_ S] (III 3)

333
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La surface Sy, pour une cellule carrée, s’exprime par :
S, =4.h,..1 (I11.4)
ol hn+ est la Iongueur due au débordement de 1'oxyde mince de grille sur la diffusion N+
de la source, soit encore la profondeur de diffusion de la source.
Quant 4 la capacité grille-source de 1’oxyde épais, elle est donnée par :

=fube g (LIL5)

gs2
i

T; est I'épaisseur de I’oxyde €pais, et S la surface totale de cet oxyde pour une cellule
élémentaire d’un MOS i tranchées :
S,=r’+2.Lr (HL6)

ol r est la distance intercellulaire, ¢’est-3-dire, pour un transistor MOS 2 wanchées, la
largeur d’une tranchée.

Notons que les capacités Cyyq et Cyyp sont dépendantes de la polarisation grille-
source —- capacités MOS —. En pratique, pour la structure MOS A tranchées, les
variations de ces capacités sont trés faibles, comparées aux dépendances en tension des
capacités Cys et Cgq — cf. figure (IIL16) —. En conséquence, nous avons opté pour une
capacité grille-source constante, égale & la somme des capacités d’oxyde. La
représentation de cette capacité constante dans SPICE ne présente donc pas a priori de

problémes majeurs.

I11.2.2. I.a jonction PN_drain-substrat

La jonction PN- est une jonction plane formée par la zone diffusée P et la couche
¢pitaxiée N°. Une analyse basée sur un schéma réparti résistance - capacité [1] permet de
modéliser cette jonction selon le circuit équivalent & constantes localisées de la figure

(II1.3).

Aluminium Oxyde

Grille
Source
N+
RhZ
P
Rhl
AVAYA A \ d
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|
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et ]
Couche épitaxiée N
DrainN*
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Figure HL3 : Modeéle réparti de la jonction PN-.
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Rp1 et Rp2 sont les résistances transverses de la diffusion P, qui peuvent se calculer
comme étant des résistances de couche diffusée P — dans le schéma équivalent tutur, ces

résistances seront négligées —, Cy, étant la capacité d'une jonction plane abrupte [2] dont

q.N,.g,.&
C,=3,. }———u———“—’ (1IL.7)
E 2.V,

ol S3 = [2 dans le cas des cellules carrées alignées ; €Eg€gi est la permittivité du silicium,
ND Ie dopage de la couche épitaxiée N- et V(g est la diftérence de potentiel aux bornes de
la jonction.

I’expression est :

11L.2.3. Etude dynamique de la zone intercellulaire
Dans le cas d'un régime variable — ou dynamique —, il a été démontré par
Tardivo [1] que la zone intercellulaire, qui peut étre accumulée ou dépeuplée, selon la

valeur de la différence de potentiel grille-drain, peut étre représentée topologiquement par

une ligne de transmission que F'on peut approximer — au 28M€ ordre en fréquence -— par
une capacité grille-drain Cgg et une résistance [1]. Cette derniére n’est autre que la
résistance de la zone d’aceés au drain — ou résistance de la couche accumulée —, définie
duns le chapitre IL.

La capacité grille-drain Cgq est physiquement une capacité MOS qui présente deux
compasantes en série :

* une capacité d'oxyde de valeur constante Cgamax, qui est définit la valeur de Cyg
lorsque le potentiel de drain Vg est inférieur & celui de grille Vgy — régime
d’accumulation —,

* la deuxieme capacit€ en série est la capacité de déplétion Cygqg de la zone déseriée sous la
grille du semiconducteur lorsque Vg est supérieur au potentiel de grille V.

On obtient alors :

C;:d = ngmux si Vdg <0 (IILS)
C .C
» - #d max dyd Si Vdg > O (IIIg)
ng TRIX + Cdg.v!

D’autre part, la capacité de déplétion Cygy s'exprime en fonction de la différence de
potentiel dy qui existe aux bomes de la zone de charge d’espace dépeuplée [3] selon :
q-Npy. &y £y

2.0,

&

i3

s =95, (IIL.10)

De la méme maniére que les capacités d’oxyde grille-source, la capacité Cggmax ¢
calcule en appliquant la formule générale classique d’un condensateur, en tenant compte
de la géométrie cellulaire et des régles de dessin liées au processus technologique de
fabrication.
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Figure 14 : Localisation de la capacité grille-drain C e

Pour une structure MOS 2 tranchées et a cellules carrées alignées, ’oxyde est
considéré uniforme et d’épaisseur Ty dans la région intercellulaire du transistor. La
capucité Cyamax 8" exprime par

8(}‘60
Cotme = — .5, (I11.11)

S4 est la surface totale intercellulaire (sur N-) définissant la capacité MOS Cya. Cette
surface s’exprime par la relation suivante :
S,=r{r+2.0+4.1,.1 (T11.12)

ou lg est la longueur représentant le débordement du polysilicium de grille dans la couche
¢pitaxiée N-. Le calcul de cette surface par 'expression (ITL11) ci-dessus est
approximatif — environ 10 % d’erreur — en raison de la définition théorique donnée 3
lg. En effet, dans la réalité, le coin de la tranchée n’est pas un angle droit mais plutot
arrondi; on prendra done, pour avoir une expression de Cegmax plus précis, une valeur
de g correspondant 4 la longueur de I'arc de cercle qui forme ce coin.

1.3, MODELISATI DYNAMIQUE SPICE

Nous venons de voir que les paramétres qui gérent le comportement dynamique du
transistor MOS A tranchées sont la capacité drain-source Cy, la capacité grille-source Cys
et la capacité grille-drain Cgg. Pour obtenir un modéle dynamique SPICE du transistor
MOS a tranchées, il faut donc compléter le modele statique présenté au paragraphe (I1.4)
par les €léments dynamiques du composant, c'est-3-dire les capacités inter-électrodes
Cgs, Caq, et Cyg ainsi que les éléments parasites liés aux électrodes de grille, de drain, et
de source. Les résistances Ry et Rpp associées A la capacité Cgg sont négligées.

99
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Dans ce paragraphe, nous détaillons la procédure de modélisation dynamique et
nous insistons sur le probléme posé par la représentation SPICE des capacités non-
lin¢aires Cgy et Cgg. Un nouveau modele utilisé pour traduire le comportement de la
capacité Cgg sera également présenté. Enfin, I’extraction des paramétres de ce modsle
ainsi que la validation de celui-ci seront réalisées.

111.3.1. Topologies des modéles des transistors MOS de puissance

111.3.1.1. Les principales approches existantes

Plusieurs propositions de modéles pour le transistor MOS de puissance
compatibles avec le logiciel SPICE ont été faites au cours de ces dernires années [4].
L'approche choisie, presque dans tous les cas, consiste A modéliser le comportement
d'un transistor MOS, tout particulidrement pour le régime de commutation, en ajoutant
des éléments externes au modele MOS (M7) de la bibliotheque interne. Le grand avantage
de cette approche est qu'elle ne requiert aucune modification du modele interne du
logiciel

D’autre part, jusqu’a présent, deux méthodes principales Staient connues pour
représenter la non-lindarité de la capacité grille-drain Cya:
* la premiere utilise I"approche polynomiale qui exclut, pour des raisons de précisions
numériques lies au logiciel SPICE [35, 6], la possibilité de traiter le cas des structures
haute-tension.
* la deuxiéme est plus élaborée et bicn adaptée aux transistors MOS haute-tension : elle
décrit la capacité grille-drain par deux capacites qui sont interchangées par aiguillage lors
du passage & zéro de la tension grille-drain sur un cycle de commutation [7]. Au LAAS,
c’est cette demiére qui est développée.

Sur la base de l'analyse physique et électrique de la structure MOS 3 tranchées,
trois modeles compacts ont été tout d’abord établis au L.AAS. [7, 8] pour traiter des
régimes de commutation ; ils sont compatibles avec le simulateur des circuits
€lectroniques SPICE, et sont différencids par la représentation de la capacité Cga.

Les trois formes du modéle sont représentées sur la figure (I11.5). Elles
correspondent respectivement au modgle * initialisation”, au modéle 4 interrupteurs” et

(139

au modele “d inverseur CMOS”. Rappelons tout d’abord que le régime de
fonctionnement statique est obtenu en représentant le canal de conduction par un
transistor MOS (M) qui intervient uniquement par son générateur de courant Jq auquel se
rajoutent de fagon externe en série avec 'électrode de drain les résistances d'accumulation
(Ryce) et de volume (Ryyx) [9].

D’apres les expressions établies au paragraphe (IIL.2), on peut considérer, en
premiere approximation, que la capacité grille-source Cgs est indépendante des tensions
de polarisation.
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La capacit€ drain-source Cyg est, quant i elle, une vraie capacité de transition de
diode : elle est modélisée dans SPICE par 1a composante capacitive adéquate de la diode
Dps.

Enfin, la capacité grille-drain Cpq est modélisée par une configuration série ou
parallele d’une capacité d'oxyde Cgamax et d’une diode DGp — composante capacitive—.

Une diode dite Dpopy est rajoutée pour tenir compte de la conduction du MOS en
polarisation inverse, et, au premier ordre, des effets de stockage de charge lors de sa
mise en recouvrement.

Le schéma est complét€ par les €léments parasites (la résistance de la grille en
polysilicium Ry, la résistance Ry et I'inductance Lg de source).

I11.3.1.2, Nécessité d’une nouvelle approche

Les modeles SPICE initialement développés traduisent le comportement des
transistors de puissance en régime de commutation, par le biais d'un circuit complexe —
tigure {IT1.5) —. Ces circuits permettent notamment de représenter le comportement de la
capacité non-linéaire grille-drain Cgg. C'est un macro-modele relativement encombrant
pour les ordinateurs en temps de calcul et en place mémoire. De plus, ces modéles ne
peuvent pas traduire directement [10] le comportement en température. D'oit 1'idée de
bitir un modele SPICE simplifié pour ces transistors. Ce modele utilise les possibilitss
du logiciel PSPICE de Microsim — option “Analog Behavorial Modeling” — et n'est
donc pas "standardisé" par rapport au SPICE version IIG6. En outre, la prise en compte
de la température n'y pose pas de probléme majeur. Ceci constitue 1'objet des

paragraphes qui vont suivre.

Drain

Source

Figure 116 : Proposition d’un nouveau modele SPICE du transistor MOS de puissance i tranchées.
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Nous allons proposer maintenant un nouveau modéle pour SPICE [11] qui différe
de ceux qui viennent d’étre bri¢vement présentés, essenticllement par la représentation de
la capacité Cygq mais aussi par I'utilisation d’une seule diode — Dpg — entre source et
drain. Ce modele est représenté sur la figure (I11.6).

I11.3.2. 1.a capacité grille-drain Ced
I11.3.2.1. Les différents modéles

Dans le paragraphe (I11.2.3), nous avons vu que la capacité Cga est une capacité
MOS. Elle résulte de I'association en série de deux capacités : la premigre est une capacité
d’oxyde de valeur constante Cggmax qui est prépondérante lorsque le potentiel du drain
Vs est inférieur a celui de grille Vi, la deuxime en série est constituée par la capacité de
déplétion Cygq de la zone désertée sous la grille intercellulaire qui apparait lorsque Vg est
supérieur & Vg — figure (II1.7) —. Cela se traduit par les relations suivantes :

C;,'u‘ = Cgu’mux 51 Vdg < (Hl ]-3)
C-Ch .
C,, =L dol siVgg>0 (I11.14)
ng’mux + Cflg(l
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Figure lIL7 : Evolution expérimentale de la capacité C yd en fonction de lu tension Vg du transistor 60'V.
Indications des zones d’influences des composantes de Ceut

Pour représenter cette capacité Cyg, plusieurs schémas équivalents — figure (IIL5)
—- ont €té inittalement proposés au LAAS sous la forme de trois représentations : soit
série — modele i initialisation noté (a) —, soit parallele — modele a interrupteurs noté
(b) ou modele & inverseur CMOS noté (¢) —.

La premiere de celles-ci — figure (II1.5.a) — peut &tre considérée comme une
représentation topologique correcte puisqu’elle utilise en série les deux capacités Codmax et

Cyga précédentes ; clle pose toutefois un probleme au sens des algorithmes de calcul
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utilisés dans les logiciels de simulation des circuits, par la nécessité d’initialisation du
potenticl du nceud 6 situé entre les deux capacités. L utilisation de ce modéle nécessite en
etfet de donner la valeur initiale de la tension au noeud 6 appelé "nocud d'initialisation”.
Une valeur non appropriée de cette tension d'initialisation implique une erreur d'utilisation

[11].

Il est possible de contourner ce probléme de la détermination des conditions initiales
en utilisant une configuration paralléle qui, par contre, n’a plus de signification physique
directe — figures (IIL5.b) ou (IIL.5.c) —. Elle utilise un aiguillage — interrupteurs
NMOS M; et M3 dans un cas, interrupteurs NMOS My et PMOS Mj5 dans 1’autre cas —
pour commuter la capacité Cyg soit sur une capacité constante Cgamax S0it sur une capacité
variable Cggqes en fonction de la tension 2 ses bornes Viyg. Au niveaun de SPICE, les
interrupteurs en question sont des transistors MOS dont le seul rble est d'assurer
simplement cette fonction “interrupteur” sans introduire de perturbation dans le circuit. Ils
sont décrits par le modéle "SPICE" niveau 1, et ont des résistances "série” faibles et des
capacités de valeur nulle. Leur résistance i 1'état passant est rendue négligeable par le
choix d'un facteur de pente élevé, Kp égal 3 10 A/V2, Ils ont une tension de seuil dgale a
zéro, puisque le passage de Cgdmax & Cygaaes et inversement se tait 3 Vag=0V. Ces

paramétres permettent i ces interrupteurs MOS d'assurer correctement leur fonction.

Dans chaque cas, les effets de dépendance non-linéaire entre capacié et tension sont
phénoménologiquement traduits [ 10] en utilisant Pexpression de la capacité de transition
Cr de la diode Dgp. Cette derniére, polarisée en inverse, est caractérisée dans le circuit
équivalent par une capacité a polarisation nulle notée Cjo, une tension de diffusion Vjet
un coethicient de gradualité m suivant la relation

C.

Cp=r—"trr (ILL15)
1Y
Vv

)

Toutes ces contigurations présentent cependant un inconvénient majeur : elles ne
permettent pas le fonctionnement du circuit en température car, pour certaines valeurs de
la température, le paramétre Vi de la diode Dgp devient négatif. De plus, ce circuit
accupe une place mémoire assez importante surtout lorsqu'il s'agit de l'utiliser pour des
circuits ayant un nombre important de composants. Nous avons done trouvé un moyen
de réduire le circuit et de le simplifier, ce qui permettra par la suite d'effectuer des

simulations en température sans probléme majeur.

I11.3.2.2. Un nouveau modéle pour Cea

1I1.3.2.2.1. Principe de base
Le principe fondamental de ce nouvean modéle est qu'il utilise une des possibilités
optionnelles du logiciel PSPICE qui est le module de modélisation comportementale
“Analog Behavorial Modeling”.
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Une premicre approche — figure (IIT.8) — fait appel 3 un sous-circuit YX
disponible dans la bibliotheque "misc.1lib" de PSPICE [13]. La description détaillée de ce
sous-circuit est donnée en annexe 4. A l'entrée, une tension Vi est appliquée, dont

I'expression est la suivante :
__ G

V, = (I1.16)
14 Yo
Vj.

et, en sortie — entre les deux noends 1 et 4 —, on obtient alors une capacité non-lingaire

dont I'expression est .
C

ouf

=V

g

.C,, (1L 17)

Ainsi en donnant A Crer la valeur de 1 pf, la capacité de sortie Coy est identifiable 3
la capacité Cgg.

Ce modele a été encore simplifié en décrivant la relation (II1.16) uniguement A
l'aide d’une source de courant Gpg — figure (II1.6) — qui se trouve en sortie du sous-
circuit YX. La loi utilisée est alors la suivante :

14 Vi do

)

To= (TIL.18)

Nous avons ainsi pu représenter la loi (IT1.16) grice a la possibilité de modélisation
comportementale qu'offre PSPICE (Analog Behaverial Modeling) [14]. Notons que le
coetticient de gradualité m est donc égal 4 0,5 dans tous les cas avec ce nouvean modéle.
Le circuit complet est celui de la figure (I11.6). La description de ce circuit dans PSPICE
est détaillée dans I"annexe 4.

N 11 .
()' — 7

Sous-circuit
YX

0 &

Figure IL8 : Sous-circuit proposé pour la modélisation de la capacité Cod

=Cy
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I11.3.2.2.2. Comparaiscn des caractéristiques dynamiques avee les deux
approches

Nous avons d’abord simulé, a I'aide de ce type de configuration, le comportement
de la capacité Cygg en fonction de la tension de polarisation Vg, en appliquant une rampe
de tension Vyg(1), dont la pente dV/dt est €gale & 1V/us. Sachant que I = C.dV/dt, la
capacité C s'identifie donc au courant I — figure (I11.9) —,

La comparaison des courbes simulées entre le modéle 3 interrupteurs et le nouveaun
modele & source de courant denne des résultats équivalents en ce qui concerne la
précision. La légeére différence d’allure entre les deux courbes provient du fait que le
coefficient de gradualité m est pris égal 4 0,5 dans le cas du nouveau modele alors qu’il
est un peu plus faible dans le modele A interrupteurs. Par contre, le nouveau modgle est
plus rapide — environ 40 % de gain de temps de calcul par rapport au modéle 2
interrupteurs — et, de plus, il ne présente pas de discontinuité & Vg = 0 V. Cette
discontinuité est due, dans le modele i interrupteurs -~ figure (II1.S.a) —, 4 la
commutation d’une branche capacitive & I'autre, 3 Vg =0V : lors d’un temps mfiniment

court, les deux interrupteurs sont ouverts, ce qui explique que le courant est alors nul en

ce point.
i Ind
4.y 10m
2'Om. PRI
[
-1y
g iy
a) b)

Figure L9 : Compuaraison des allures du courant dany lu capacité Cyg en fonction de la tension drain-
grille Vg, selon les modéles — a) @ interrupteurs et b) simplifié — proposés pour le transistor 60 V.

D’autre part, les courbes simulées — figure (III.10} — de commutation du
composant par la commande de la grille i courant constant sur la grille — dont le schéma
de principe est rappelé au paragraphe (IIL.3.6.1) — sont sensiblement identiques avec les

deux modeles. LA aussi, ¢’est le gain en temps qui est la propriété la plus intéressante du
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nouveau modele. De plus, ce modele simplifié permettra d'effectuer des simulations en
température ; i est donc d’un intérét certain.

3w il

gl

Lt

il - T T T
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Oyds Bigstd.s myds Bygs',§
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i) b)

Figure HLIO - Comparaison, lors de Uattugue en courant sur la grille, des formes d’ondes des tensions
grille-source et drain-source, entre les modeles : a) & interrupteurs et b) simplifié, pour le méme
transistor. index.html

Ig=2mA, Vyjim =25 Vet Rp = 0,5 Q2.

111.3.3. La diode Dps

I11.3.3.1. Capacité drain-source Cgg

La capacité drain-source Cgy est la capacité de transition de la jonction PN-. Cette
capacité varie non-linéairement avec la tension de polarisation entre drain et source. Pour
la modéliser, nous utilisons naturellement le comportement dynamique de la diode
implantée dans SPICE. En eftet, lorsque la diode est polarisée ¢n inverse (Vg > 0), sa
capacité se réduit pratiquement A la capacité de transition Ct - relation (H1.15) —.

Pour définir cette derniére, trois paramétres sont nécessaires : la capacité a
polarisation nulle Cjp, la tension de diffusion Vj, et le coefficient de gradualité m de la
jonction.

Pour déterminer ces trois grandeurs, nous identifions 'expression (I11.15) a celle
de la capacité de transition d’une jonction plane abrupte PN. Nous obtenons ainsi

I'expression suivante pour la capacité Cjg par unité de surface :

.£,.€..N,.N
j”:\/q o-fyi-IN4-INp (I11.19)

2.(N,+N,).V,

Na et Np sont respectivement les dopages de la diffusion P et de I'épitaxie N-, €,.€5; la
permittivité du silicium, Vj la tension de diffusion de la jonction décrite par la relation :
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V= UT.ln(L;VD] (I11.20)
n

i
0u n; est la concentration intrinséque des porteurs, Ut = kT/q I'unité¢ thermodynamique.

Quant au coefficient de gradualité m, il est toujours compris entre () et 0,9,

111.3.3.2. Diode Dbody

En polarisation inverse du transistor - tension drain-source négative —, la
jonction constituée par la diffusion de type P et 1'épitaxie de type N- peut étre polarisée en
direct et devient conductrice en provoquant Vinjection de porteurs dans la région N- dite
de “drift” — figure (IIL.11) —. Ce régime n’est pas “normal” pour le composant MOS ;
nous le modélisons par une diode appelée “diode DBody” et localisée entre le drain et la
source. Dans SPICE, cette diode est décrite par les parameétres suivants : le courant
inverse de saturation I, le coefficient d'idéalité n, la résistance série Rygrie €t le temps de
transit TT des porteurs minoritaires [4].

Pour établir des expressions physiques de ces parametres, il faudrait effectuer une
¢tude “fine” de cette diode en utilisant une approche rigoureuse des phénoménes
existants. Ceci n’est pas I’obijet de notre stude.

0.7

0.6

iTJFlI]I

0.5

Tension (V)

&
N

]
FI}iIIIT{!fiil'lllF

_J-JJ.LlllJLl_I_LLLLLIJ__l_LLu.Lu| 1|||u.uj ||mLM 1|||LlLﬂ_LLLuml L0 i
02 10! 10" 10 ¢ {0 107 ¢

Courant (A)
Figure HL11 : Exemple de caractéristigue en direct de la diode intrinségue d’un transistor MOS a tranchées,

I11.3.3.3. Utilisation d’une seule diode entre drain et source

Duans les modeles de la figure (IIL5), nous avons représenté les effets liés a la
jonction PN~ par deux diodes : une traduit I’effet de polarisation directe — DBody —, et
Pautre traduit Ieffet capacitif — Dpg —. Or, dans le cas des transistors MOS 2 tranchées
étudiés, la résistance Ry est faible devant 1a résistance de volume Rpulk — paragraphe
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(11.2.2.3) —. Nous pouvons donc encore simplifier 1a topologie du modéle en unissant

les deux diodes en une seule, Dpyg, exprimée par ses parameétres statiques et dynamiques.

Les constantes de temps RC internes étant diftérentes pour les deux topologies,
ceci pourrait induire des modifications des temps de montée et de descente lors d'une
commutation sur charge résistive par exemple. Pour vérifier cela, deux simulations d’une
telle commutation ont été réalisées : la premiére en gardant les deux diodes et la seconde
en utilisant une seule diode.

D’apres les comparaisons des temps de commutation — t, ton. tr et torp —, la
différence est de l'ordre de 0,1 ps dans le pire des cas. La figure (I11.12) montre la
comparaison entre les deux configurations dans le cas d'une commutation sur charge
résistive. Le schéma de principe de la commutation d’un transistor MOS sur charge
résistive est rappelé au paragraphe (I111.3.6.2).

T L T T L 4 L) L}
U5 1.0 3.lus 3.lus 4.0us 5.0us s 1.0us 2.0us 3.0us 4.6us 5.0
ik Dugstis Tds Bgstd.s

Tine Tine

Figure [H.12 : Comparaison des tensions de grille et de drain simulées en fonction du temps pour le
transistor 60 Vlors d'une commutation sur une charge résistive.
Vaiim = 30V, Reparge = 0.5 2 1g= 60 A, Vyon = 10V, R = 11 Q.

Nous avons également comparé — figure (II1.13) — les caractéristiques statiques
Tis(Vas) simulées lors d'une polarisation inverse du transistor, en utilisant une seule diode

ou deux : les courbes sont quasiment identiques.
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Figure HL13 : Comparaison des caractéristiques statiques en inverse pour le modéle :
) avee deux diodes, b) avec une seule diode du transistor 60 V.

I111.3.4. Autres éléments

Pour compléter le schéma équivalent du transistor MOS 2 tranchées, il faut rajouter
a la structure intrinséque, les éléments parasites dus  la technologie utilisée, au montage
et au boitier. Ces éléments parasites sont principalement la résistance du polysilicium de
grille Ry, la résistance d'accés i la source R, et 'inductance parasite de source Ly lide
aux interconnexions. La résistance Ry — comme la résistance Rg

n’est pas toujours
calculable rigoureusement, car elle est trop dépendante d’éléments technologiques
spécifiques tels que la “qualité€” du contact entre métal et diffusion de source ou la
résistance des fils de soudure coté source.

Cependant, lorsque la technologie est bien déterminée, la résistance Ry peut étre
évaluée par application de I'équation “classique” d un barreau métallisé :

R= P;th- (IIL.21)

avec p la résistivité du métal, L et S¢ respectivement la longueur et la surface.
Une évaluation de I’inductance de source Lg peut étre faite par une formulation
classique [12] qui tient compte des caractéristiques des fils de thermocompression.

2.1,
I

¢

L(nH)=21.In

3
- (111.22)
4
l¢ et 1 sont respectivement la longueur et le rayon du fil en centimetres .

H1.3.5. Extraction des paramétres dynamiques
HI.3.5.1. Mesures des capacités inter-électrodes
L'évolution des capacités Cgg, Cyqg et Cyg en fonction de la tension de polarisation 2

leurs bornes est déterminée a partir des mesures des capacités inter-électrodes Cogs, Cras
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et Cigs. Nous utilisons, pour ces mesures, un capacimétre "tripdle” BOONTON —
tigures (IM.14) et (I11.15) —. Ceci permet notamment de déterminer les parametres Cip,
Vj et m pour les capacités respectives de transition Cgades €t Cgs.
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Figure HL14 : Monrages de mesures des capacités inter-électrodes a Ve =0V :d) Coge b) Creg €) Ciyy
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Figure HI15 : Montages de mesures des capacités inter-électrodes Vds =0V :a) Cry b) Ciy

Les capacités inter-€lectrodes Cogg, Crgs et Cigs sont définies par :
=C, +C

gd
Cu.s's = ng + Cd.\- (III.23)
Crv.v = ng

avee 1 Cigs = capacité d'entrée avec sortie en court-circuit,
Coss = capacité de sortie avec entrée en court-circuit,
Crgs = capacité de transtert grille-drain ng.
A titre d’exemple, les évolutions des capacités Cpgs, Cras €t Cigs €n fonction des
tensions de polarisation Vg et Vg sont représentées sur la figure (IIL.16) pour le
transistor 6(} V.

La mesure expérimentale de Cyyy 2 tenston grille-source Vg nulle peut s'identifier &
I'évolution de la capacité Cgg en fonction de sa tension aux bornes. Une fois que celle-ci
est déterminée, la capacité Cyy se déduit directement de la mesure de la capacité de sortie
Coss suivant Ja relation :

Czix (VI.\' ) C‘m\ (V ) Cr\\ (‘/d.\‘ ) m\ (‘/d\ ) g(l (‘/d» ) (111‘24)

Nous pouvons aussi déterminer la valeur expérimentale de la capacité Cys A partir
des mesures de Cigg et Crge. En effet, nous nous plagons i des tensions de polarisation
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Vs suffisamment élevées — de l'ordre de 25 V — pour lesquelles la variation de la
capacité Cgy devient trés faible. La valeur de la capacité Cgg est alors donnée par la
relation suivante :
C,=C,(V,=0)-C(V,=0) (111.25)
Les vaniations de la capacité Cy sont également reportées sur la figure (I11.16). On
peut remarquer — paragraphe (IL.2.1) - que ces variations sont faibles par rapport &
celles de Cgg (Crsy) et de Cys (Cagy - Cray)-

10000

8000

6000

4000

Capacités (pF)

2000 F i SN S

0 | T R I T R N B 1
50 10 20 30 4() 50

Figure HIL16 : Evolution expérimentale des cupacités Cigg, Crax, Cogy €1 C s du ransistor 60 V.

I11.3.5.2. Détermination des paramétres Cip, Viet m
Le parametre Cjq des capacités Cyg et Cyg se déduit directement torsque leur tension
aux bomes est nulle. Pour les deux capaciiés Cyg et Cyg, ce parameétre Cjp est égal a
C}(} = C'r_\‘s(()) [)0111' ng (III.26)
Cj() = Cyys(0) - Cry() pour Cas (I11.27)
La détermination des parametres Vi et m des capacités Cgq et Cyy se fait & partir de
la relation (II1.15). Le report des quantités 1/Cgq pour la capacité Cygq et 1/Cyy pour la
capacité Cyy en fonction de leurs tensions aux bornes respectives en échelle logarithmique
[10], détermine théoriquement une droite de pente m.

v, C,

m.Infl+ f] =In[—"] pour  Cyqg (1I1.28)
] red
Cio

m.n[1+ ﬁ] = [n[—2) pour Cus (T11.29)

|7 C,
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Connaissant 4 présent m et Cip pour chaque capacité Cpa et Cyg, on en déduit la
valeur du potentiel de diffusion V;, pour une valeur arbitraire de leur tension aux bornes
par application des relations suivantes :

Vi
V.= —_—r pour Cgq (I11.30)
]
C.
Vi
Vis—— pour Cgg (II1.31)

Nous venons ainsi de déterminer expérimentalement les parameétres nécessaires i la
modélisation des capacités non linéaires dans SPICE. A titre d’exemple, les valeurs de
ces paramétres sont regroupés dans le tableau (IFL1) pour les transistors 30 V et 60 V de
notre ¢tude.

Cos Cau Cul Cay Cus Cus Cas
PE) 1Co R | Vi(V) m CoB) | VitV) m
Transistor | 4350 3316 | 0,183 | 0468 | 3250 | 0,442 0.66
60V
Transistor | 2650 551 0043 | 0,287 | 2190 | 0663 | 0378

30V

Tableaw 11 : Valeurs expérimentales des paramétres SPICE des capacités C s C wd et Cyy des
transistors 30 Vet 60 V.

Sur la figure (I11.17) sont représentées les variations simulées et mesurdes des
capacités inter-électrodes Cga et Cyy du transistor 60 V. Pour la capacité Cygd. les deux
courbes différent par la valeur du coefficient de gradualité m, qui est de 0,5 dans le
nouveau modele et de 0,468, pour le transistor 60 V, dans la “réalit€” — ¢’est-3-dire que,
si le modele A interrupteurs avait éé utilisé, les courbes simulées et mesurées seraient
confondues grice i I'utilisation du facteur 0,468 dans ce modéle —. On peut noter le bon
accord qui existe entre mesures et simulations, ainsi que le peu d’écart apparaissant entre
les deux modéles.

I11.3.6. Validation du modele

Le schéma €lecrique équivalent obtenu précédemment a 66 implanté dans le logiciel
de simulation de circuits PSPICE. La validation proposée dans ce paragraphe porle, en
tant qu’exemple, sur le transistor 60 V ; ce compasant a 616 I'objet de divers tests et
simulations en régimes de commutation [ 5] : attaque de la grille A courant constant —

“gate charge” — et commutation sur une charge résistive.



Analyse dynamigue et modéle SPICE du transistor MOS de puissance & tranchdes 115

I111.3.6.1. Régime de commutation “gate charge”

Ce régime consiste & injecter A I'entrée du transistor, sur la grille, un courant
constant Ig. Le drain est polarisé par un générateur de tension Ep a travers une résistance

Rp.
35

N ®  mesures
: simulation SPICE (nouveau modele)

50
a)
4000 -
C ® mesures
3500F-
OOE simulation SPICE
3000
=
B =
o) -
0 : L 1 1 1 | 1 L 1 1 J 1 1 ] ! | 1 | 1 1 | | I 1 |
0 10 20 30 40 50
v, V)
h)

Figure HIL.17 : Evolution des capacités non lindaires du transistor 60 V
u) Capacité gritle-drain Cyy, b) Capacité drain-source Cys.

Ce test permet de valider principalement les modeles de capacités utilisés dans le
schéma équivalent [5]. Sur une commutation — figure (I11.19) —, la capacité d’entrée se

charge et la tension de grille croft lindairement jusqu’ atteindre ta tension de seuil V. Le
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transistor se met alors A conduire en régime de pincement, et, tant que le composant reste
dans ce régime, la tension de grille est caractérisée par une valeur pratiquement constante
due & la valeur élevée de la capacité grille-drain effective — effet *“Miller” —. Lorsque le
transistor atteint, & la fin de la phase de commutation, e régime de fonctionnement

ohmique, a tension de grille croit & nouveau linéairement.

Les pentes de la caractéristique de tension de grille en fonction du temps sont un
reflet des valeurs des capacités inter-électrodes. De la bonne concordance observée entre
relevé expérimental et courbes simulées, on peut conclure 4 une représentation correcte,

dans le schéma équivalent, des capacités réelles.

I11.3.6.2. Régime de commutation sur charge résistive

Le test en régime de commutation sur charge résistive — figure (IIL20) — est
micux représentatif d’une utilisation normale du composant. Celui-ci est chargé sur son
drain par une résistance Rp, la grille étant attaquée par un générateur d’impulsion de
résistance interne "faible” Re.

La figure (I11.21) présente les tormes d’onde typiques des tensions mesurées et
celles obtenues par simulation SPICE. Les conditions expérimentales — tensions,
courants, résistances — apparaissent dans la légende. Ces formes et les temps de
commutation, définis classiquement toy, tr, togr €t Ly, mesurés sont en bon accord avec
ceux obtenus en simulation — Tableau (IT1.2) — : une erreur inféricure 4 11 % a été
obtenue : cette erreur est due non seulement au modele mais aussi aux ditficultés de la
mesure qui nécessite un montage coaxial du composant. Les oscillations observées sont

dues aux inductances parasites — fils de montage et d’interconnexion — inhérents au

montage.
ton (ns) ty (ns) toff (ns) ti (ns)
Mesures 190 175 100 %9
Simulations 195 170 96 30

Tableau (H1.2) : Temps de commutation du transistor MOS Q tranchées 60 V.
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Rp=05Q
Transistor MOS
a tranchées \ o —_Ep=25V

Générateur ‘| Vs
de courant
Iy Vs

Figure HI18: Schéma de principe de la commuration “gate charge” pour le transistor 60 V.

) L)

{5 10us 20us 30us 40us 50us
Time

b)
Figure 119 : Formes d’ondes lors de Uattaque en courant de lu tension grille-source et drain-source.
Vaiim=25 V. Rp=0,5 2, 1,=2 mA.
a) mesures, b) simulation SPICE.
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Figure HL20 : Schéma de principe de la commutation sur charge résistive pour le transisior 60 V.
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Figure 121 : Convnutation sur charge résistive - allures de la tension erille-source et drain-source.
Valim =30V, Rp =052 1; =60 A, Veen =10V, R; = 11 Q.
a) Mesures, b) Sinudation (SPICE),
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1.4, CONCLUSION

~

Dans ce chapitre consacré A I'analyse de la structure du transistor MOS de
puissance i tranchées en régime dynamique, nous avons donc principalement étudié les
capacités inter-électrodes de la structure puis présenté un nouveau macro-modele SPICE
en vue de représenter le comportement des transistors MOS de puissance i tranchées cn
régime de commutation,

Dans un premier temps, nous avons calculé les expressions des capacités inter-
€lectrodes en fonction des parametres physiques, géométriques et technologiques de la
structure MOS a tranchées. Cela a mis en évidence le comportement non-linéaire des

capacités Cqy et Cygg en fonction des polarisations appliquées aux bornes du transistor.

Apres un rappel des principaux modgles déji existants, nous avons montré, dans
un deuxieme temps, la principale variante du nouveau modeéle, ¢’est-A-dire les
descriptions de la capacité Cyqg par une simple source de courant et de Ia jonction PN- par
une seule diode. Le nouveau modele est nettement moins encombrant en temps de calcul
ainsi qu'en occupation de place mémoire. 1l offre également la possibilité d’inclure
Paction de la température au niveau de la capacité MOS. Enfin, la validation de co

nouveau modele dynamique a ét¢ réalisée.
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CHAPITRE IV :

COMPARAISON DES LIMITES DE
PERFORMANCES DE DEUX FAMILLES DE
TRANSISTORS : VDMOS ET MOS A TRANCHEES
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IV. Comparaison des limites de performances de
deux familles de transistors :

YDMOS et MOS a tranchées

IV.1. INTRODUCTION

Dans ce chapitre, on va déterminer les limites de performances des deux familles de
transistors de puissance, VDMOS et MOS a tranchées. On comparera les performances
statiques et dynamiques actuelles des deux types de composants, puis on déterminera, 3
partir d’évaluations analytiques et de simulations bidimensionnelles, les performances

futures que I’on ¢st en droit d’attendre de la part de ces deux structures.
Ce chapiue est composé de deux paragraphes :

Dans un premicr temps, la comparaisen des performances en commutation sur les
deux types de familles de composants existants A ce jour est effectuée. Nous nous
appuyons notamment sur des simulations “circuit” par le logiciel SPICE ¢t sur des
simulations bidimensionnelles par PISCES. Cette comparaison est intéressante car ¢lle
met en évidence a la fois les pertes “statiques” pendant la phase établie de conduction et
les pertes dynamiques pendant les phases transitoires de commutation.

La deuxiéme partie traite des possibilités plus théoriques d’optimisation des
résistances passantes spécifiques des transistors VDMOS ¢t MOS 3 tranchées. Les
caractéristiques géométiques limites des deux types de composants sont déterminées alin
d’obtenir des valeurs de résistances passantes spécitiques minimales. Pour ce faire, nous
¢tudions dans le détail les différentes composantes de 1a résistance i 1"état passant, ainsi
que I'importance de la géométrie cellulaire sur la résistance passante spécifique. Pour
terminer, la comparaison entre les performances limites du transistor VDMOS et du
transistor MOS i tranchées est effectuée.

IV.2. COMPARAISON DES COMPOSANTS EXISTANTS

L ¢étude de la commutation sur charge résistive d’un transistor MOS de puissance
est une application simple de I’électronique de puissance permettant de mettre en évidence
les deux élats de fonctionnement du composant — état bloqué et Stat conducteur ou
passant, avec les phases de transition — ainsi que les pertes correspondantes — pertes
“statiques” pendant la phase établie de conduction et pertes dynamiques pendant les

sz

commutations *‘état hloqué / état passant’” et ““état passant / état bloqué™ —

Le but de ce paragraphe est de comparer les performances en commutation des
transistors VDMOS et MOS i tranchées existants en termes de pertes statigues et
dynamiques. Dans cetie optique, nous nous appuyons notamment sur les caractérisations

de composants disponibles sur Ta marché gui nous ont permis, d’une part, d’extraire des
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modeles “circuit” pour la simulation SPICE, et, d’autre part, d’effectuer des simulations

bidimensionnelles les plus précises possibles.

I1V.2.1. Régime statique

A I’aide de simulations bidimensionnelles, nous pouvons évaluer la résistance
passante spécifique théorique — ou, ce qui revient au méme, sen inverse, que nous
nommerons “tacteur de mérite” — pour des dispositifs VDMOS et MOS i tranchées de
technologies actuelles ayant des caractéristiques d’épitaxie permettant des tenues en
tension variant de 30 & 103 V. Ces résultats sont tracés sur la figure (IV.1). Pour
comparaison, la limite théorique relative d un barreau de silicium (Rg.S)-! est aussi
reportée [1].

La référence des comparaisons est apportée par I'étude de composants 60 V
existants actucllement sur le marché : un transistor MOS A tranchées dont le pas de
répétition d’une cellule est égal 9 um — soit une densité d’intégration de 8 millions de
cellules par pouce carré —, un transistor VDMOS de la génération haute-densité actuelle
dont le pas est de 10,5 pun — soit une densité d’intégration de 6 millions de cellules par
pouce carré — et un transistor VDMOS “standard” — ¢’est-a-dire de la génération
précédente — dont Je pas vaut 12,5 pm — soit une densité d’intégration de 4 millions de
cellules par pouce carré —. La longueur de canal L est de 1 pm pour les trois
composants, tandis que I'épaisseur de Ioxyde de grille est de 1 000 A pour le transistor
MOS a tranchées et de 800 A pour les transistors VDMOS, étant entendu qu’d tenue en
tension identique, I'oxyde d’un transistor MOS 2 tranchées est plus épais atin d’éviter le
claquage de cet oxyde dans les coins de la tranchée.

10*

(.1
E 0L { -
- =
' Z
< 2
"0k 10 ~
o 5 5
Z 2]
e MOS i tranchées ' =
- 10 VDMOS haute-densité 102~
£] ©  VDMOS standard
- Limite du siliciom (R .S)
1.0 R A Lo i
10 100 LOOO
Vorr (V)

Figure IV. 1 : Comparaison des conductances théoriques & I'état passant par unité de surface — fucteurs de
mérite — des transisiors MOS a tranchées et VDMOS en fonction de la tenue en tension. Composants
actuels.
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A Iobservation de cette figure, quelques remarques s’imposent :

* quel que soit la structure considérée, plus la tenue en tension est &levée, plus la
résistance passante spécifique 1'est aussi. Ceci est évidemment 1ié au fait qu’en haute
tension, la résistance du composant est pratiquement imposée par le matériau volumique
— résistance Ry de la couche épitaxide N- —. Or, I'épaisseur et la résistivité de cette
couche épitaxiée étant des fonctions croissantes de la tenue en tension ~— paragraphe
(1L3.2) —, la résistance passante spécifique, qui dépend de la couche épitaxiée selon la
relation (I1.27), est également une fonction croissante de la tenue en tension,.

* laconséquence de cette premiére remarque est qu’il n’y a aucun avantage réel 3 utiliser
un transistor MOS i tranchées en haute tension : en effet, les résistances spécifiques de
“drift” des trois structures étant équivalentes -—— pour une tenue en tension donnée —,
alors les résistances passantes spécifiques le sont également.

* la supériorité du transistor MOS A tranchées sur les transistors VDMOS apparait
simplement dans le domaine des basses tensions (< 100 V). Plusieurs facteurs expliquent
cette supériorité actuelle :

1) en basse tension, la taille cellulaire est un des facteurs déterminants sur la valeur de la
résistance spécifique ; elle a en effet une influence directe sur la résistance spécifique du
canal d’inversion Reh gp, qui est une des composantes prépondérantes dans cette gamme
de tensions. Or, Rep gp décroft quand le rapport Z/L augmente, ¢’est-d-dire quand on
diminue la taille des cellules — relation (IL31) —. Ceci explique la supériorité du
transistor MOS a tranchées qui présente actuellement — début 96 — sur les produits
industriels, des celtules plus petites que les transistors VDMOS, et ceci malgré un oxyde
de grille plus €pais qui pénalise la valeur de cette résistance de canal. Notons, pour &tre
complet au sujet de ces tailles cellulaires, qu’actuellement, il est possible, grice a ’auto-
alignement des régions de tranchée et de contact de source et aux possibilités
lithographiques de fabrication, de réaliser des composants MOS 2 tranchées dont le pas
de répétition d’une cellule est inférieur 4 6 um [2], ce qui correspond environ 3 une
densité d’intégration de 18 millions de cellules par pouce carré. Par comparaison, les
transistors VDMOS a géométrie cellulaire affichent des tailles de cellules de ordre de 10
Hm — soit une densité d’intégration d’environ 6 millions de cellules par pouce carré —,
tandis qu’est apparu derniérement — mi 96 — le transistor VDMOS e plus “performant”
d ce niveau [3] : ¢’est un transistor 3 géométrie linéaire — bandes paralleles — qui
correspondrait A une structure multicellulaire de densité d’intégration de 15 millions de
cellules par pouce carré, soit un pas de répétition de 6,5 iwm. Nous verrons, au
paragraphe (IV.3), que cette supériorité du transistor MOS i tranchées, en termes de taille
cellulaire, est appelde & s’accroitre fortement dans les années A venir.

i1) comme la taille des cellules est de toute fagon faible pour les deux types de transistors,
il apparait, pour le transistor VDMOS haute densité, un effet limitatif dit au
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rapprochement des caissons P adjacents. Cet effet, appelé par certains auteurs “effet
JFET” [4, 5, 6], entraine une augmentation drastique de la résistance passante spéeifique
lorsque la distance intercellulaire séparant denx caissons P est trop faible. Ce probléme
sera évoqué plus en détail dans le paragraphe (IV.3).

11 est donc clair, d’apres cette premigre comparaison statique “MOS A tranchées -
VDMOS”, que les transistors MOS a tranchées sont sensiblement meilleurs que les
VDMOS pour des applications telles que la commutation de puissance en basse tension.
En effet, & courant commuté égal, ses pertes de conduction seront réduites d’un facteur

¢gal au rapport des résistances passantes.

1V.2.2. Régime dynamique

La comparaison entre un transistor VDMOS haute densité HD et un transistor MOS
d tranchées est également réalisée dans le cas d’un cycle de commutation sur charge
résistive. Le choix d’une telle commutation est justifié par le fait que, pour un transistor
MOS, ¢’est un exemple simple d’application de 1'électronique de puissance. De plus,
cette application permet de mettre en évidence & la fois les pertes en commutation et les
pertes en conduction ; or ¢’est la somme de ces deux valeurs qui va constituer les pertes
totales dans le composant lors d’un cycle de commutation. Deux cas d’études peuvent
étre considérés :
1) Nous comparons tout d’abord deux transistors MOS a tranchées et VDMOS
de méme tenue en tension — 60 V -—, de méme surface, commutant le
méme courant — 60 A — et contrdlant la méme puissance commutée. Le
schéma retenu est celui de la figure (I1L.20), avec un transistor MOS de 20 mm?2 de
surface attaqué sur la grille par un générateur de tension (OV-10V-0V), ayant une
résistance interne de 11 L. Le drain est chargé par une simple résistance : cette résistance
de charge vaut 0,5 £ et la tension d’alimentation, prise égale i la moitié de la tenue en
tension, vaut 30 V — la puissance commutée est donc égale i 1,8 kW —. La figure
(IV.2) représente, sur un cycle de commutation “bloqué - conducteur - bloqué”,
I’évolution, simulée par SPICE, des tensions de grille et de drain. Le schéma SPICE du
transistor VDMOS est celui antérieurement développé au L.A.AS. [7], alors que le
schéma SPICE du transistor MOS i tranchées est celui élaboré i partir des chapitres 11 et

ITI de ce mémoire.

[l s’avére que les temps de commutation sont plus longs pour le transistor MOS i
tranchées que pour le transistor VDMOS — tableau (IV.1) —. Ces pertes en
commutation sont sensiblement proportionnelles au temps de commutation [8] —. Or, ce
temps est, quant a lui, principalement déterminé par effet Miller et est proportionnel, au

premier ordre, a la capacité grille-drain Cyg.
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-
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Ovds ®mVygs*2.5
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40v
5
-—
20V .
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Figure IV.2 : Commutation sur charge résistive pour les transistors : a} VDMOS, b) MOS d tranchées
de mémes calibres en courant et tension et de surfuce.
Vatin = 30V, Reharge = 0.5 82, 15 = 60 A, Veen = 10V, Rg = 11 Q). Rapport cyclique = 2,5us / 5ps.
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Chapitre IV
ton (B8) ty (ns) torr (ns) tr (ns)
VDMOS 146 110 128 50
MOS A tranchées 195 170 96 80

Tableau I11.1 : Temps de commutation des transistors VOMOS et MOS a tranchées 60 V.

On peut donc expliquer ces pertes plus importantes par une capacité d'entrée Cig
—C,,=C,+C, — dans le transistor MOS 2 tranchées plus élevée que dans le

88

transistor VDMOS, et ceci pour deux raisons principales :

* lameilleure densité d’intégration du MOS i tranchées par rapport au VDMOS implique
la mise en paralléle d’un plus grand nombre de capacités élémentaires C’iss, augmentant
de la sorte la valeur totale de la capacité du transistor Cigg — Ciss = N.C'i4s, N étant le
nombre de cellules élémentaires du transistor MOS A tranchées —. Notons, 2 ce sujet,
que le parametre significatif, en régime dynamique, est la capacité d’entrée par unité de
surface — exprimée généralement en pF/em? —, qui est |’ “€quivalent”, en dynamique,
de la résistance passante spécifique — exprimée, elle, en mQ.cm2 — en statique.

* pour une cellule donnée, la capacité d’ oxyde Cgamax par cellule est de toute fagon plus
€levée dans le cas du transistor MOS 2 tranchées en raison d’une surface intercellulaire

(sur N°) plus grande que pour le VDMOS — relation (ITL11) —.

Signalons cependant que les pertes totales dans le composant lors d’un cycle de
commutation sont sensiblement identiques pour les deux transistors — 46 W pour le
MOS & wranchées et 47 W pour le VDMOS — : en effet, les pertes en conduction plus
faibles dans le transistor MOS 1 tranchées compensent les plus fortes pertes en
commutation.

i) Une deuxieme étude consiste A effectuer la comparaison entre deux transistors de
méme tenue en tension, dissipant les mémes pertes de conduction,
contrélant le méme courant avec la méme puissance commutée [8]. Les
pertes & la conduction et le courant passant étant les mémes, il en résulte que les
résistances & I'état passant Ron des deux composants doivent étre égales. Etant données
les valeurs respectives des résistances passantes spécifiques de chacun des transistors, la
surface du dispositif VDMOS doit obligatoirement &tre plus importante que celle du
dispositit MOS 2 tranchées. Connaissant les valeurs des capacités d’entrée par unité de
surface, il en résulte que la valeur de la capacité d’entrée du transistor VDMOS est
supérieure a celle du transistor MOS 3 tranchées — tableau (IV.2) —. Par conséquent,
les pertes en commutation sont également plus importantes dans le transistor VDMOS. Ce
point est confirmé par I’'évaluation des pertes dans les deux composants ainsi considérés
par simulations SPICE — figure (IV.3) — oi les pertes totales du transistor MOS 3
tranchées sont meilleures de 13 % par rapport A celles du transistor VDMOS. Le
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transistor MOS & tranchées est donc actuellement plus performant que le transistor
VDMOS en termes de gain en surface — 00,20 ¢cm?2 pour le MOS 2 tranchées, 0,25 ¢cm?
pour le VDMOS — ainsi qu’en termes de performances en commutation.

MOS i tranchées VDMOS VDMOS ayant méme
Ron que le MOS a
tranchées
S (cm?) 0,20 0,20 0,25
Ron (m€2) 6,66 8,33 6,66
Ron-S (mQ.cm?) 1,33 1,66 1,66
Cis pPF) A V=1V 6 000 4900 6 125
Ciss/S (pF/em?) 30 000 24 500 24 500

Tubleau IV.2 : Comparaison des résistances Q I'état passant et des capacités dentrée des transistors MOS
a tranchées et VDMOS Huute Densité.

IV.2.3. Conclusions

II'a donc été montré [9] sur la base de simulations PISCES et SPICE des deux
types de composants MOS que :

* entermes de performances statiques — et par conséquent de pertes en conduction —,
le transistor MOS de puissance A tranchées est actuellement supérieur au transistor
VDMOS dans le domaine des basses tensions (<100 V).

* A tenue en tension, surface, courant commuté et puissance contrdlée identiques, le
temps de commutation du transistor MOS A tranchées est plus important que celui d’un
transistor VDMOS. La valeur importante de la capacité grille-drain du transistor MOS
tranchées considéré en est 1a raison.

* enfin, pour obtenir des pertes de conduction égales, 3 courant commuté, puissance
contrflée et tenue en tension identiques, on doit augmenter de 25 % 1’aire du composant
VDMOS par rapport & son homologue a tranchées. Les pertes de commutation — et done
les pertes totales pendant un cycle de commutation — du transistor VDMOS sont alors

plus importantes que celles du transistor MOS i tranchées (+13 %).

En conclusion, sur la base de technologies effectivement commercialisées, ces
simulations confirment I’intérét actuel apporté par le transistor MOS i tranchées, vis-3-vis
du transistor VDMOS, sur les pertes statiques des composants unipolaires haute tension.
Nous attirons toutefois I'attention sur le fait que ce nouveau composant peut étre soit plus
favorable soit plus défavorable en régime dynamique. Tout dépend des cas d’analyse
considérés.
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Produit Id x Vds

1.0KWT

Pertes totales = 33 W

——
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1.0KW A

pertes totales = 46 W

I N

L] T L T
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b}
Figure IV.3 : Pertes totales simulées lors d'un cycle de commutation sur charge résistive pour les
transistors : a) VDMOS HD (25 mm?2), b) MOS & tranchées (20 mmZ2)
du méme calibre en tension (60 V) et présentant la méme résistance & I'état passant (6,66 ms2).
Vatim = 30V, Reparge = 0.5 £, 1g = 60 A, Vypn = 10V, R; = 11 §2). Rapport cycligue = 2,505 / Sp4s.
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IV.3. LIMITES DE PERFORMANCES STATIQUES DES TRANSISTORS
MOS DE PUISSANCE

Nous venons de souligner la supériorité “actuelle” du transistor MOS 3 tranchées
sur le transistor VDMOS en régime statique, et plus précisément en termes de résistance
passante spécifique. Les progrés technologiques dans la lithographie des circuits intégrés
MOS conduisent 4 une réduction globale de la taille des motifs géométriques et donc i un
accrotssement de la densité d’intégration. Cela a permis aussi de réduire les résistances
passantes spécifiques des transistors VDMOS et MOS 2 tranchées lors de ces demitres
années. S1 on suppose que ces progres vont se poursuivre, il est alors possible de prévoir
une baisse réguliere des valeurs de résistances passantes spécifiques dans les années
venir. Le probléme est de savoir quel est, entre le VDMOS et le MOS 3 tranchées, le
composant qui, dans ’avenir et indépendamment de toute limitation technologique,
permettra d’obtenir, sur la base de Ia plus grande densité d’intégration possible, fa
résistance passante spécifique la plus faible.

IV.3.1. Limites de_performances du transistor VDMOS

Le but de ce paragraphe est de mettre en évidence les limitations géométriques
fondamentales dans le transistor VDMOS de puissance. Plus précisément, il s agit
d’analyser les effets géométriques de premier et de second ordre sur les caractéristiques
€lectriques en termes de résistance passante spécifique. Le compromis i étudier sera géré
par les contributions antagonistes de divers mécanismes physiques ou effets
géométriques. On vent, en fait, dimensionner la cellule élémentaire pour gue le
composant soit optimisé, en termes de résistance passante spécifique, et ceci,
mdépendamment de toute considération de régle de dessin technologique.

Pour ce faire, on étudie une A une les principales composantes de la résistance
spécifique passante et on essaie de montrer quels sont les paramétres qui permettent
d’optimiser chacune de ces composantes. Les composantes de cette résistance A Iétat
passant du transistor VDMOS sont — figure (IV.4) — :

* la résistance de la diffusion N* de source R+,

* la résistance du canal d’inversion Rep,

* larésistance d’acces au drain Ry,

* larésistance de “drift” de la couche épitaxiée N- peu dopée Ry,

* la résistance de substrat N* du drain Ry,

= les résistances des métallisations de drain et de source R et Rina,

* les résistances des contacts de drain et de source Ry et Red,

* les résistances des fils ¢’ interconnexion entre le bolder et ka puce Ry, et Rig,

* les résistances des pattes de drain et de source Ry et Rpg.
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On s’intéresse ici uniquement aux résistances spécifiques constituant le “pavé” de
silicium, ¢’est-a-dire aux résistances Rehsps Ragps Ry sp et Ryyh sp» la résistance RN+ sp
étant considérée comme négligeable.

Grille Oxydc

Source

zone frontale
de 1a jonction PN

2 i

N.

N+

Drain

Rina

Figure IV.4 : Paramétres géométriques utilisés pour le calcul de la résistance passante spécifigue d'un
transistor VDM OS de puissance, ef ses composantes.

IV.3.1.1. La résistance de canal

Dans le cas d’un transistor a cellules carrées alignées, la résistance spécifique de
canal Rch,sp d’un transistor VDOMOS s’exprime de la méme manidre que celle du
transistor MOS 2 tranchées, dont I’expression est donnée au chapitre I par la relation
(I1.31) :

L{l+r)} V.+¥-2.0,

R = )
4Ly, G ¥ Vv,V

ol sy = el -

(IV.1)

ox "

D’apres cette expression, il est clair que la diminution de la taille des cellules
entraine une diminution de la résistance spécifique de canal. Ainsi, en supposant que les
progrés technologiques permetient une diminution constante de la tille des cellules, on
aurait alors une diminution de la résistance de canal jusqu’d des valeurs infiniment
faibles.

S1 on suppose, par exemple, que, lorsqu’on augmente la densité d’intégration des
cellules, les dimensions 1, 1 et L sont diminuées proportionnellement par rapport aux
valeurs de départ, alors le modele analytique représenté par I’expresston (IV.1) conduit &

Chapitre IV

H

Egub
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la figure (IV.5) qui représente I’évolution de 1a résistance spécifique de canal en fonction
de la dimension du ¢6té d’une cellule carrée. Cette dimension représente en fait la somme
(r+{) définie sur la figure (IV.4). La résistance de canal dépendant fortement de
Iépaisseur de I'oxyde de grille, il est apparu intéressant de montrer les résultats obtenus
pour diverses épaisseurs d’oxyde. L optimisation de la valeur de la résistance spécifique
de canal consiste 4 développer des composants de plus en plus petits de maniére 3
augmenter autant que possible la densité d’intégration et donc A diminuer la résistance
spécifique de canal. Nous pouvons remarquer, d’aprés la figure (IV.5), que la diminution
théorique de la taille des cellules pourrait permetire de réaliser des composants VDMOS
dont la résistance spécifique de canal atteindrait moins de 10 i1€2.cm?2. Notons cependant
que, pour atteindre cet ordre de grandeur, Ia longueur de canal devrait étre de 0,1 um, ce
qui n’est pas envisageable A ce jour d’un point de vue industriel et qui, de plus, poserait

le probléme du pergage du composant entre source et drain.

0.6
L H H
- —e—e =10004
0.5 —W—e =804
N ——c¢ =6004
0.4 ——h—e¢ =500A
”E T —¥— ¢ =4004A
9 B A ——
% (HT ........................................................................
B C
-E -
& 0.2 T
0.1F
()“ liilljlllilil
() 2 4 6 8 Lo

Distance (r+l) (um)
Frgure IV.5 : Evolution de Iu résistance spécifique de canal Rep,sp d'un transistor VDMOS en fonction
de la tuille d’une cellule — cas des cellules carrées alignées -,

Un deuxiéme cas d’étude intéressant est celui ot on fixe la largeur [ du caisson P et
ou la variable est alors la distance intercellulaire r. L’évolution de Ia résistance spécifigue
de canal en fonction de la distance intercellulaire r est ainsi présentée tigure (IV.6) pour
ditférentes valeurs de I. L’épaisseur d”oxyde de grille a été fixée & 800 A. Notons de plus
que, pour chaque diminution de la valeur de /, la longueur de canal a été réduite
proportionnellement A cette diminution. Par exemple, pour { = 7,5 pm, la longueur de
canal L a ét€ prise égale 2 | um, puis, pour / = 6 pm, L vaut 0,8 pm. Les résultats

obtenus pour Ren,sp r’ont done pas tous une si gnification physique correcte, car nous
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verrons plus loin que 1a fongueur L du canal ne peut pas étre réduite indéfiniment, A cause

du pergage entre source et drain qui pourrait alors apparaitre si le canal était trop court.

1.4

—o—1=75um
~——l=6um
—e—I1=45um
~—h— =3 um

1.2

—o—I=1um

’,_‘.

< —8— =075 um
S o0s
d
g
. 0.6
ma

0.4

(1.2

0

Distance intercellulaire r (um)
Figure IV.6 : Evolution de la résistance spécifique de canal Ren sp d'un transisior VDMOS en fonction
de la distance intercellulaire ¥ — cas des cellules carrées alignées —.

IV.3.1.2. La résistance d’accés au drain

La résistance d’accés au drain R, [10] est définie comme étant une résistance qui
relie la fin du canal (point A) a la ligne BC — figure (IV.4) —, considérée comme
I'éguipotentielle délimitant la zone de défocalisation des lignes de courant dans le volume
de la zone épitaxiée. Cette ligne BC est située 2 une distance hy de l'interface 51-510)2
égale a la profondeur de jonction de la diffusion P. La résistance d'acces an drain est
contrdlée par deux mécanismes dont les cffets sont répartis et qui sont liés 3 :

* la présence d'une couche accumulée induite par la polarisation positive de grille, a la
surface de la zone N- faiblement dopée situé sous Foxyde de grille,
* laprésence de la résistance du volume de la zone N- située au-dessous de cette couche

accumulée entre deux caissons P adjacents.

Plusicurs approches ont été proposées pour déterminer la résistance d’aceds au
drain d’un transistor VDMOS. Nous allons rappeler succinctement les deux approches
principales, celle de Sun et Plummer [5] et celle de Phan Pham [10] et Sanchez [11].

IV.3.1.2.1._Approche proposée par Sun et Plummer

Sun et Plummer [S] ont simplement décomposé cette résistance d’accds Ryen la

somme de deux résistances : une résistance d’accumulation Rgee, représentant la
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contribution résistive de la couche accumulée sous la grille, et une résistance appelée

RIFET, traduisant la présence de la zone volumique N- entre deux caissons P adjacents.

L’expression de la résistance de la couche d’accumulation R, est donnée dans le
chapitre IT — relation (I1.26) —. Pour mémoire, ¢lle est rappelée ici :
ZY' V.+A-2.0,
ri2) " vV -V,

¥

Racc = %(H(Jw:c' Cnx‘ A (Ivz)

Pour un transistor a cellules carrées alignées, la résistance spécifique de la couche
accumulée Ryec,sp 87écrit donc :

VI A-2.O
RﬂL‘C sp = RtJL'L" S = —1—. r.(r + l) - # £
‘ 24 l'['l()acc - Cr:x - A ‘/gs - ‘/T

(Iv.3)

L’expression de la résistance RypgT proposée par Sun et Plummer est, quant i elle,
plus complexe : 'intégration, sur toute la largeur r, d’une résistance élémentaire dRFET
d’une tranche du semiconducteur de largeur dy permet d’obienir une expression
approchée de cette résistance

2 ! —.tan™(0,414). L+2h _= (IV.4)

q'#n'ND'Z- Jl—(z-h,]‘ L'_zh‘:! 8

Ryppy =

LI
ot la longueur L’ est définie ainsi: L' =L, +0,3.h, =[r+2.L+2.L,_]+0,3.8,

(IV.5)
La résistance spécifique RIFET,sp correspondant au cas d’un transistor i cellules
carrées alignées a donc pour expression :

2 ’
Ry . = (rel) ! tan(0,414) |2 T gy 6
W 2.q.4,. N, Jl (2_;'7 )2 L'-2h 8

Lf

Pour différentes valeurs de /, les évolutions de la résistance spécifique d’acces Ry qp
— somme des résistances Race,sp ot RIFET sp — en fonction de la distance r séparant
deux caissons adjacents P sont présentées tigure (IV.7.a) : nous pouvons remarquer gu’il
existe, pour une valeur / fixée, un optimum de la distance intercellulaire r qui permet
d’avoir une résistance RIFET,sp — et, par conséquent, une résistance d’acces Rasp—
minimale. Cet optimum dépend de 1a largeur { dun caisson P : en effet, plus / est petit,
plus I'optimum est petit. Il ne sert donc 3 rien de réduire indéfiniment la distance
intercellulaire r puisque, en-dessous d’une valeur optimale, la résistance spécifique
d’acces augmente de fagon sensible. Cependant, en réduisant également la distance I, on
peut “déplacer” la valeur optimale de r et la résistance d’accés vers des valeurs plus
taibles. Dans 1’absolu, une résistance d’accés minimale peut donc étre obtenue par le
choix d’un couple (r, /) judicieux.
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1V.3.1.2.2. Approche proposée par Phan Pham et Sanchez

Pour décrire les propriétés électriques de la zone d'acces au drain, Phan Pham [6] a
proposé, pour les faibles tensions de drain, de représenter la zone de semiconducteur N-,
comprise entre les lignes AA’ et BC par un schéma distribué selon les deux directions x et
y — figure (IV.4) —. Suivant la direction vy, est pris en compte l'effet de modification de
la résistance superficielle de la couche accumulée par la tension grille-drain. Entre
I'interface 5i-§i10; et I'équipotentielle BC, est pris en compte 'effet de la résistance du
volume.

En intégrant courant et tension, il a démontré que l'expression analytique de la
résistance d'accés pouvait étre considérée comme le produit de la résistance d’un barreau
semiconducteur de section Z.(1/2), d’épaisseur hy et de dopage Np, par un coefficient A
yui dépend des dimensions géométriques, du dopage et de la tension de grille V. Cette
résistance R, 8'écrit [6] :

2.h,
S S, Iv.7)
q'ﬂn‘ND'Z'r
ol le coefficient A est défini par :

a=Ll | LNy ! - (IV.8)

2 un('c"c'ux‘h?_'.f(v;a) [h r C{-U,.-ND

2. !‘Lurc‘cax'h'l'.f(‘/g’.\')

VI.Z

avec | fvy=v, N O B/ (IV.9)
T g kT @y(N7)

Pour la gamme des tensions étudiées, la fonction f(V'gs) est de fait réduite 2 la tension
Vigg.

A partir de cette étude et afin d’€tre plus précis, Sanchez [11] a proposé un autre
tormalisme physiquement plus rigoureux de la résistance d'accés Ry, ot il tient compte,
par une loi de forme hyperbolique, de la réduction de la mobilité des électrons dans la
couche accumulée sous l'action du champ électrique transverse selon la relation suivante :

— “’()uf'c
“nurt' - Vl (IV 1 ())

1+-£
A

A est le potenticl de réduction de la mobilité dans la couche accumuléde — déja
évogue au chapitre II — ; sa valeur est estimée A 12 V pour un oxyde de grille de 1 000
A. Hoace €st la mobilité & champ faible dans la couche accumulée [11].

En introduisant I’expression (IV.10) dans P'expression (IV.8), A devient alors :
A:L\}q.a.Nﬂ.(A-i-VL;) 1

2 Cnx‘hQ'A"/S’S rh L q(.t.ND(A +‘/g:)
2V oA,

(Iv.11)
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Figure IV.7 : Evolution de la résistance spécifigue duccés au drain Ry sp d'un transistor VOMOS en
Jonction de la distance intercellulaire r pour différentes largeurs de caissons P, selon :
a) Sun et Plummer [5],
b) Phan Pham [10] et Sanchez [11].
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Le coefficient a représente le rapport (Up/Lgace) de la mobilité des porteurs dans le
volume sur la mobilité & champ faible dans la couche accumulée. Les valeurs de Upetde
Hoaee €tant du méme ordre de grandeur, ce coefficient est en général pris égal A I"unité.

La résistance spécifique d’acess s’écrit donc, pour un transistor a cellules carrées -

{r+1)
- el (IV.12)
‘ q.1, Np.2.Lr
L’¢évolution de cette résistance spécifique d’acces, en fonction de la distance
intercellulaire r est présentée figure (IV.7.b) pour différentes largeurs / de caissons P.

Les remarques faites dans le paragraphe précédent a propos du modéle de Sun et
Plummer sont valables pour le modéle de Phan Pham et Sanchez, & savoir qu’il existe,
pour une distance / donnée, une valeur de la distance intercellulaire r qui permet
d’observer un minimum pour la résistance d’acces Rj. Cependant, si on compare plus en
détail les deux types d’approches, on peut remarquer quelques différences significatives.
En particulier, la valeur minimale de la résistance, pour une largeur I donnée, est sous-
estimée dans lec modele de Sun et Plummer par rapport au modéle de Phan Pham et
Sanchez — pour I = 0,75 pm par exemple, Ry yp = 0,14 mQ.cm? selon Sun et Plummer
et Ry op = 0,22 mQ.cm? selon Phan Pham et Sanchez —.
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—>%— Phan Pham [10] et Sunchez [11]
—@— Surn et Plummer [5]
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Figure IV.8 : Evolution de la résistance spécifique d’accés au drain Ry sp d'un transistor VDMOS en

Joaction de la dissance intercellulaire v pour 1 = 7,5 Lem. Comparaison des deux modeles avec 'approche
bidimensionnelle — simulations PISCES —,

Par ailleurs, la distance intercellulaire optimale r differe €galement selon le modele.
De tels €carts sont tout i fait normaux, étant donné que les méthodes utilisées de part et
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d’autre font appel & des approximations dans les calculs, Toutefois, il nous semble que
I’approche de Phan Pham et Sanchez soit plus rigoureuse que celle de Sun et Plummer,
puisqu’elle utilise un schéma distribué ; la comparaison entre ces deux modgles et des
simulations bidimensionnelles, réatisées pour une longueur de caisson { fixée 3 7,5 um,
montre d’ailleurs que le modele de Phan Pham et Sanchez est plus proche des résultats de
nos simulations que le modéle de Sun et Plummer ~— figure (IV.8) —. On remarque que
les simulations donnent une distance intercellulaire optimale de 4 pm environ contre 3 um
pour le modele de Phan Pham et Sanchez et 1,75 pm pour le modele de Sun et Plummer,
tandis que les valeurs des minima de résistances spécifiques d’acces sont respectivement
de 0,32, 0,33 et 0,29 mQ.cm2. On peut considérer que I'approche bidimensionnelle
réalisée avec le logiciel PISCES est la plus précise — 10 % d’erreur au maximum d’apres
les résultats du chapitre II -—. Dans le reste de ce chapitre, les résultats simulés et ceux de
Phan Pham et Sanchez seront utilisés, la relation de Sun et Plummer paraissant moins
précise.

On remarque également — et cela pour les trois types d’approche — que, plus / est
petit, plus la croissance de la courbe correspondante est rapide lorsque r croit apres
I’optimum.

IV.3.1.2.3 Influence de la profondeur de la ionction PN

La relation (IV.12) montre que la résistance spécifique d’acces dépend également de
la profondeur hy de la jonction PN. La figure (IV.9) présente I’évolution de cette

résistance en tonction de la distance intercellulaire r, pour différentes profondeurs de
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jonction.
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Figure IV.9 : Evolution ds s résistance spécifique d’acces en fonction de la distance intercellulaire r, pour
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Lorsque la profondeur de jonction diminue, la résistance d’accés diminue
également, de méme que la distance intercellulaire optimale. Le paramétre hp est donc
aussi un paramétre sur lequel le concepteur peut agir, dans la limite des possibilités
technologiques, pour diminuer la résistance spécifique d’acces. Cette solution a déja été
utilisée par certains fabricants pour diminuer la résistance passante spécifique : on peut
remarquer que le fait de réduire la profondeur hy de la jonction de 1 um permet de
“gagner” environ (),13 mQ.cm?2,

IV.3.1.3. La résistance de “drift” de la couche épitaxiée

Plusieurs expressions analytiques de la résistance spécifique de “drift” Ry ont été
établies dans le passé pour le VDMOS [12, 13]. Nous pouvons retenir, pour notre part et
pour des structures basse tension, I’approche faite par Granadel [14] qui tient compte de
la défocalisation des lignes de courant sous la zone diffusée P sous un angle de 45° —
figure (IV.10) —, comme I’avait proposé Hu [13]. Cette approche permet d’obtenir des
expressions adaptées a chaque type de configurations géométriques que Pon peut
renconirer. Dans le cas de nos transistors d’étude i cellules carrées alignées, 1'expression
de Rg se met sous la forme :

- { +1 2.1 ) !
Rd_w:Rd.S:(q.u,,.ND) '_[(H—hq)—-2—+r—i-.ln(l+——ﬂ si (H-h2)>§ (aIv.13)

[2.(H-m)+r](2.0+7)
r(214r-2.(H-h))

R, =R.S=(r+1[4q ji,-Ny| " In si (H-hp) < % (IV.14)

Microns

Conductor |
R el 0 W 5 N WA A, l:‘
T L I L] ] 1 [
4 5
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Figure IV.10 : Tracé des lignes de courant d'un transistor VOMOS par simulation bidimensionnelle.
Mise en évidence de la défocalisation des lignes de courant, sous la zone diffusée P.
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D’aprés ces relations, la résistance spécifique de “drift” dépend des dimensions r et
{ définies précédemment, mais aussi du dopage Np et de I'épaisseur (H-h;) de la couche
épitaxiée. Ces deux derniers paramétres, qui fixent également la tenue en tension du
composant, doivent étre optimisés afin de minimiser la résistance spécifique de “drift”.
Dans cette optique, plusieurs calculs approchés ainsi qu’une solution exacte — présentée
au paragraphe (I1.3.2) — ont été réalisés. On se propose ici de présenter les trois plus
importantes approches.

1V.3.1.3.1. Approximation de Phan Pham

Dans le souci de traiter le cas d’un transistor MOS présentant une chute de tension

a I’état passant la plus faible possible, Phan Pham [10] a cherché 3 minimiser la

résistance par unité de surface de la zone N-, par un choix judicieux du couple

“Epaisseur-dopage”. Il 2 démontré que le couple “épaisseur - dopage” minimisant la
résistance Rgpi pouvait s’exprimer suivant les relations suivantes -

(H—h,)=1,810.(V,, (IV.15)

Ny =1,94.10% (V) (aV.16)
IV.3.1.3.2. Approxjmation de Ghandi

Ghandhi [15] a effectué le calcul de I'intégrale d’ionisation en considérant la
jonction PN comme étant une jonction plane infinie — figure (I1.18.b) —. Pour cela, il a
utilisé I"approximation de Fulop [16] qui considere les coefficients d’ionisation oy et o
comme étant identiques. Dans ce cas, il a obtenu la condition de claquage en fonction de
I'extension maximale de la charge d’espace (H-h) et des paramétres de Ia structure -

(H-h)=| —5 (IV.17)
a4l 4 N, ]
€. Ey
Ce qui donne numériquement : (H—h,)=2,64.10" (N, )_% (IV.18)

Or, I'extension maximale (H-hy) de la charge d’espace d’une jonction PN plane
abrupte — ¢’est-d-dire au claquage — est donnée par [18] :

2.8y &

H-h)= Y, (IV.19)
( h’l) q ND bp
En combinant les expressions (IV.18) et (IV.19), et apres application numérique, le
dopage Np de la couche N- en fonetion de la tenue en tension Vpp est exprimé par la
relation suivante :

Ny =1.8.10% (v, )7 (IV.20
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1V.3.1.3.3, Approximation de Gharbi

Dans les deux calculs précédents, le choix des coefficients d’ionisation identiques
ne reflétait pas la réalité physique du semiconducteur. C’est pour cette raison que Gharbi
[12] a proposé un calcul différent utilisant des expressions des coefficients d’ionisation
non égaux. 11 a, de plus, traité les deux cas de 1a charge d’espace évoqués au paragraphe
(I1.3.2) .

Dans le cas d’une jonction infinie, il a obtenu les mémes formes de relation que
celles exposées dans les paragraphes précédents, du dopage et de I'épaisseur en fonction
de la tenue en tension :

(H = hy)=2,48.10° (V) av.21)

Ny =2,16.10"% (V) (IV.22)

Dans le cas d’une jonction en limitation de charge, il a considéré que le champ
critique E¢ restait identique A celui d’une jonction infinie, puis a évalué le couple
“épaisseur-dopage” minimisant la résistance par surface unitaire de la zone N-, Ce couple

s’exprime, dans cc cas, en fonction de la tenue en tension VDBR, par les relations

suivantes :
(H ~hy)=187.107°.(Vype ) (IV.23)
Ny =1,85.10% (Ve ) F (Iv.24)
104 :
= | — = Ghandi[15]
B —{+—- Phan Pham [10]
3
10 = —O~— Gharbi-non pergage [12]
_:_ —&— Gharbi pergage [12]
- M—
E 1{)2:_ ..........................................................
= =
£ F
E 1()1 ,,,,,,,,,,,,,,,
1ot \|1|1|i 1 t Lo
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VDBR (V)

Figure V.11 : Evolution de Uépaisseur de la couche épitaxiée en fonction de la tenue en tension Vppg.

Les figures (IV.11) et (IV.12) montrent les comparaisons, entre ces différents
auteurs, des évolutions de I'épaisseur et du dopage de la couche épitaxiée en fonction de
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la tenue en tension. On note un écart sensible sur 1'épaisseur d’épitaxie entre la solution
relativement “rigoureuse” proposée par Gharbi et les approximations réalisées par Ghandi
et Phan Pham.

10%
- —&— Ghandi [15]
B —3— Phan Pham [10]
i —O— Gharbi-non pergage [12]
B —&— Gharbi-pergage [12]
=
= 08—
a -
rd -
1()14 | i I 1
30 100 1000 2000
VDBR (V)

Figure IV.12 : Evolution du dopage de la couche épitaxiée en fonction de la tenue en tension Vppp.

A partir des trois méthodes de caleul du couple “épaisseur-dopage” de la couche
¢pitaxiée N- en fonction de la tenue en tension ainsi que de la solution “exacte” plus
récemment proposée par Beydoun [17], il est possible de calculer 1a résistance passante
de cette couche pour 1 cm? de silicium, ou, ¢e qui revient au méme, sa conductance par
unité de surface. La résistance par surface unitaire de la zone N- s’exprime, d’apres la
formule classique de la résistance d’un barreau, par :
. (H-hp)

Repi = (IV.26)
q-UnNp

La figure (IV.13) représente, pour les quatre méthodes utilisées, les variations de la
conductance (1/Rgpi) par unité de surface de la zone N-, en fonction de la tenue en tension
VDBR.

En se basant sur la figure (IV.13), quelques remarques s’imposent :

1) le cas d’une jonction plane en limitation de charge d’espace permet d’obtenir une
résistance Ry plus faible que celle d’une jonction plane infinie.
11) la solution établie par Ghandhi est la plus défavorable pour la résistance Ry — écart

de I"ordre de 30 % environ par rapport aux autres —.
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1ii) les expressions de Phan Pham donnent une résistance Rp minimale (surestimation de

la conductance de 5 & 10 % environ).

10%
———— Ghandi [15]
—{3— Phan Pham [10]
10° ——CO—— Gharbi-non pergage [12]
= —@—— Gharbi pergage [12]
- —&—— Solution exacte [17]
q N
D e N F—
a I
con
o 102 TR SO - <~
~ =
— -
10! T
0 L L
10 30 2000
VDBR (V)

Figure IV.13 : Evolution de la conductunce de la zone N- en Jonction de la tenue en tension Vpgp.

1v) les expressions établies par Gharbi représentent la solution la plus proche, a quelques
% pres, de la sohution rigoureuse, ceci pour deux raisons : d’une part, Gharbi utilise des
coetticients d’ionisation distincts pour les porteurs et, d’autre part, son approximation
correspond mathématiquement A prendre la solution d’ordre 1 — paragraphe (I1.3.2) —.
v) plus la tenue en tension désirée est importante, plus la résistance spécifique de 1a zone
de “drift” est grande : cela signifie que, quelles que soient les optimisations futures
réalisées pour diminuer la résistance passante spécifique d’un transistor MOS, cette
derniere sera toujours au moins limitée par la résistance de la zone de “drift” qui supporte
la tension.

IV.3.1.3.5. Influence des paramétres r et [

L’évolution de la résistance spécifique de “drift” en fonction de la distance
intercelulaire r, paramétrée par la largeur / des caissons P, est donnée sur la figure
(IV.14) pour des transistors VDMOS de 30V et de 60 V de tenue en tension.

D’apres cette tigure, le fait de diminuer r entraine une angmentation de la résistance
spécifique de “drift”. Cette augmentation est moins marquée pour les faibles valeurs de /.
Cet état de fait montre qu’il n’est pas torcément avantageux de diminuer indéfiniment la
taille des cellules, du meins en ce qui concerne la résistance spécifique de “drift”.
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Frgure IV.14 : Evolution de la résistance spécifique de “drift” Ry sp en fonction de la distance
intercellulaire r— cas des cellules carrées alignées — pour des transistors VDMOS : a) 30V, b) 60 V.
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IV.3.1.4. La résistance de substrat

L’expression donnant la résistance spécifique de substrat Rygh,sp a déja été donnée
dans le chapitre IT. Elle a pour forme :
-1

Rsub,.s'p = R.mb'S = (q'lun.s‘ub'Nsub) - Esub (Iv'27)

On peut remarquer que cette résistance spécifique est indépendante de la surface S,
¢t donc des paramétres r et [, puisque elle est, en fait, le produit d’une résistance calculée
par la relation classique d’un barreau semiconducteur (R=p.l/S) par la surface S. Dans le
cas d’un substrat dopé a I’arsenic ayant une résistivité de 2 mQ.cm et une épaisseur de
500 um, la contribution théorique de cette résistance serait de 0,1 mQ.cm?. Les résultats
des simulations bidimensionnelles donnent une valeur comparable.

Pour optimiser cette résistance de substrat, deux solutions s’offrent au concepteur :
il peut soit réduire I'épaisseur Egyp du substrat — mais il doit quand méme &tre
relativement €pais pour permettre a la plaquette de rester robuste durant les étapes de
fabrication, de coupe et de montage du composant —, soit utiliser des substrats
présentant la plus faible résistivité possible.

IV.3.1.5. Les limites de la résistance passante spécifique

IV.3.1.5.]. Limites déterminées 3 partir des expressions analytiques

Apres '¢étude de toutes ces résistances partielles, il suffit d’en faire la somme pour
obtenir la résistance passante spécifique totale du transistor VDMOS. Une estimation
sommaire, par simulation bidimensionnelle, de la résistance spécifique “‘externe”,
composée des résistances de métallisation, des résistances de contact, des résistances des
fils d’interconnexion entre le boitier et la puce, et des résistances des pattes de drain et de
source, permet de ne pas sous-évaluer exagérément cette résistance passante spécifique
totale mais aussi de comparer les résultats analytiques obtenus avec les valeurs
expérimentales, quand cela est possible — figure (IV.15.b) —, Pour ne pas entrer dans
le détail des caleuls de cette résistance externe, elle sera artificieliement considérée comme
une résistance spéeifique de contact, si bien que, lorsque la surface de la cellule sera
diminuée, la résistance spéeifique externe sera diminuée proportionnellement. Cet artifice
de calcul n’est bien sir pas physiquement correct, puisqu’d trés haute densité
d’intégration, il est probable — cela est d’ailleurs déja le cas — que cette résistance
externe aura un poids important dans la résistance passante spécifique du transistor
VDMOS. Simplement, un tel procédé permet de ne mettre en évidence que ce qui nous
intéresse ici, ¢’est-d-dire 1 influence des résistances constituant le pavé de silicium sur la
résistance passante spécifique totale.

L’évolution de RoN,sp et de ses composantes en fonction de la distance
intercellulaire r, et ceci pour différentes largeurs I de caisson P, est fournie sur les figures
(IV.15) & (IV.17), pour des transistors VDMOS de 30 ¢t 60 V de tenue en tension. Les
calculs ont €€ etfectuds pour une protfondeur de jonction hy de 1,8 pm. L observation de
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ces courbes montre clairement qu’il existe, pour une largeur / de caisson P donnée, une
distance intercellulaire optimale Fopt qui minimise la résistance passante spécifique. Ceci
est clairement di & Pinfluence primordiale de la résistance d’accés sur la résistance
spécifique passante lorsqu’on diminue la distance intercellulaire r. Les variations de la
résistance de “drift” sont, quant a elles, moins importantes, et ont donc moins d’influence
sur cette résistance passante spécifique.

Tous les résultats exposés ici sont analytiques, la résistance spécifique d’acces
étant calculée avec le modele de Phan Pham et Sanchez. Les résultats de simulations
bidimensionnelles ne sont pas reportés ici pour ne pas surcharger les figures. Seule la
figure (IV.15.b) contient i 1a fois des résultats analytiques, des résultats de simulations
bidimensionnelles et une donnée expérimentale. On peut remarquer, conformément au
paragraphe (IV.3.1.2), que 1a valeur optimale de distance intercellulaire minimisant la
résistance passante spécifique est déplacée d’environ 1 nm vers la droite pour les
simulations par rapport aux calculs analytiques. Ce “déplacement” a &€ observé pour tous
les cas de figure ; ceci est di au manque de précision de la méthode analytique utilisée par
rapport aux simulations bidimensionnelles — notamment dans la prise en compte des
valeurs de mobilités —. Cependant, I’essentiel, dans ce paragraphe, était de mettre en
évidence les grandes tendances dans 1'évolution des structures VDMOS :

* une diminution de la taille de la cellule élémentaire est bénéfique,

* pour une largeur I donnée, une valeur optimale de la distance intercellulaire,
correspondant & un minimum de la résistance passante spécifique, est observée,

* plus on diminue /, plus cette résistance passante spécitique minimale et cette distance
intercellulaire optimale sont faibles.

Notons par ailleurs que les simulations effectudes figure (IV.15.b) sont confirmées
par la mesure, qui correspond i un transistor VDMOS 60 V ayant une densité
d’intégration de 6 millions de cellules par pouce carré —avecr=3 umet/=7,5 um —.
Ce pomnt de mesure correspond méme, d’aprés les simulations, 2 la distance intercellulaire
r optimale. Celte remarque a également été faite par Goodenough [18] qui estime que la
densit¢ d’intégration maximale, qu’il est actuellement possible d’obtenir pour un
transistor VDMOS, est de 6 millions de cellules par pouce carré, étant données les limites
technologiques qui imposent une largeur ! proche de 7,5 pm.

Pour &tre complet, les variations de RoN,sp en fonction de la profondeur de jonction
h2 sont exposées sur la figure (IV.18) pour un transistor VDMOS de 60 V de tenue en
tension, Comme cela avait été monué précédemment, la diminution de la profondeur de
jonction permet la baisse de la résistance d’accés et donc de la résistance passante
spéeifique totale, soit une baisse de 0,13 mQ.cm2 — 20 % — pour une baisse de la
profondeur de 1 jim — mais on ne pourra pas diminuer indéfiniment la profondeur de la
jonction, comme cela va &tre montré plus loin. 11 semble qu’il n’y ait pas d’amélioration
plus importante A attendre de ce c6té-1a.

Les parametres utilisés pour ces calculs sont présentSs dans 1’annexe 6.
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Figure IV.15 : Evolution théorigue de la résistance passante spécifique en fonction de la distance
intercellulaire pour un transistor VYDMOS : @) 30V, b) 60V —1 =75 L —,
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Figure IV.I7 : Evolution théorique de la résistance passante spécifigue en fonction de la distance
intercelllaive pour un fransistor VOMOS : a) 30V, b) 60V —1= 3 um —
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Figure IV.18 : Evolution de la résistance passante spécifique en fonction de la distance interceliulaire r,
pour différentes profondeurs de jonction et pour | = 3 pm. Transistor VOMOS 60 V.

Les différentes courbes présentées permettent ainsi de se faire une idée sur les
valeurs théoriques qui pourraient &tre atteintes en termes de résistance passante spécifique
et de taille de cellule. Cependant, cette étude n’est pas tout A fait complete : en effet, des
phénomenes physiques tels que la quasi-saturation du courant de drain [19] ou le
phénomene de pergage entre drain et source ont été négligés. Nous allons en tenir compte
dans ce qui suit,

Il reste maintenant 3 déterminer une structure optimale, ayant une largeur /
minimis¢e selon ces considérations physiques et technologiques, 4 laquelle doit
correspondre, comme dans les figures (IV.15) 4 (IV.17), une valeur optimale ropg de la
distance intercellulaire qui minimise la résistance passante spécifique. Cette émde est
présentée dans les paragraphes qui suivent.

IV 3.1.5.2. Limitation sur les valeurs de L due A Ieffet de percage entre source
et drain

Un phénomene limitatif est le pergage (punch-through) entre source et drain qui se
produit lorsque la charge d’espace dépeuplée qui se développe, en régime bloqué, dans la
zone diffusée de type P de canal, atteint la région N+ de source. La source et Ie drain se
trouvent alors “court-circuités” par la charge d’espace, ce qui entraine une mise en
conduction du composant non contrdiée par la grille ; celle-ci ne peut plus dés lors assurer
le blocage. Dans les transistors VDMOS actuels, le canal est obtena par le procédé de

double diffusion avec auto-alignement sur Ia grille ; la longueur de canal L est donc
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réduite, de I’ordre du micron — et méme en-dessous —. Les zones latérales des caissons
P sont relativement bien protégées contre ce pergage par 1effet d’écran électrostatique de
la grille. Le probleme se pose done essentiellement pour les zones frontales indiquées sur
la figure (IV .4).

Sachant que, en raison des coefticients de diffusion latérale du N+ et du P, il ya
seulement un rapport de proportionnalité entre la couche pincée frontale (X = ho-hpn+) et
latérale — soit L, le canal lui-méme —, nous nous intéresserons, dans la suite du
paragraphe, au canal lui-méme. En ce qui concerne la zone {rontale, il suffit de multiplier
la longueur minimale de per¢age Lyiy par un coefficient — par exemple, pour le
transistor VDMOS haute-densité, il vaut 1,3 pum pour un canal de 1 pm —.

N

A

NAma:

_Nlj""'

Figure IV.19 : Profils de dopage i) de la région P pincée sous la diffusion de source, i) dans le canal, et
de fa zone N- de drain adjacente, dans le cadre de U approximation linéaire entre les valeurs NAmax ¢t Np.

Il s’agit donc de déterminer une longueur minimale pour la région P pincée entre la
couche épitaxice N- et la diffusion N* de source. Granadel a proposé un calcul détaillé
[14] de cette longueur minimale Ly,

Ce calcul est basé sur les deux hypothéses et approximations suivantes :
i) on suppose que le profil de la diffusion P est approximé par une relation linéaire qui
évolue de la concentration maximale de la zone P, Nagmax, jusqu’a la concentration Np de
la couche épitaxiée — figure (IV.19) —,
1i) on considere que la charge d’espace dépeuplée a entidrement envahi la région P pour

une polarisation égale an claquage du transistor.

A partir de ces hypothéses, on aboutit A I'expression suivante :

! 3
me — (8(:-8&- VDBR )I' (NA Hiax )2 + NAmux + & - (ND) (IV.ZS)

q 8 ND 3 4 24‘ (NA RX )Z
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On peut remarquer que cette longueur minimale de canal dépend du pic de dopage
Namax de la zone P de canal et du dopage Npy de la couche épitaxide. Les variations de
Lnin en fonction de ces deux parametres sont présentées sur la tigure (IV.20).

2.5

2.0

0.5

(1.0
101 107 101

Dopage maximal dans le canal N A (€T
max

Figure IV.20: Evolution de la longueur minimale de canal imposée par le phénoméne de percage entre
source et drain, en fonction du pic de concentration Namay dans le canal pour des transistors VDMOS de

30V (Np=2,3.1016 cm3) et de 60 V (9.10'5 cm-3) de tenue en tension,

La relation (IV.28) montre que Ly dépend indirectement, en plus de la tenue en
tension, de la tension de seuil du composant, puisque la tension de seuil est
principalement fixée par le dopage Namax dans le canal et par I’épaisseur d’oxyde. On
peut donc tracer les courbes donnant Ly en fonction de VDBR pour différentes tensions
de seuil — figure (IV.21) — et pour deux épaisseurs d’oxyde de grille — e,y = 500 A et
eox = 800 A —.

Ces courbes montrent que les variations de la longueur Ly, en fonction de la
tension VpBR présentent un maximum pour une tension de claquage d’autant plus élevée
que la tension de seuil est faible. Plus basse est la tension de seuil, plus élevée est la
longueur de canal minimale A respecter. Il en est de méme lorsque I’épaisseur d’oxyde est
accrue. En outre, notons que la nécessité de soutenir des tensions élevées ne constitue pas
un phénomene limitatit de la longueur de canal i respecter.

Notons que, d’aprés la relation (IV.28), Lmin ne devrait pas normalement pas
dépendre de eqy, mais pour une tension de senil désirée, le pic de concentration NAjpax

nécessaire n’est pas le méme selon qu’on ait un oxyde de 500 A ou de 800 A.
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Figure IV.21 : Evolution de la longueur minimale de canal impasée par le phénoméne de percage entre
Source et drain, en fonction de la tenue en tension, pour une épaisseur d’oxyde de : a) 500 A, b) 800 A.
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IV.3.1.5.3. Limitation sur la_distance intercellulaire due A Ieffet de quasi-
saturation en courant par pincement dun transistor JEET parasite

Nous venons de montrer que la conception du composant basée sur Poptimisation
de la résistance spécifique RoN sp définie a faible tension de drain, consiste 4 déterminer
une distance intercellulaire la plus proche possible d’une valeur optimale Topt- En outre, il
est aussi apparu qu’une diminution de la taille / du caisson P entraine un déplacement de
Topt vers des valeurs de plus en plus faibles. Or, il a éié montré par Sanchez [11] et
Gharbi [12] que si I’on augmente la tension drain, les structures VDMOS A zone d’acces
€troite peuvent présenter un effet de quasi-saturation du courant. Ce phénomeéne, qui est
limitatif, n’a pas été pris en compte dans le paragraphe qui précéde.

Lorsqu’on applique une tension entre drain et source du transistor VDMOS, il se
produit une extension de la charge d’espace du cdté N-, le moins dopé, de la jonction PN~
, formée par le caisson P et Ia couche épitaxiée N-, qui a tendance i pincer la zone
intercellulaire de conduction de drain, modulant ainsi sa résistance.

Vi Grille
1
3 A

~ I
Source

Vs l .
& Drain

Figure IV.22 : Schéma symboligue du transistor JFET parasite en série avec la section MOS plan
correspondant au canal d'inversion dans la structure VDMOS.

Cette action de striction du courant par effet électrostatique est souvent symbolisée
par un transistor 3 effet de champ JFET a canal N en série avec le canal du transistor
MOS, comme indiqué sur la figure (IV.22). La prévention de cet effet induit une valeur
minimale rinFET) en-dessous de laguelle influence de ce phénoméne est i prendre en
compte. Pour y parvenir, Granadel [14] a proposé une approche pour le calcul de
I'min(JFET)-

Nous n’entrerons pas dans le détail de cette approche relativement lourde. Notons
simplement qu'il faudrait tenir compte du phénoméne de quasi-saturation et que, en
raison de ce phénomene, les distances intercellulaires optimales fopt> qUE NOUS avons
déterminées théoriquement, ne sont pas forcément acceptables lorsqu’on est & fort niveau
de courant. Cependant, I'erreur est minime dans le cas de notre dtude puisqu’elle porte
sur des transistors de basse tension de claguage. Or, selon les calculs de Granadel [14],
pour les transistors VDMOS de moins de 80 V de tenue en tension, la distance T'min(JFET)
est inférieure & I'optimum théorique rope calculé analytiquement. On considérera donc,

dans ce qui suit, que la distance intercellulaire minimale “acceptable” correspond & ropt.
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1V.3.1.5.4. Détermination du couple optimal (r, ) minimisant 1a résistance
passante

A partir des considérations précédentes, le probléme se pose maintenant, pour une
structure et une tension de claquage Vppr données, de déterminer la taille I du caisson P

et la distance intercellulaire r qui minimisent la résistance passante spécifique.

A I'observation des courbes (IV.15) 4 (IV.17), on constate que, plus on diminue la
taille I du caisson P, plus la résistance passante spécifique et la distance intercellulaire
optimale ropt sont faibles. Il est donc tout d’abord nécessaire de déterminer la taille
minimale que peut prendre la cote I qui permettrait de minimiser la résistance passante
spécifique. Celle-ci dépend de la longueur de canal L ainsi que des possibilités
technologiques pour 1a réalisation des caissons N*. Les dimensions précisées sur la
figure (IV.23) représentent respectivement 1”ouverture de la diffusion N+ de source, la
largeur du contact sur la diffusion P+ (ou P) et I'extension latérale de 1a diffusion N+ de

source. La ¢Ote [ a pour dimension :

(IV.29)

Pt

I= 2.(L+()N* +2.hN,)+c

L i+ 0N+ hne  cpe hine ON+ hy+ L
-yt et ——— P eyl —————— gl

\ N+ } k N+ }
P+/P

el >

Figure IV.23 : Visualisation, dans une vue en coupe d'un caisson P d’une cellule de transistor VDMOS,
des dimensions définissant la taille du caisson.

La valeur minimale /i3, qu’il est possible d’obtenir est donc imposée, d’une part,
par la longueur de canal minimale Lyyiy qui est nécessaire pour éviter le pergage entre
source et drain, et, d’autre part, par la limite technologique qui permet de réaliser des
ditfusions de profondeur et d’ouverture les plus taibles possibles.

D’autre part, on considere que la dimension optimale rope que peut prendre la
distance intercellulaire est la valeur — déterminée analytiquement ou par simulations
bidimensionnelles — gui minimise la résistance passante spéeifique.

Rappelons également que 1’observation des variations de Ron,sp(r) lorsque / varie a
montré que la courbe RoN sp(r) présente un minimum d’autant plus bas que la valeur de /
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est faible et que, plus / est petit, plus la croissance de ta courbe correspondante est rapide
lorsque r croft aprés I"optimum.

La méthode proposée pour résoudre un tel probléme est Ia suivante * on détermine
la valeur minimale de /, que I’on note I, et on recherche la distance optimale ropt(/min)
qui minimise la résistance passante spécifique d’apres les calculs analytiques et d’aprés
les simulations bidimensionnelles. Les deux méthodes de calcul seront comparées.

Par exemple, pour un transistor VDMOS de 60 V de tenue en tension, de 4 V de
tension de scuil et de 800 A d"épaisseur d’oxyde, on détermine tout d’abord la distance
Imin. Pour ce faire, on reléve la longueur de canal minimale a respecter pour éviter le
percage. D apres la figure (IV.21.b) : Lyiy = 0,37 pum. On prendra Ly, = 0,4 pm pour
plus de précautions et pour “arrondir™ les calculs. Si on considere que I'on peut réaliser
des profondeurs de diffusion N+ de 0,1 pm, des ouvertures de ditfusion N+ de 0,5 m
et une largeur du contact sur la ditfusion P+ (ou P) de 0,5 Hm, alors Iy est égale 3 2,7
um, d’apres la relation (IV.29). Notons, de plus, que le fait de minimiser /i, et ha+
permet d’obtenir une profondeur de jonction hy minimale €gale 4 0,6 ym, diminuant ainsi
la résistance spécifique d’acces.

Le calcul analytique de la résistance passante spécifique et les simulations
bidimensionnelles par PISCES sont ensuite effectuées en faisant varier la distance
intercellulaire r pour cette valeur de lyiy, calculée. Les résultats obtenus sont reportés sur
la tigure (TV.24).

2.0 ;
|: ;lm.r'n =27 Lm
- -—— R ONp analytique L = 04 um
- ~——— R ONusp simulé ' e
1.5 , ' h2=0,6um
« | e, =8004
‘Ef EVDBR =60V
G |
g 1.0
3
e
(0.5
()H 1 i | | | I | l I | | | | i 1 i | 1 | | |
{} 1 2 3 4 5

Distance intercellulaire r (um)

Figure IV.24 : Variations de la résistance pussante spécifique d’un transistor VDMOS en fonction de la
distance intercellulaire ¥ dans le cas d’une structure optimisée— lyyin = 2,7 pm —,
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La distance optimale top(fmin) qui minimise la résistance passante spécifique est
donc égale, d’aprés I’étude analytique, i : Loptllmin) = 0,9 pm et, d’aprés nos
simulations, & : rop(Imin) = 1,2 pm. 11 suffit alors de déterminer la valeur minimale de

RoN,sp correspondant au couple choisi
Ron,sp (caleute) = 0,50 mQ.cm?
Ron,sp simulé) = 0,51 mQ.cm?2

Les deux valeurs trouvées sont pratiquement identiques. Si on se fie aux
simulations bidimensionnelles, la taille optimale d’une cellule élémentaire vaudrait donc
environ 3,9 m, ce qui représente une densité d’intégration de 42 millions de cellules par
pouce carre contre 49 millions d’apres les calculs analytiques — r+ = 3,6 Hm —,

On peut remarquer que r et { dépendent, en outre, de la tenue en tension du
composant. Il existe donc un couple optimal (r, /) pour chaque valeur de VDBr. On a
donc montré ici que, en basse tension, si la distance ! reste imposée par la limite
technologique, la distance ropt peut, elle, atteindre des valeurs trés faibles, de I’ordre du
micron pour un composant 60 V. La méme étude réalisée pour un composant 30 V

montre que la distance ropt serait, dans ce cas, de I’ordre du demi-micron.

IV.3.1.5.5. Conclusion

Cette €tude sur les limites de la résistance passante spécitique Ron gp a donc
principalement montré qu’en diminuant la taille de la cellule, il existe un minimum pour
RON,sp correspondant i un couple optimal des dimensions r et L. Tl est ainsi inutile et
préjudiciable pour les performances statiques, de diminuer ces deux dimensions en-
dessous des valeurs de ce couple optimal, par une densité d’intégration maximale.

IV.3.2. Limites de performances du transistor MOS i tranchées

De la méme manigre que pour le transistor VDMOS, le but de ce paragraphe est de
mettre en évidence les limites géométriques fondamentales dans le transistor MOS de
puissance  tranchées, et ¢’ analyser les effets géométriques de premier et de second ordre
sur les caractéristiques limites de ce transistor, afin de définir les valeurs des dimensions
gu’il doit avoir pour minimiser sa résistance passante spéeifique et ceci, toujours
indépendamment de toute considération de régle de dessin technologique.

Comme dans le cas du transistor VDMOS, on s’intéresse ici uniquement aux
résistances constituant le pavé de silicium, ¢’est-i-dire aux résistances Reh,sps Race,sps
R, sp et Ryub, sp. dont les expressions sont fournies au paragraphe (H.2.23).

Les paramétres utilisés pour les calculs de résistance passante spécifique sont

présentés dans I’annexe 6.
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Oxyde
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Figure IV.25 : Paramétres géométrigues utilisés pour le calcul de la résistance passante spécifique d’un
transistor MOS de puissance o tranchdées.

I1V.3.2.1. La résistance de canal

L’cxpression de 1a résistance de canal est analogue a celle donnée pour le transistor
VDMOS ; ses variations en fonction du paramétre r sont donc identiques, de méme que
ses variations en fonction de ’épaisseur d’oxyde — figures (IV.5) et {IV.6) —. A ce
niveau, la différence entre le transistor VDMOS et le transistor MOS 2 tranchées vient
seulement du fait que, A tenue en tension identique, I'épaisseur de I’ oxyde mince de grille
du transistor MOS a tranchées doit étre plus importante que celle du transistor VDMOS,
de manicre a éviter le claquage de I’oxyde dans Pangle de la tranchée. Ainsi, les
transistors MOS & tranchées et VDMOS 6() V, qui ont été caractérisés dans notre étude,
présentent des épaisseurs d’oxyde respectives de 1 000 A et 800 A. La comparaison entre
les résistances spéeitiques de canal des deux types de composants de méme tenue en
tension sera donc 2 ["avantage du transistor VDMOS.

1V.3.2.2. La résistance de la couche accumulée

La résistance d’accés au drain se réduit i la seule résistance de la couche accumulée
sous la grille, puisque il n’y a pas de résistance de volume — RJFET — entre deux
caissons P consécultifs d’un transistor MOS a tranchées. Les variations de cette résistance
en fonction de la largeur r de la tranchée — ou distance intercellulaire —, paramétrées par
la largeur ! du caisson P, sont calculées simplement 2 I'aide de la relation (I1.33). Les
résultats obtenus sont présentés sur la figure (IV.26) pour un transistor MOS de 60 V de
tenue en tension et de 1 000 A d’épaisseur d’oxyde, et cela pour différentes valeurs de /.
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Figure 1V.26 : Evolution de la résistance spécifique de la couche accumulée sous lu grille en fonction de
la distance intercellulaire r, pour différentes tailles | de caisson P,

On remarque que le fait de diminuer r entraine une baisse sensible et continue de la
résistance spécifique de 1a couche accumulée. Les valeurs obtenues sont faibles et auront
done peu d’influence sur la valeur totale de la résistance passante spécifique. Cette
décroissance continue s’oppose A la brusque augmentation observée dans le cas de la
résistance d’accés au drain du transistor VDMOS. La différence qui apparait entre les
deux courbes — figures (IV.7) et (IV.26) —, pour une valeur de / fixée, sera donc de
plus en plus importante au fur et 2 mesure que ’on diminuera r, et ceci a I’avantage du
transistor MOS a tranchées.

IV.3.2.3. La résistance de “drift”
L’expression de la résistance spécifique de “drift” du transistor MOS 2 tranchées est
donnée au chapitre II par la relation (IL.33) établie par Baliga [2] :

Ry =it N,)" {{ Lt_:;r_,z) | m( r+l )] + [(H —hy)- %J} (IV.30)

r

On peut remarquer que cette relation, quoique différente de celles utilisées dans le
cas du transistor VDMOS, présente des analogies avec la relation (IV.13). Par contre,
Baliga considére cette expression valable dans les deux cas de figure qui sont : H-hp<//2
et H-hy>//2. La différence entre les deux approches vient du fait que, selon Baliga,
contrairement au transistor VDMOS, les lignes de courant de deux cellules adjacentes se
recouvrent en raison de la faible largeur des caissons P,

L’¢volution de la résistance de “drift” en fonction de Ia distance intercellulaire I,
pour différentes tailles [ de caissons P, est représentée sur la figure (IV.27) pour des

10



Comparaisen des limites de performances de deux familles de transistors : VOMOS er MOS a tranchées 161

transistors 30V et 60 V. Il apparait clairement que cette résistance spécifique augmente
sensiblement quand on diminue la taille de r. Par conséquent, ¢’est un des facteurs

limitant la résistance passante spécitique.
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Figure IV.27 : Evolution de lu résistance spécifique de “drift” Ry sp en fonction de lu distance

miercellulaire r — cas des cellules carrées alignées — pour des transistors MOS 4 tranchées : a) 30V, b)
60 V.
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IV.3.2.4. La résistance de substrat

L’expression de la résistance spécifique de substrat est identique pour les deux
types de transistors, puisqu’il s’agit simplement d’une résistance de volume d’une couche
N* fortement dopée. Elle se calcule donc de la méme fagon par P'expression (IV.27).
Pour permettre une comparaison des deux familles de composants, leurs résistances de
substrat seront prises égales toutes les deux 4 0,12 mQ.cm2, valeur déterminée par

stmulation bidimensionnelle.

1V.3.2.5. Les limites de la résistance passante spécifique

L’¢tude des limites de la résistance passante spécifique du transistor MOS de
puissance & tranchées devient relativement simple : en effet, le transistor JFET parasite,
qui limite fortement les performances statiques du transistor VDMOS, n’apparait pas dans
la structure & tranchées. 1 n’y a donc pas, dans ce cas de figure, nécessité de déterminer
une distance intercellulaire minimale : ta argeur r de la tranchée apparait done ici comme
un parametre que Ion pourrait diminuer indétiniment. Par conséquent, les principaux
parameétres qui, a priori, peuvent limiter les dimensions du composant ainsi que les
valeurs de résistances passantes spécifiques sont la longueur minimale de canal Ly, 1a
résistance spécifique de “‘drifc” Ry sp, et la distance minimale Injy, entre deux tranchées
adjacentes.

IV.3.2.5.1. Limitation sur L due A I'effet de percage entre source et drain

Comme dans le cas du transistor VDMOS, il est impératif de considérer qu’il existe
une longueur minimale de canal Lypj, 4 respecter pour éviter le pergage entre source et
drain. Cette valeur minimale est déterminée sclon la méme méthode que dans le
paragraphe (IV.3.1.5.1). Notens par ailleurs que, le canal étant vertical, Ly n’est pas
limitative pour la largeur des caissons P, mais elle influe bien entendu sur la valeur
optimale de la résistance spécifique de canal. Cela signifie que, de ce peint de vue, on
pourrait réduire la dimension des caissons P tout en gardant une longueur de canal par
exemple ¢gale & 0,5 wm, longueur minimale qui éviterait le phénomene de pergage pour
un transistor 60 V de 1 000 A d’épaisseur d”oxyde — tigure (IV.28) — et qui permettrait

d’avoir une résistance spécifique de canal optimisée.

IV.3.2.5.2. Limitation due 3 la résistance spécifique de “drite’

Les calculs analytiques ont montré — et cela est contirmé par simulation
bidimensionnelle — que la résistance spécifique de “drift” augmente quand la distance
intercellulaire r diminue. Cette augmentation n’est cependant pas trop importante pour les
faibles valeurs de 7, ce qui ne pénalisera donc pas de maniére excessive la résistance

passante spécifigue.
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Figure V. 28: Evolution de la longueur minimale de canal imposée pur le phénoméne de pergage entre
Source e drain pour une épaisseur d’oxyde de 1000 A.

I1V.3.2.5.3. Limitation sur { due 3 la jonction de deux zones dépey

adjacentes

Une taille minimale /i, doit étre maintenue pour que les zones de charge d’espace

dépeuplées, se développant sous la couche d’inversion des canaux de conduction placés
dos 2 dos, verticalement aux deux extrémités d’un caisson P — tigure (1.6) — nc se
chevauchent pas. Cetie distance minimale Imin dépend notamment, du dopage Na dans le
canal — c¢’est-d-dire de la tension de senil du composant —. La détermination de Iy
peut se faire analytiquement 2 partir de 1’expression qui donne 'extension maximale
Xamax de 1a zone dépeuplée - atteinte lorsque la surface du canal devient fortement
inversée — en fonction du dopage N4 dans 1a région P [20)] :

X = \/ 2-E0: 6y Py (iny) (IV.31)
4. NA

La distance Ly doit dong étre légerement supéricure 3 2. Xgmax pour éviter tout
chevauchement des zones dépeuplées.

Cette distance minimale peut, bien sfr, &tre également déterminée pas 2 pas, & partir
des résultats de simulations bidimensionnelles, en cherchant la distance optimale /i qui
minimise la résistance passante spécifique, mais cette derniere méthode reste lourde.
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IV.3.2.5.4. Détermination du couple optimal (r, /) minimisant la résistance
passante

Le principe de détermination du couple optimal (r, {} minimisant la résistance
passante spécifique d’un transistor MOS 2 tranchées s’ appuie sur la méme approche que
celle utilisée pour le transistor VDMOS. On détermine tout d’abord la distance Imin et la
longueur minimale de canal Ly, Pour ces valeurs fixées, on cherche la valeur optimale
de r qui minimise 2 résistance passante spécifique totale du transistor MOS 3 tranchées.

A titre d’exemple, nous allons nous appuyer sur un exemple concret qui est celui
d’un transistor MOS a tranchées 60 V dont les performances actuelles en termes de
densité d’intégration — 8 millions de cellules par pouce carré — et de résistance passanie
spécifique — 1,16 m.Q.cm?2 — sont les meilleures parmi les composants 3 tranchées
développés industriellement. On désire, d’une part, diminuer la taille de la cellule
¢lémentaire de ce transistor 60 V, et, d’autre part, minimiser 1a résistance passante
spécitique.

Pour ce faire, on détermine d’abord la longueur minimale de canal Ly, 2 respecter
pour éviter le pergage. Le composant ayant une tenue en tension de 60 V, une tension de
seuil de 4 V et une épaisseur d’oxyde de 1 000 A 1a longueur Liniy doit étre prise égale i
0.5 pm — figure (IV.28) -— La profondeur de la tranchée peut donc étre
approximativement égale 2 1,2 pm — (),5 um pour la source + (),5 pm pour le canal +
0,2 pm pour le “fond” de la tranchée —, mais cette dimension a peu d’influence sur la
valeur de la résistance passante spécifique puisqu’elle n’agit que sur la valeur de la
résistance de la couche accumulée qui est faible —.

L’¢épaisseur et le dopage de la couche épitaxiée minimisant la résistance de “drift”
ont pour valeurs respectives : (H-hz) = 3 pm et Npy = 9.1015 ¢m-3.

La distance Iipin qu’il est nécessaire de maintenir cst égale A environ 0,2 um —

Xdamax est estimé égal 2 0,09 pm d’aprés 'expression (IV.31) —.

La détermination du couple optimal (r, /) se fait & partir de ces données : pour ces
valeurs fixées, il reste 2 déterminer, par calculs analytiques et par simulations
bidimensionnelles, la distance optimale Topt qui minimise la résistance passante
spécifique. La figure (IV.29) présente la variation de la résistance passante spécifique du
transistor MOS 2 tranchées 60 V en fonction de la distance intercellulaire r — qui est
ausst la largeur d’unc tranchée — pour la valeur optimale [ ;i du caisson P.

La distance optimale Topt(/min) qui minimise la résistance passante spécifique est
donc égale, d'aprés I'étude analytique, a : fopt(Imin) = 0,1 pm. Or, cette valeur est
impossible 1 satisfaire puisque, d’aprés la figure (IV.25), r doit absolument étre
supérieure A 0,2 pm, ¢’est-a-dire A 2.e,x, valeur A laquelle il faut encore ajouter la largeur
Iy de la couche du polysilicium de grille. Par conséquent, alors méme que les calculs

analytiques et les simulations ne montrent pas un minimum pour Rop gp, 1a limitation
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vient de la géométrie de la tranchée. Pour la simulation, on est donc, bien siir, dans
I'impossibilité de simuler une telle structure - on suppose qu'il sera possible de réaliser
dans le futur une largeur fy de 0,1 pm ; la dimension r minimale qu’il serait alors possible
d’atteindre est de (0,3 um. Pour cette valeur, la simulation donne

Ron,sp (simulé} = (3,32 mQ.cm?

2.0
. - —e®— R Sltlmin = 0’2 Hm
& ch.sp
- R : =
E | i Racr,xp ELnu'Jl 0’5 m:
d 1.5 —- d,sp e=1000A ........................
g R X
o h-- sub,sp VDBR = 60 V
8 B Rext.sp
g — —_—R, Nosp analytique
e - —F— R simulé
.6 1 0 P ON, xp
(Y5 i R
Q — H

Résistances s
==
h

1

0

Distance intercellulaire r (um)

Figure IV.29 : Evolution de la résistance passante spécifique en fonction de I distance intercellulaire pour
une structure optimisée du transistor MOS a tranchées 60V — Vr =4V, Cox=T000A —

La taille optimale d’une cellule élémentaire du transistor MOS 2 tranchées vaudrait
donc environ 0,5 pm, ce qui représente une densité d’intégration de 2580 millions de
cellules par pouce carré. Cette valeur peut paraitre extrémement grande ; toutefois, il
convient de signaler, i ce sujet, qu’ Amaratunga [21] a déja réalisé des transistors MOS 2
tranchées présentant une densité d’intégration de 540 millions de cellules par pouce carré
— taille (r+) d’unc cellule de 1,1 Um — ; cependant, aucune valeur de résistance
passante spécifique n’a €€ fournie par cet auteur.

Une autre remarque importante s’impose A ce niveau : la résistance spécitique
calculée ci-dessus est pratiquement imposée par la somme des résistances spécifiques de
“drift” et de substrat — qui représentent 0,31 mQ.cm? dans ce cas —. Cela signifie que,
une fois que les progrés technologiques auront permis de réaliser de tels composants
optimisés, la limite théorique du silicium — qui correspond a la résistance du volume de
silicium — sera pratiquement atteinte. Il n’y a aura alors aucune autre possibilité
d’optimisation avec un tel matériau, pour une tenue en tension exigée. C’est pourquoi,

méme pour des composants basse tension, il sera alors temps d’envisager 1'utilisation
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d’un autre matériau dont les caractéristiques permettraient une baisse sensible de la
résistance volumique : on pourrait songer tout particuliérement au carbure de silicium,
matériau au sujet duquel il a €té montré théoriquement [17] que, A tenue en tension
identique, la résistance spécitique volumique était bien plus faible que celle de son

homologue silicium. On attendra bien sfir que 1a technologie de ce matériau soit au point.

Ces figures montrent notamment que les dimensions “optimales”, pour une cellule
€lémentaire d’un transistor MOS 2 tranchées, sont extrémement faibles.

| A% omparaison _des limites de performance e ux_types de

ompgosan

Les structures des deux familles de transistors considérées — VDMOS et MOS 2
tranchées — ont €t étudides et optimisées. 11 reste maintenant 3 contronter les résultats
obtenus pour ces deux composants. Plusieurs cas de comparaisons sont possibles :

* on peut tout d’abord comparer des transistors présentant les mémes caractéristiques,
¢’est-d-dire : méme tenue en tension — donc, mémes épaisseur et concentration de la
couche épitaxiée —, méme longueur de canal, mé&me épaisseur d’oxyde, méme tension de
sewll — et par conséquent méme valeur de pic de concentration Namax dans le canal —,
et méme taille de caisson P. A caractéristiques identiques, la comparaison est ainsi
“correcte™, en ce sens qu’aucun artifice ne permet d’avantager, a priori, une des deux
structures.

* on peut aussi comparer des transistors présentant des caractéristiques semblables 3
celles que I'on rencontre actuellement dans I'industrie. En particulier, ’épaisseur d”oxyde
d’un transistor MOS A tranchées 60 V est en général plus épaisse — 1 000 A — que son
homelogue VDMOS — 800 A — de manidre 2 éviter toute possibilité de claguage dans
Poxyde de grille, a I'angle de la tranchée — paragraphe (1.4.4.2) —.

* on peut enfin comparer les structures VDMOS et MOS A tranchées optimisées dans les
paragraphes précédents afin de déterminer quelle est la structure gui, dans 1’ avenir —
c’est-d-dire lorsque les progres technologiques permetiront la réalisation de tels
composants —, présentera les meilleures performances en termes de gain en surface et de
résistance passante spécifique.

I1V.3.3.1. Comparaison de transistors VDMOS et MOS & tranchées

présentant les “mémes caractéristiques”

On compare deux transistors de 60 V de tenue en tension — donc ayant des
caractéristiques d’épitaxie identiques —, ayant une longueur de canal de 1 ptm, un oxyde
de grille de 1 000 A d’épaisseur, une tension de seuil de 4 V et une taille de caisson P de
7,5 um. La variable est toujours la distance intercellulaire r — figure (IV.30.a) —;
toutefois, pour plus de clarté et pour avoir un ordre d’idée des densités d’intégration qui
peuvent €tre obtenues, on reporte dgalement en abscisse — figure (IV.30.b) — cette

densité d’intégration exprimée en millions de cellules par pouce carré.
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La m@me comparaison est faite pour des transistors de 30 V de tenue en tension,
ayant une longueur de canal de 1 um, un oxyde de 500 A d’épaisseur, une tension de

seuil de 4 V et une largeur de caisson P de 6 um — figure (TV.31) —.
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Figure IV.30 : Comparaison de Iévolution de lu résistance passante spécifique des transistors VDMOS et

MOS a rranchées de 60 V de tenue en tenvion, présentant les mémes caractéristiques, en.
a} la distance intercellulaire, b) la densité d’intégration.

fonction de :
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Figure IV.31 : Comparaison de I'évolution de la résistance passunte spécifigue des transistors VDMOS et
MOS a tranchées de 30'V de tenue en tension, présentant les mémes carqctéristiques, en foncrion de
a) la distance intercellulaire, b) lo densité d’inégration.

Les figures (IV.30) et (IV.31) montrent clairement la supériorité de la structure
MOS a tranchées : a résistance de canal, de “drift” et de substrat comparables, ¢’est

Pabsence de résistance RjypgT — ainsi qu’une faible valeur de la résistance
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d’accumulation — dans cette structure qui fait la différence avec la structure VDMOS. Par
exemple, pour une tenue en tension de 60 V, dés qu’une valeur de densité d’intégration
de 6,5 millions de cellules par pouce carré est dépassée, la résistance spécifique du
transistor VDMOS commence i augmenter alors que la résistance spécifique du transistor
MOS & tranchées diminue encore jusqu’d une densité d’intégration de 10 millions de
cellules par pouce carré.

A caractéristiques équivalentes, on a donc tout intérét 3 utiliser, en basse tension,
la structure MOS 2 tranchées de préférence 2 la structure VDMOS, puisqu’elle présente
deux avantages qui sont un gain en surface, en raison d’une plus grande possibilité
d’intégration, et une baisse sensible de 1a résistance passante spéeifique

1V.3.3.2. Comparaison de transistors VDMOS et MOS a tranchées &

partir d’une base de données industrielle

On compare i présent deux composants dont les caractéristiques se rapprochent de
celles rencontrées dans I'industrie 4 ’heure actuelle. Les deux transistors font 60 V de
tenue en tension —— ils ont done toujours des caractéristiques d’épitaxie identiques —,
présentent une tension de seuil de 4 V, une longueur de canal de 1 KUm, mais des oxydes
de grille différents — 1 000 A d’épaisseur pour le transistor MOS A tranchées, 8§00
A pour le transistor VDMOS —, et des tailles de caisson P de 6 pum [22] pour le
transistor VDMOS et de 2 pm pour le transistor MOS ) tranchées [23]). La variable est la
distance intercellulaire r .

5

—O—RONW (VDMOS) — 1 =6 uym —

—— Rmv > (MOS d tranchées) —1 = 2 ym —

0 R R L1 [ R R R
0 2 4 6 8 10
Distance intercellulaire r (um)
Figure IV.32 : Comparuison de I'évolution de lu résistance passante spécifique des transistors VDMOS e
MOS & tranchées, présentant des caractéristiques proches des produits industriels, en fonction de lu
distance intercellulaire.
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A l'observation de cette figure, on peut remarquer que I’optimum de la distance
intercellulaire est de 1,6 um pour le transistor VDMOS et de 0,5 um pour le transistor
MOS a tranchées, soit des densités d’intégration respectives de 11 et 103 millions de
cellules par pouce carré. D’autre part, la résistance passante spécifique minimale
correspondant & 1’optimum est de 1,2 mQ.cm? pour le transistor VDMOS et de 0,5
m&2.cm? pour le transistor MOS a tranchées. Enfin, on remarque que le transistor
VDMOS est plus performant que le transistor MOS 2 tranchées tant que r est supérieur 3
4,5 pm —- soit une densité d’intégration de 6 millions de cellules par pouce carré — ; cect
s’explique par une plus faible résistance spécifique de canal pour des grandes valeurs de
1. Par contre, pour les faibles valeurs de r, une possibilité d’intégration plus élevée et une
résistance d’accés au drain négligeables -— alors que celle du VDMOS devient
prépondérante ¢t pénalisante pour la résistance passante spécifique totale — font du

transistor MOS & tranchées un composant plus performant [24].

Une mé€me étude pour des transistors de tenues en tension plus faibles — de 20 2
30 V — donnerait le méme type de courbes, mais avec des valeurs de résistances
passantes spécifiques plus faibles comprises entre 0,1 et 0,5 mQ.cm?2 pour Ie transistor
MOS a tranchées. Quelle que soit la tenue en tension désirée -— mais en restant cependant
toujours en basse tension (<100 V), comme démontré au paragraphe (IV.2.1) —, le
transistor MOS & tranchées sera supérieur au transistor VDMOS en termes de densité
d’Intégration et de résistance passante spécifique.

1V.3.3.3. Comparaison de transistors VDMOS et MOS a tranchées

présentant des structures optimisées

On compare enfin les deux structures qui ont ét¢ optimisées dans le cadre de ce
mémoire. Les caractéristiques de ces transistors ont été énoncées précédemment. On se
contente ici de reporter les résultats déja obtenus aux paragraphes (IV.3.1.5.4) et
(IV.3.2.5.4) sur une méme courbe, la variable étant la distance intercellulaire r — la
densité d’intégration ne peut pas €tre tracée ici de la méme manidre pour les deux
composants puisque ils ne présentent pas les mémes valeurs de fpin —.

L’observation de cette figure montre qu’en optimisant le transistor VDMOS de la
maniere précisée dans le paragraphe (IV.3.1.5.4), il est possible, jusqu’d une distance
intercellulaire de 1,4 pm, d’avoir des performances statiques supéricures i celles du
transistor MOS & tranchées. Ceci s’explique par le fait que le canal est plus court dans le
cas de la structure VDMOS optimisé, de méme que P'oxyde est plus mince. Comme, de
plus, la résistance de “drift” du transistor VDMOS est également inférieure a celle du
transistor MOS & tranchées, alors la résistance passante spécifique demeure inféricure
jusqu’ar = 1,2 pum. Par la suite, le transistor MOS 2 tranchées devient plus performant,
en termes de résistance passante spécifique, grice A 1a possibilité de diminuer la taille de
la cellule r continuellement pendant que la diminution de la distance intercellulaire entraine
une augmentation sensible de la résistance d’acces au drain du VDMOS.
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Figure IV.32 : Comparaison de I'évolution de la résistance passante spécifigue des transistors VOMOS et
MGOS a tranchées optimisés selon les paragraphes (IV.3.1.5.4) et (IV.3.2.5.4} en fonction de lu distance
intercellulaire. Vpgr = 60 V.

Il apparait donc clairement, d’aprés la tigure (IV.32), que la structure du transistor
MOS de puissance a tranchées est la structure du futur dans le domaine des basses
tensions de claquage puisqu’une optimisation des deux types de composants est i
I'avantage de cette nouvelle structure. Toutefois, on peut remarquer que les possibilités
d’optimisation du transistor VDMOS sont encore conséquentes puisque, si les progrés
technologiques le permettent a P avenir, il existe des parametres de la structure VDMOS
qui peuvent étre modifiés de fagon sensible -— L, 1, I, hy, hy+.... — et peuvent
permettre, par conséquent, 1’obtention de structures VDMOS performantes en termes de
résistance passante spécifique et de densité d’iniégration.

Notons, en outre, que I'ensemble des résultats obtenus ne tient absolument pas
compte des problémes électro-thermiques d’échauffement de la puce qui dépassent le

cadre de cette étude mais qui deviennent cruciaux lorsqu’on diminue la taille.

IV.4. CONCLUSION

Ce chapitre a été consacré 2 la comparaison des performances des transistors
VDMOS et MOS de puissance 3 tranchées. Sur des composants actuels, la supériorité de
la structure MOS a tranchées est démontrée en termes de résistance passante spécifique et
de densité d’intégration, alors que les performances dynamiques sont soit meilleures, soit

moins bonnes, selon le cas d’étude ot on se place.
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Par la suite, les paramétres géométriques et physiques qui limitent les
performances statiques des deux types de transistors ont été étudiés. Cette étude a montré
les effets négatifs de nombreux paramétres sur la résistance d’acces, et donc sur la
résistance passante spécifique du transistor VDMOS. Ces limites n’ apparaissent pas dans
le cas du transistor MOS 2 tranchées, si bien que les possibilités d’optimisation de cette
structure permettront de réaliser, dans le futur, des composants MOS A tranchées aux
performances inégalables par des transistors VDMOS, méme si ces derniers présentent
encore des possibilités d’optimisation conséquentes.

Enfin, la comparaison, dans trois cas de figure distincts, des deux structures
obtenues par densification de la cellule élémentaire, confirme la supériorité du transistor
MOS & tranchées ; cette comparaison fait apparaitre, en outre, que cette supériorité est
appelée i s’accroitre dans avenir. Le transistor MOS 2 tranchées est donc bien le

composant du “futur” dans le domaine des basses tensions de claguage.
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Conclusion générale

Le travail que nous venons de présenter dans ce mémoire constitue une étude des
propriétés statiques et dynamiques du transistor Métal-Oxyde-Semiconducteur de
puissance 4 tranchdes. 11 s’est articulé autour de deux axes principaux qui sont :

* la modélisation physique et analytique de ce transistor afin de rendre compte de ses
comportements statique et dynamique,

-~

* Papplication de ces modeles 3 Panalyse des performances actuelles et a la

détermination des limites de performances de cette nouvelje génération de composants.
Le déroulement des dtapes de notre travail et les résultats obtenus sont les suivants :

Dans le premier chapitre, I’évolution chronologique des structures MQOS de
puissance basse tension depuis les anndes 70 a été présentée. Cette évolution explique
notamment le développement d’une nouvelle famille de composants afin de gagner encore
plus sur les pertes en conduction de ce type de structures : ce nouveau composant est le
transistor MOS de puissance & tranchdes, dont la structure, la technologie de fabrication et
les propriétés majeures relatées dans la littérature sont reporté€s. Cependant, certains
points méritent d’&tre précisés : en particulier I'étude analytique et 1a modélisation de type
“eireuit” n’ont toujours pas été réalisées, de méme qu’aucune étude prospective sur les
limites de performances statiques n’a 6t effectude. T a &té propos€ ici de combler ces
“lacunes” en s’appuyant, 3 partir des premiers transistors MOS A tranchées développés
industriellement, sur une étude analytique et sur des simulations numériqucs
bidimensionnelles. A cet effet, nous présentons les caractéristiques des transistors sur

lesquels nous nous appuyons par la suite pour réaliser notre étude.

Le deuxieme chapitre a é(é consacré i I"analyse des propriétés, en régime statique, de
la structure “MOS de puissance 3 tranchées”. Ce chapitre est d’abord composé de deux
parties principales qui traitent les deux &tats principaux de fonctionnement d’un transistor
MOS : I’état passant et Iétat bloqué. Puis une troisiéme partie traite de la modélisation
“circuit” de ce transistor.

Dans un premicr temps, I'étude du composant en régime de conduction - état
passant — est donc etfectuée. Pour ce faire, une étude numérique, par simulation
bidimensionnelle de la structure, a tout d’abord été réalisée dans ce régime de
fonctionnement. Cette dtude numérique s’est appuyde sur des modgles empiriques des
mobilités dont la validité a été démontrée. Cette validation a permis d’utiliser ce type de
simulation dans la suite de ce travail. La deuxiéme partie est consacrée i I'étude analytique

du transistor MOS a tranchées i 1'état passant pour des basses valeurs de polarisation du
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drain. Les principales caractéristiques statiques du composant — tension de seuil, courant,
résistance A I’état passant — sont “disséquées”.

Dans un deuxieme temps, I’étude de la tenue en tension du transistor MOS 3
tranchées est réalisée — état blogué —. De la méme maniére que pour I’état passant, une
¢tude numérigue par simulation bidimensionnelle est tout d’abord effectude, en s’appuyant
sur des modeles de coefficients d’ionisation dont la validité a également été démontrée. Par
la suite, une méthode rigoureuse de calcul de la tenue en tension en fonction de I’épaisseur
et du dopage de la couche épitaxide est présentée.

La troisi¢éme partic de ce chapitre est consacrée & I’établissement d’un modele
statique du transistor MOS 2 tranchées pour le logiciel de simulation de circuits électriques
SPICE. Les principaux effets analysés dans les deux premidres parties de ce chapitre sont
pris en comple, de méme que le parametre “température”. Une validation expérimentale de
ce modele statique est enfin effectuée. Avee ce modele “circuit”, la simulation
bidimensionnelle et le modele analytique, on dispose, A présent, de plusieurs outils
permettant la prédiction, avec une certaine préeision, du comportement statique de cette

nouvelle structure.

Dans le troisiéme chapitre, Uanalyse des propriétés de la structure MOS 2 tranchées
en régime dynamique a ¢ié réalisée.

Les expressions analytiques des capacités inter-électrodes Cyy, Cyy et Cyy, basdes
sur des propriéiés physiques, des paramétres géométriques et technelogigues, sont tout
d’abord déterminées. La non-lindarité des capacités grille-drain et drain-source est
notamment prise en compie.

La deuxieme partie de ce chapitre est consacrée & la modélisation, pour le logiciel
SPICE, de ces capacités. Un nouveau modgle, plus rapide et aussi précis que les modeles
précédemment développés, est présenté. Ce modele “complet” comprend les éléments
dynamiques, mais également les éléments statiques déterminées au chapitre précédent. Tl
tient compte de la non-linéarité des capacités Cy, et Cya. Lextraction des paramétres de ce
modele est ensuite explicitée. Ce modele est enfin validé expérimentalement. On dispose
désormais d’un modele capable de prédire le comportement du transistor MOS 2
tranchées dans les applications 4 la commutation en électronique de puissance,

applications pour lesquelles ce composant est desting.

Enfin, dans le quatrieme chapitre, les limites de performances des deux tamilles
principales de transistors MOS de puissance — les VDMOS et les MOS a tranchées —
ont été détermindes.

On compare tout d’abord les performances statiques et dynamiques actuelles des
deux types de composants : ces comparaisons montrent la supériorité actuelle de la

structure MOS 4 tranchées en termes de résistance passante spécifique et de densité
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d’intégration, tandis que les performances dynamiques sont soit plus favorables, soit plus
détavorables, selon le cas d’étude.

Pour terminer, une étude prospective a &té mende sur les performances — en
particulier, en termes de résistance passante spécifique et de densité d’intégration — que
I’on est en droit d’attendre de la part de ces deux structures. Cette partie traite en
particulier des possibilités théoriques d’optimisation des résistances passantes spécifiques
des transistors VDMOS et MOS 1 iranchées. Pour ce faire, nous étudions dans le détail
les différentes composantes de la résistance 2 I'état passant, ainsi que I’importance de la
géométrie cellulaire sur la résistance passante spécifique. Cette étude montre que de
nombreux parameétres géométriques limitent les performances statiques du transistor
VDMOS, en terme de résistance passante spécifique. Ces paramétres influent, en
particulier, sur la résistance @’ acees an drain — effet de pincement JFET —, empéchant,
par suite, toute possibilité de réduction de 1a taille de la cellule au dela d’une certaine
distance intercellulaire appelée distance optimale. II est démontré que ces limitations
n'apparaissent pas dans la structure MOS i tranchées, ce qui devrait permettre la
recherche d’importantes densités d’intégration avee ce type de COmMpOsants,

Les caractéristiques géométriques limites des deux types de composants sont
¢galement évaludes afin d’obtenir des valeurs de résistance passante spéceifigue
minimales: un minimum de 0,5 mQ.cm? pour une densité d'intégration de 42 millions de
cellules par pouce carré pourrait 8tre obtenu pour le transistor VDMOS si les progres
technologiques permettaient de réaliser une telle structure — tenue en tenston de 60 'V,
¢patsseur d’oxyde de 800 A, profondeur de 1a jonction PN de 0,5 pum ——. Ce résultat est
A comparer avee ceux du transistor MOS 3 tranchées qui afficherait, lui, une résistance
passante spécitique optimale de (0,32 mQ.cm? pour une densité d’intégration de 2580
millions de cellules par pouce carré — tenue en tension de 60 V., épaisseur d’oxyde de |
000 A — La comparaison entre les performances limites du transistor VDMOS et du
transistor MOS 2 tranchées est done tfortement 3 I"avantage de cette dernigre structure en
termes de résistance passante spécitique et de densité d'intégration. On peut méme d’ores

el déja affirmer que cette supériorité actuelle va s’ aceroitre dans les années A venir,

Ces comparaisons ont donc permis de mettre en évidence le “composant du futur”
dans la gamme des basses tensions de claquage (30 V - 60 V) : il s’agit du transistor
MOS 4 tranchées dont les applications futures seront notamment Palimentation de
puissance dans les ordinateurs portables et I'électronique automobile. L’ obtention de
petites tailles de cellules nous pousse & penser également que Iintégration de ce
composant dans les circuits intégrés de puissance — du type “Smart Power™ — est
fortement souhaitable puisque le gain en aire de silicium procuré par une telle structure est
extrémement intéressant.
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Annexe 1 : Le logiciel de simulation PISCES

Al.l. GENERALITES

Le logiciel de simulation ATLAS est un simulateur de modélisation
bidimensionnelle de composants capable de prédire les caractéristiques électriques de la
plupart des composants semiconducteurs en régime continu, transitoire ou fréquentiel.
En plus du compertement électrique "externe”, il fournit des informations sur la
distribution interne de variables telles que les concentrations des porteurs, les i gnes de
courant, le champ électrique ou le potentiel, etc, autant de données importantes pour le
design et I'optimisation des procédés technologiques. Ceci est réalisé en résolvant
numériquement 1'équation de Poisson et les équations de continuité des électrons el des
trous en deux dimensions en un nombre fini dc points formant le maillage de la structure
défini par I'utilisateur ou par le programme.

Ce simulateur est composé de deux parties
* une partie traitement numérique (méthode d’intégration, de discretisation...),

* une partie formée des modeles physiques des composants semiconducteurs les plus
récents : modeles de recombinaisons, d’ionisation par impact, de mobilités, cn
température et statistiques de Fermi-Dirac et de Boltzmann notamment.

ATLAS a été congu de fagon A pouvoir utiliser d'autres outils qui facilitent son
utilisation. Ces outils sont les suivants :

* DEVEDIT : environnement ol est dessinée Ia structure (dimension, dopage, ...) et
son maillage,

* DECKBUILD : environnement o est définie le programme de simulation. La
structure et son maillage peuvent également étre définis dans Deckbuild,

* TONYPLOT : environnement ob sont visualisés les résultats des simulations
{(structure du composant, distributions de grandeurs diverses dans celui-ci,
caractéristiques électriques...),

* MASKVIEW : éditeur de layout,

* OPTIMIZER : optimise les paramétres de la structure de facon i obtenir en final la
vileur du parametre que nous lui avons définie au préalable.

Dans I cadre de notre travail, les applications DECKBUILD et TONYPLOT ont
été les plus utilisées. L'application DEVEDIT aurait pu I'étre également, mais des
problemes de convergence, li€s au maillage automatique qu'elle génere, ont été
rencontrés. Ceci nous a conduits A utiliser DECKBUILD pour décrire la structure et pour
effectuer un maillage “manuel”.

Dans cette étude, nous utiliserons uniquement PISCES qui est
Fapplication spécifique d’ATLAS aux composants Silicium.
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Al.2. STRUCTURE ET MAILLAGE

Dans la définition de la structure sont essenticllement spécifiés des paramatres tels
que les dimensions de la structure, la concentration des différentes couches dans le
Silicium (N+, N-, P- et P¥) et les contacts (contacts ohmiques résistifs, contacts
Schottky).

Un ordinateur n'a qu'une capacité mémoire finie et la simulation d'un modale
physique fait intervenir des équations différentielles partieltes lourdes gérer ; il ne peut
donc calculer une solution en tout point de la structure. D'otl la nécessité d'un maillage
qui consiste 4 définir un nombre fini de points discrets dans la structure. La solution en
chacun de ces points est obtenue en affinant une valeur initiale, jusqu'a ce que la
diftérence entre deux solutions successives devienne suffisamment petite pour satisfaire

le critere de convergence.

La définition du maillage est donc capitale pour une simulation car celle-ci est bien
siir d'autant plus précise que le nombre de points est important. Cela rallonge cependant
le temps de simulation : il est donc nécessaire de trouver un bon compromis entre un
maillage trop serré et une simulation trop longue d’une part, et un maillage trop lache et
une simulation peu précise d”autre part. C’est pour cette raison que les points du maillage
(ou Ies neeuds) sont non-uniformément espacés : ils sont rapprochés dans les régions ofl

un important gradient de potentiel est attendu et espacés dans les régions uniformes.

Ainsi, certaines zones critiques de la structure MOS doivent &tre suffisamment maillées
* les jonctions, pour tenir compte avec précision du profil de dopage et des courbures
éventuelles de ces jonctions,

* le canal, i cause de la couche inversée qui est extrémement fine,

* Vlnterface Si-Si0p, pour tenir compte de la discontinuité A cet endroit.

En revanche, le maillage peut 8tre élargi dans les régions uniformes telles que le substrat
et la zone épitaxiée.

Al.J. MODELES PHYSIQUES UTILISES DANS PISCES

A1.3.1. Equations fondamentales des semiconducteurs

Le simulateur PISCES résout les équations différentielles partielles de base qui

régissent les composants semiconducteurs. Ce sont I'équation de Poisson (AL.1) et les
équations de continuité des glectrons et des trous, respectivement (Al.2) et (A1.3).

L'équation de Poisson décrit le comportement électrique du composant
semiconducteur. Elle relie les variations du potentiel lectrostatique A la densité de charge
d'espace :

AV(x,y) =252 (Al.1)

& £ i




Annexe 1 197

Les équations de continuité décrivent les effets des mécanismes de transport de
courant et de génération-recombinaison sur la densité de charge :

on 1

o= ;_div(},, )-u, (AL.2)
d, I . =
-a—i):—;-,dw(‘f,,)—Up (AL3)

Alternativement, les densités de courant d’électrons et de trous "J‘n et jp peuvent
étre écrites en fonction de n et de p comme étant la somme d’une composante de
conduction et d’une composante de diffusion, lorsque, dans un cristal, s’exercent
simultanément des gradients de potentiel et de concentration :

T, =q.,.n.E+q.D, grad(n) (Al.4)

J,=q.4,.p.E-q.D, grad{p) (A1.5)

Al1.3.2, Statistiques de distribution des porteurs

a) Statistique de Boltzmann
Dans la majorit€ des cas ot le niveau de Fermi se situe dans la bande interdite et est
distant d’au moins quelques kT des bandes de conduction et de valence, la statistique de

distribution des porteurs se confond pratiquement avec celle de Boltzmann. On a alors

n= N(..e:xpli;l-_f(EF,l - E()] =nr._cxp[iT-('P, -0, )jl (Al.6)

pe NV.exp[:k.l—T(Ev - EFP):’ = n,..exp[if—T(gb, - 'P)] (AL7)

ot N et Ny sont les densités effectives d’états dans les bandes de conduction et de
valence, E¢ (Ey) le niveau Ie plus bas (haut) de la bande de conduction (valence), Eg, et
Eyp les pseudo-niveaux de Fermi pour les électrons et les trous.

PISCES prend également en compie le retrécissement de la bande interdite dans le cas de
fort dopage et le répercute sur la concentration intrinséque sous forme de variation
spatiale.

b) Statistique de Fermi-Dirac
Dans le cas ol I'on ne peut plus appliquer la statistique de Boltzmann, PISCES
utilise la statistique de Fermi-Dirac sous une forme semblable A la précédente ol 'on
rajoute des facteurs de dégénérescence v, et Yp inféricurs 4 'unité ;

|
n=N.7v, exp[ﬁ(EF” - E()] (ALR)

1
p=N,.7y, cxp[ﬁ(Ev - EF,,)} (A1.9)
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11 faut remarquer ici que Ia relation d’Einstein était utilisée de fagon explicite avec la
statistique de Boltzmann :

p=%T, (AL.10)
q
kT
Dpz'—;—.ﬂp (Alll)

Ce n’est plus le cas avec la statistique de Fermi-Dirac. Les expressions des
constantes de diffusion Dy et Dy deviennent alors plus complexes et dépendent

notamment des niveaux d’énergie des bandes de valence et de conduction,

¢) Tonisation partielle des impuretés
En général, on considére que toutes les impuretés présentes dans le silicium sont
ionisées (Np+ = Np or1 €8 Na- = Na o), €€ qui est vrai dans la mesure ol le niveau de
Fermi reste €loigné des niveaux donneurs et accepteurs de plusicurs XT. Si tel n’est pas
le cas, PISCES traite ceci en utilisant la statistique de Fermi-Dirac avec les facteurs de

dégéndrescence appropriés pour les bandes de conduction et de valence gnet ga -

N, = Ny (A1.12)
Ern _ED
L+gp.exp g

N, = Ny (Al1.13)

E, -E
1+ g,.cxp| 24—
kT
ou Ep et E, sont les niveaux d’énergie des atomes d’impuretés donatrices et acceptrices,
Np et Ny étant les dopages nets compensés de type N et P (si Nigg = ND tota1 - Na ot
> (), alors Np = Nigu et Nao =0, sinon : Ny = Nigep et Np = 0).

A1l.3.3. Modéles d’ionisation par impact

Lorsque des porteurs sont suffisamment accélérés sous 'action d’un champ
électrique, ils peuvent arracher des porteurs 4 un atome du réseau cristallin lors d’un
impact et done I'ioniser. PISCES comprend deux modéles d’ionisation par impact dont le
plus utilisé est celui de Selberherr. Selon ce modéle, le taux de génération G de paires

électron-trou vaut
12|
G=a ““+o (Al1.14)
ou oy, et o sont les coefficients d’ionisation des €lectrons et des trous.

Ces coefticicents correspondent an nombre de paires électron-tron générées par porteur et

par unité de longueur et ont pour expression générale :
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crit P
o, =" .exp|l | =— Al 15
w =0, . eXp [E) ( )
€Tt ﬁP
o, =o,”.exp —(——;—E_ (Al.16)

ot les valeurs des cocfficients o.®, EStit et B ont ét¢ déterminées expérimentalement par
différents auteurs. Par défaut dans PISCES : B, = Bp =L

Nous abordons plus en détail ce modele lors de 1'étude du claquage du transistor

MOS i tranchées — paragraphe (I1.3) —.

Al1.3.4. Modéles de mobilité

La mobilité des porteurs est une grandeur physique définie comme étant la

constante de proportionnalité entre la vitesse des porteurs et le champ électrique. Elle
dépend de maniére complexe de 1a nature et de la fréquence des collisions et interactions
que subissent les porteurs durant leur déplacement dans le cristal.

PISCES contient plusicurs modeles de mobilité dont le plus simple utilise des
valeurs de mobilité constantes pour les électrons et les trous, HUpg et Ppg, pour chaque
matériau employé. Utiliser des valeurs de mobilité constantes conduirait i des résultats
non réalistes puisque cela reviendrait 4 négliger des grandeurs telles que la concentration
des porteurs, le charp électrique et la température notamment. C’est donc pour tenir
compte de tous ces paramétres que différents modeles de mobilité sont proposés dans
PISCES.

La mobilité étant un parameétre extrémement important pour les transistors MOS, un
paragraphe entier lui est consacré — paragraphe (I1.2.1) —, oi les principaux modeles
de mobilité disponibles dans PISCES sont étudiés plus précisément.

Al1.3.5. Conditions aux limites

PISCES comprend quatre types élémentaires de conditions aux limites entre
matériaux qui sont : les contacts ohmiques, les contacts Schottky, les contacts Si-Si0; et
les tronticres de Neumann (réflectives). Des conditions supplémentaires ont été
implémentées pour les besoins d’applications spécifiques. Des modeles d’éléments
électriques (résistance, capacité, inductance), sous forme de blocs (un bloc est une partie
indivisible), insérables entre les tensions appliquées et les contacts du composant, ont été
inclus afin d’économiser des neeuds de maillage et done du temps de calcul. Une vraie
résistance de contact distribuée est aussi incluse pour pouvoir simuler la résistivité fine

des contacts semiconducteurs,
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a) Contacts ohmiques

Ils sont implémentés comme une simple condition de Dirichlet oi le potentiel de
surtace, la concentration en électrons et en trous en surface (s, ng, pg) sont fixés. Les
potentiels des quasi-niveaux de Fermi pour les porteurs majoritaires et minoritaires sont
égaux A la tension appliquée sur Iélectrode correspondante : ¢ = Op = Vappliquée (pas de
chute de potentiel due aux contacts). Le potentiel Wy est fixé A une valeur compatible
avec une charge d’espace nulle, ¢’est--dire - ng + Na-=pgs + Np+ .

Dans la réalité, on obtient cela en surdopant la région semiconductrice adjacente au
contact, afin de restreindre Uextension de la charge d’espace, et en introduisant dans cette
région des centres recombinants qui rendent la durée de vie des porteurs tres faible, de
sorte que des exces ou des défauts de porteurs ne peuvent subsister au voisinage des
contacts, et, ainsi, des courants tres Importants peuvent traverser le contact avee des
variations de potentiel infimes.

En utilisant Ia statistique de Boltzmann pour les concentrations de porteurs et le

potentiel en surface, on obtient :

n, = %_[(N; =N (V) =N +4.n,2:| (AL17)
n?
Py =—— (ALI8)
f
'I{S.=¢H+£.lnﬁ:¢[)-k—j:.lnﬂi (AL.19)
g m g n

b} Contacts Schottky
C’est un contact entre un semiconducteur et un métal dont le travail de sortie est tel
qu’une situation de dépeuplement du semiconducteur est présente au voisinage de
P'interface. Une variation de potentiel ¢lectrostatique ¢y, préexiste, a I"équilibre dans le
semiconducteur. Elle est supportée essenticllement par la zone dépeuplée de charge
d’espace prés de la jonction et joue le role de tension de diffusion. Dans PISCES, ces
contacts sont définis par le potentiel o, et, éventuellement, par une vitesse de

recombinaison en surface. Le potentiel en surface d’un contact Schottky est donné par :

'fIS:Z+ £ +k T'lni\i_asm-l-‘/;nﬁuﬁf
: 29 24 N, prigu

(A1.20)

o ¥ est affinité dlectronique et Ey la largeur de 1a bande interdite.

¢) Contacts isolants semi-conducteurs
Ces contacts ont généralement un travail de sortie qui implique une valeur de Wy
similaire 3 celle vue dans I’équation (A1.20). Les concentrations d'électrons et de trous
dans I'isolant et & interface isolant semiconducteur sont fixés A une valeur nulle ng =
Pg = 0.
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d) Limites de Neumann
Le long des bords extérieurs (dépourvus de contacts) des composants, des
conditions aux limites de Neumann homogenes (réflectives) sont imposées de sorte que
le courant ne puisse sortir du composant qu’a travers les contacts. En I’absence de charge
surfacique le long de ces bords, la composante normale du champ électrique est nulle, et
PISCES ne peut donc permeltre au courant de circuler d’un semiconducteur vers un
isolant.

e) Eléments en blocs

Ces €léments ont été implémentés pour réduire le nombre de points de maillage
utilisés pour discrétiser certaines structures ; ceci permet notamment d’économiser du
temps de calcul. Ces éléments peuvent étre des résistances, des capacités et des
inductances. Ainsi, pour représenter le susbstrat de drain d’un transistor MOS 2
tranchées, il est plus avantageux de remplacer la zone de substrat, qui a une épaisscur

réelle de 400 & 500 pm, par une simple résistance.
Quand un élément de ce type est attaché 3 un composant, une tension ¢ est créée
sur I'électrode de contact du semiconducteur. Cetle tension peut éure définie en appliquant
les lois de Kirchhoff. Si on relie, par exemple, une résistance ct une capacité d’entrée §

un composant — figure (Al.1) —, on a I’équation suivante :

R
—'VW\-. Vuppliquéc

Composant simulé

A ST E IS

q) ———p—

Figure AlL1 : Exemple d'éléments en blocs atiachés 4 un COmposant.

_ N,
upplicquée ¢ + C.(_lﬂ _ (Jn + JJ) =) (A12])
R dr 5 !

ou Ny, est le nombre de neeuds du maillage correspondant A électrode of sont appligués

ces éléments, (J, + Jp)i étant le courant d’électrons et de trous transitant par le nceud i,

Al.4. METHODES NUMERIQUES UTILISEES DANS PISCES

La fonction essentielle de PISCES est de déterminer le potentiel électrostatique et
les concentrations de porteurs mobiles en chaque point du semiconducteur. Pour cela,
PISCES résout les trois ¢équations différentielles (Al.1), (A1.2) et (A1.3) qui décrivent

le comportement du composant semiconducteur.
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Nous allons voir, brievement, comment PISCES discrétise ces équations pour
obtenir un systéme d’équations algébriques couplées non lindaire. Comme il n’existe
aucune méthode permettant de résoudre directement ce systéme en une seule opération,

des méthodes itératives non linéaires nécessitant une solution initiale sont utilisées.

Al.4.1. Discrétisation

Les €quations du semiconducteur doivent &tre discrétisées sur un ensemble de
nceuds formant le maillage de la structure avant de pouvoir étre résolu. Les fonctions
continues associées aux €équations différentielles sont représentées par des vecteurs
contenant les valeurs des fonctions pour chaque nceud et les opérateurs différentiels sont
remplacés par des différences. Au lieu de résoudre un systéme 2 trois inconnues,
PISCES résout un systéme a 3N valeurs inconnues, N étant le nombre de nceuds du
maillage.

La méthode des boites finies — variante de la méthode des différences finies — est
utilisée pour discrétiser Jes opérateurs différentiels sur un motif triangulaire. Chague
équation est intégrée sur un petit polygone qui inclut chaque neeud, conduisant ainsi 3 3N
équations algébriques non linéaires ayant pour inconnues les potentiels et les
concentrations en chaque point du maillage. Cette intégration met en équation le flux
circulant A travers le polygone ainsi que les sources et les puits qu’il renferme, de sorte

que la conservation du courant et du flux électrique est respectée.

Al.4.2. Méthodes de résolution

La discrétisation des équations du semiconducteur donne naissance i un ensemble
d’équations algébriques non linéaires couplées. Les deux méthodes de résolution les plus
répandues sont celles de Gummel et de Newton. Dans ces deux méthades, unc solution
est obtenue A chaque itération pour un grand systéme d’équations linéaires dont I’ ordre
varie de une 2 trois fois le nombre de neeuds du maillage si I’on résout les trois équations
en méme temps — pour un composant mettant en jen des électrons et des trous —.
L’objectif de ces méthodes, parallélement A la résolution du systéme, est de minimiser le
nombre de matrices solutions ou le “cofit” de chacune d’elles.

Aucune méthode n’est optimale dans tous les cas. La méthode A choisir dépend du
composant i simuler et du type de simulation i effectuer ; par exemple :
1) la résolution de I"éqguation de Poisson est suffisante a courant nul,
ii) pour les simulations de transistors unipolaires tels que le MOS, il suffit de résoudre

I’équation pour un seul type de porteurs, contrairement aux transistors bipolaires.

Al1.4.3. Contrdle de ’erreur
A chaque itération, on obticnt une solution qui s approche progressivement de la
solution réelle. PISCES dispose de plusieurs méthodes de contrble de Ierreur qui lui




Annexe | 203

permettent de savoir quand la solution cst suffisamment précise pour arréter les
itérations.

Les itérations non linéaires convergent généralement de fagon linéaire ou
quadratique. Dans le cas linéaire — méthode de Gummel —, Ierreur déerott environ du
méme facteur i chaque itération. Dans le cas quadratique — méthode de Newton —,
Uerreur diminue en racine camrée ce qui conduit i une convergence rapide. Pour cette
raison, les méthodes quadratiques produisent une convergence plus rapide ct des
solutions plus précises.

Al.4.4. Solutions découplées (méthode de Gummel)

Dans cette méthode, les équations sont résolues séquentiellement. L éguation de
Poisson est résolue cn considérant des quasi-niveaux de Fermi fixes. Comme I'équation
de Poisson cst non-linéaire, clle est résolue dans unc boucle interne par fa méthode de
Newton, puis le nouveau potentiel est porté dans les équations de continuité, gui, elles,
sont linéaires, et qui peavent étre résolues directement. Les concentrations de porteurs
rouvées sont reportées dans I'équation de Poisson et une autre itération commence,

Puisqu’une seule ¢quation est résolue A 1a fois, 1a matrice a N lignes ¢t N colonnes
indépendamment du nombre de porteurs (0, 1 ou 2). Cest pour cetle raison que Ion dit
que les solutions sont découplées, une partie des variables étant fixée pendant gque I'on
calcule les autres. En conséquence, le suceds de 1a méthode dépend du degré de couplage
entre les équations ; le couplage le plus important dans les semiconducteurs provient du
courant de conduction, qui est li¢ directement 3 la solution de I’équation de Poisson. En
conclusion, cette méthode doit &tre utilisée quand ce courant de conduction n’est pas
important, dans les structures d’isolation par exemple. Quand le courant de conduction

est prédominant, la convergence est lente et on utilisera plutot la méthode de Newton.

Al.4.5. Solutions couplées (méthode de Newton)

Dans cette méthode, toutes les variables peuvent varier A chaque itération et tous les
couplages entre variables sont pris en compte. Pour cette raison, I’algorithme de Newton
est tres stable et le temps de caleul est indépendant des polarisations, méme A fort niveau

d’injection. I'algorithme de base peut sexprimer ainsi :
Fo(Yon,p)=0

E(¥.np)=0 (A1.22)
E(¥.np)=0

A partir &’une solution initiale pour chaque naeud (g, ng, po), les variations (AW, An,

Ap} des inconnues (P, n, p) sont caleulées en résolvant le systéme lindaire suivant ;
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d¥Y dn dp
JF, JF, oF,
2% In Ip
oF, JF, JF,
9% on 3p |

(A1.23)

N
=3
fl
|

S m

Cette matrice Jacobienne a trois fois plus de lignes que de colonnes (ou deux fois si I’on
simule un seul type de porteurs) que la matrice pour une seule variable. L’inconvénient
de cette méthode est que, pour les maillages fins, la taille mémoire et le temps nécessaire
pour inverser la matrice peuvent &tre excessifs ; par contre, le nombre d’itérations est
petit, généralement compris entre trois et huit.
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Annexe 2 : Influence de la géomeétrie cellulaire sur
la_résistance passante spécifique

Au niveau de la forme, les structures des transistors MOS de puissance différent
principalement, d'une famille i l'autre, par la configuration géométrique de la diffusion
de la zone P du canal. La forme des petites cellules élémentaires qui, une fois assocides,
constituent le ransistor MOS de puissance, varie suivant la technologie mise en oeuvre.
Elles peuvent étre, par exemple, des hexagones, des carrés, des cercles, des triangles ou
des bandes paralleles.

Les expressions analytiques des résistances spécifigues établies dans ce mémoire
ont ¢t¢ obtenues a partir d'une géométrie cellulaire qui est celle des cellules carrées
alignées. Nous allons donner ici les expressions analytiques des paramétres 7, —
périmetre de canal ~— et S — surface d’une cellule — pour les principales géométries
rencontrées dans I'industrie afin de pouvoir caleuler, selon la géométrie cellulaire, la
résistance passante spécitique.

Connaissant les expressions des différentes composantes de la résistance passante
—— paragraphe (11.2.2.2) pour le ransistor MOS 3 tranchées et (IV.3.1) pour le transistor
VDMOS —, il suffit, d’une part, de multiplier les valeurs de ces résistances par la surface
S calculée selon le tableau (A2.1) et, d’autre part, de remplacer Z — qui apparait dans les
expressions de lu résistance de canal et de la résistance d’aceds — par la valeur calculée
dans le tableau (A2.1),

La scule difficulté provient de Iexpression de la résistance de “drift” Rg qui
dépend, d’aprés Hu [1], directement de la géométrie cellulaire, avant méme de faire
intervenir la surface élémentaire celullaire S : les expressions de la résistance de “*drit” qui
ont €€ présentées pour la géométrie A cellules carrdes alignées ne sont en effet pas
valables dans le cas des autres géométrics. Hu [1] a €tabli des expressions de Ry
identiques pour chaque géométrie, mais en introduisant dans ces expressions un lacteur
appelé g qui differe suivant la géométrie. Pour plus de détails, on peut se reporter aux
travaux de Hu [1]. D autres auteurs | 2, 3, 4] ont, quant i eux, noté peu de ditférences,
en ce gui concerne les valeurs de Ry entre les différentes géométries ; ils se sont contentés
de distinguer les géométries cellulaires — carrés, hexagones, cercles...— et les

géometrics lindaires — bandes paralleles —.
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Parametres calculés

Carrés alignés

Carrées non-alignés

0o,

r---n b - £ ¢
Doy | OOy o
OO0 0O 10O O
Surface S d’une cellule (r+ 1)2 —Q.(r + l)2
2
Périmétre 7, 4.1 4.1
a)

Parameétres calculés

Hexagones alignés

Hexagones non-alignés

000,
Saex]

Surface S d’une cellule (r+1)} ﬁ(r +1)
2
Pénméue Z 24031 2.4/3.1
b)

Parameétres calculés

Cercles alignés

O O Q,

r——-1 T

P

olie} ai | olo
O OO O OO
Surface S d’une cellule (r 1) “\_?__(,.Jr Iy
x.! md

Périmétre Z

¢)
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Paramétres calculés Bandes paralleles
[ |
L 1
$r
| 1§/
w
Surface § d’une cellule W.(r+1)
Péiimdire Z 2.(W+1)
d)

Tableau A2.1 : Expressions de Iu suifuce cellulaire § et du périmétre Z pour plusieurs configurations
géométriques différentes - a) cellules carrées, b) cellules hexagonales, ¢) cellules cireulaires, d) bandes

puralléles.
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Annexe 3 : Méthode d’acquisition des parametres
statiques SPICE des modéles des transistors MOS
de puissance.

Expérimentalement, une méthodologie d’acquisition automatique des parametres
statiques du transistor M.O.S. a été développée au L.A A S. Elle permet I’accds aux
paramétres €lectriques de la relation courant - tension du transistor & l'aide d’un systéme
appelé MLALALC.S.LM — Méthodes Automatiques d'Acquisition des Caractéristiques
Statiques et d'Tdentification des paramétres des transistors M.O.S —.

1l s'agit d'un systieme de mesure et de traitement numérique sous le contrdle d'un
calculateur HP 9825, Les techniques et méthodes utilisées sont applicables des
transistors de faible calibre en courant (Idmax quelques 10 mA) aux composants de
puissance (Iypax = 10A), & canal N ou P.

Les figures ci-dessous illustrent 1a procédure d’extraction des parameétres statiques
qui sont détaillés dans le chapitre IT — 3 savoir, la tension de seuil VT, le facteur de pente
K’p, la résistance & 1’état passant Ron et la résistance série (R, + Rpuik) — pour les

wois séries de transistors MOS de puissance 3 tranchées que neus avons caractériseé.

Ces transistors sont : un transistor MOS canal N de 60 'V de tenue en tension et de
60 A de calibre en courant —- RON constructeur = 8 mQ 3 V=10 V — un transistor MOS
cunal N de 30V de tenue en tension et de 10 A de calibre en courant — RON constructeur =
13,5m&2 & V=10 V — ¢t un transistor MOS canal P de 30V de tenue en tension et de 8
A de calibre en courant — R ON,constructeur = 20 mE2 & V=10 V—.

En ce qui concerne les autres parametres statiques, la valeur de la vitesse limite des
porteurs Vip,y qui fixe, pour une tension de grille donnée, Ie niveau du courant de
saturation, est ajustée en comparant les résultats obtenus en simulation avee ceux obtenus

expérimentalement pour les caractéristiques statiques de sortie Ii{Vas).

Enfin, une méthode approximative basée sur 'évaluation de ¥, pour des
transistors standards, a été déterminée en fonction de I'épaisseur d'oxyde. 11 a été montré
que ce potentiel ¥ varie lindairement en fonction de I'épaisseur d'oxyde. 11 vaut environ
25 V pour des séries de transistors “standards” — Cox = 1 QDDA —er 12V pour les
transistors VDMOS dits logiques dont I'épaisseur d'oxyde est de l'ordre de 500 A. On a
alors respectivement : © = 0,04 et © = (),08. Ainsi, connaissant 1'épaisseur d'oxyde, on
connait ¥ — cf chapitre T —.
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Figure A3.1 : Détermination des paramétres statiques par MA A C.S.IM. pour le transistor MOS canal

N a tranchées 60'V. Caractéristiques ;
a) g (Ve ) Roy (Vg.\‘)y c) [R()N‘(Vg.\"VTU (vg.\‘)-
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Annexe 3

Figure A3.2 : Détermination des parametres statiques par M.A.A.C.S.1M. pour le transistor MOS canal

N a tranchées 30 V. Caractéristiques :
a) Iqg (Vygh b) Ron (Vs), € [R()N.(Vg.v'VT)] (Ves).
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Frgure A3.3 : Détermination des paramétrey statiques par MAA.CSLM. pour le transistor MOS canal

F arranchées 30 V. Caractéristiques
@) 4a (V) B) RoN (Vys), ©) [RON.AV,gs-VD)] (V).
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Annexe 4 : Description du nouvean modecle pour la
capacité Cgq dans SPICE

Les expressions (I11.16) a (1I1.18) sont représentées, dans SPICE, A I'aide de
sources de tension — Ceopys Ysense, et ET — et de courant — GpG —, et d'une capacité
de référence Crep. Le circuit ainsi obtenu, représenté sur la figure (A4.1), est un circuit
qui n’est pas relié électriquement au modéle du transistor MOS A tranchées. Par contre,
les €léments qu’il contient contrdlent les variations de la capacité Cyq de ce modele. On
utilise ici, en tait, une des options du logiciel PSPICE qui est la modélisation
comporicmentale — “Analog Behavorial Modeling” —.

Le principe de fonctionnement est Ie suivant : la source de tension €copy prend la

valeur de la tension Vg, entre drain et grille — littéralement, il “copie” cette valeur —. Le

courant lyepge qui traverse la capacité de référence Crer — Cref = | pF — est mesuré dans
la source de tension “tictive” Vepee prévue a cet effet — on dit quelle est “fictive’” car

Viense =0V — Le courant Lsense a done pour expression

—c, Du (Ad.1)
sense T ref - df .

Le courant 1ye délivré par la source de courant Gpg est régi, quant i lui, par

l,, =——to] A42
iy ‘/{h NOLSE ( )
I+ £
Vj

Or, comme la capacité Crer est égale 2 1 pF et que I’on on désire exprimer Cya

I'équation suivante :

¢galement en pF, le courant leenee vaut alors (dVgg/dy). Lienge est un “miroir” qui suit

uniquement les variations de Vg par rapport i la variable temps.

L’expression (A4.2) s éerit alors -

C, IV
I, =t D (A43)
‘ V., dt

I+

i
On reconnait ici I"expression de la capacité non-linéaire Cpa — ayant un coefficient
de gradualité m égal 3 0,5 — qui est raversée par un courant Tdg.
p g
Enfin, la source de tension Ep permet, grice A I'instruction TABLE, de fixer les
plages de variations de Cgd en tonction de Vdg .
¢ quand Vg, est positive — entre 0 et 50 V dans le fichier de simulation — le courant
lyg dans la capacié Caa suit la loi (A4.3),
* quand Vg, est négatif, le courant prend la valeur constante de Igg correspondant i

Vgg=0V. Cette valeur correspond tout simplement  la capacité C gdmax-
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Le sous-circuit utilisé est présenté sur la figure (A4.1). Un exemple de fichier de
simulation SPICE pour un composant MOS 3 tranchées 60 V est également fourni figure
(A4.2).

P Liense = Crer. (dVgu/do)

_—_: Cref=1pF @ Gnpg

¢ D
4

Figure A4.1 - Sous-circuit permetiant fa représentation de la capacité non-linéaire C, .
& it gl

ID=f(VDS) POUR UN TRANSISTOR MOS A TRANCHEES 60 V
" Built on 20/07/94 at 11:00

vD30

VM 32

VG110

* Caractéristiques en direct

DCVDO0O1001VG 4101

.PROBE I{(vim)

X121 0 TRENCHMOS60

.SUBCKT TRENCHMOS60 20 10 30

" NEW MODEL LAAS CREATED ON: 15/11/95 AT 10-:00
"TEMPERATURE=293°K, BVDSS=60V, S=1 cma2,

RG 1014

M12133DMOS L=1U W=1U

MODEL DMOS NMOS (VTO=4.15 KP=85.73 THETA=0.04 VMAX=1E5 Level=3)
CGS 134350P

RD 20 4 0.006

DBODY 3 20 DBODY

-MODEL DBODY D{IS=2.816P N=1.021 R$=0.003 TT=100N BV=60 CJO=3250P VJ=0.66
M=0.442)

RA 421U

RS 35 1M

LS 530 0.2N

ecopy 1316 20 101

vsense 0 16 0

Cref 130 1P

G 41 VALUE={3316/(SQRT(1+V(51,0)/O.183))'I(Vsense)}
ET 51 0 TABLE {V(4,1)}=(0,0) (50,50)

RET 51 0 1K

.ENDS

END

Figure A2 : Exemple de simulation SPICE du transistor MOS & tranchées avee le nouveau madele
représentant la capacité non-lindaire C ik
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Annexe 5 : Exemple d’un fichier SPICE prenant
compte ’effet de la température

ID(VGS) POUR UN TRANSISTOR MOS A TRANCHEES 30 V
vD502

VM52

VG10

dCV()=0

.DC VG 01001

temp -55 25 125

.PROBE V{2) (VM)

Jparam THV=2.72 dr0=0.00532

X121 0TRENCHMOS 30V

SUBCKT TRENCH MOS 30V 2010 30

* MODEL LAAS CREATED ON:07/29/96 AT 15:00

* BVDSS=30V: 5=0.2 cm?2

RG 10114

M12133DMOS L=1U W=1U

.MODEL DMOS NMOCS (VTO={THV} KP=50.33 THETA=0.04 VMAX=0e4 Level=3)
ITHV 018 1

RITHV 18 0 {THV} TC=1.00e-3

ETHV 1 11 VALUE={V(18,0)-THV)

CGS134111P

RD 50 4 {dr0} TC=3e-3

DBODY 3 20 DBODY

MODEL DBODY D(BV=30 CJO=2130F VJ=0.663 M=0.378 |1S=1.816P N=1.021 R5=0.002
TT=100N)

RA 42 1M

VN 20 50

RS 35 1M

LS 530 0.2N

ecopy 1316 20 101

veense 016 O

Cref130 1P

G 41 VALUE:{ZGSO/(SQF%T(HV(S‘I,0)/0.043))*I(vsense)}
ET 51 0 TABLE {V(4,1)}=(0,0) (50,50)

RET 51 01K

.ends

.end
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Annexe 6 : Parameétres utilisés pour le calcul des

résistances passantes spécifiques

Transistor 60 V Transistor 30 V
eax (A) 800 500
¥ (V) 20 12
A V) 10 6
Dr (V) 0,43 0,45
Dp (V) 29,2 249
V1 (V) 4 4
N Amax {cm-3) 1,6.1017 3,5.1017
Np (cm-3) 9.1013 2,3.1016
Up (cm2.V-1s-1) 500 500)
Hoace (em2.V-1 s-1y 1050 1050
Hp (cm2.V-1.¢-1) 1150 1150

Tablean A6, 1 : Paramétres utilisés pour le calcul de la résistance passante spécifique du transistor

VDMOS.
Transistor 60 V Transistor 30) V
eox (A) 1 000 800
¥ (V) 25 20
A (V) 12 10)
D (V) 0,42 (),43
Dp (V) 37,1 292
VI (V) 4 2
NAmax (cm-3) 1,3.1017 1.6.10%7
Np (cm3) 9.1015 2.3.1016
o (cm2 V-1s1y 500 500
Hoace (cm2.V-14-1) 1050 1050
iy (em2. V-1 4-1) 1150 1150

Tableau A6.2 : Purametres utilisés pour le calcul de ld résistance passante spécifigue du transistor MOS

trunchées.



Thése de Monsieur Frédéric MORANCHO

“Le transistor MOS de puissance a tranchées :
modélisation et limites de performances”

Résumé

Ce mémoire traite de la modélisation et de I'évaluation des performances d'un nouvean
composant de puissance, le transistor MOS 2 tranchées.

Plus précisément, on présente tout d’abord I'évolution des structures MOS de puissance basse
tension depuis les années 70 jusqu’au transistor MOS 2 tranchées dont les principales propriétés sont
énumérées. On réalise ensuite une étude des mécanismes — analyse statique A 1'4tat passant et A 1’état
bloqué, analyse dynamique — intervenant dans les diverses zones du composant. Sur la base de cette
¢tude, on établit un modele de ce transistor pour le logiciel de simulation des circuits SPICE. Les
procédures d'acquisition des parametres de ce modale sont précisées, Ce modele ainsi obtenu est ensuite
validé sur deux familles de divers composants MOS de puissance industriels.

Enfin, les limites de performances statiques et dynamiques des transistors VDMOS et MOS 2
tranchées sont étudiées et comparées. 1 est principalement montré que, dans le domaine des basses
tensions, le transistor MOS 2 tranchées affiche Jdes performances supérieures au transistor VDMOS en
termes de résistance passante spécifique et de densité d’intdgration. Les études analytiques et les
simulations bidimensionnelles des deux types de composants montrent également que cette supériorité est
appelée A s’accroitre dans les années A venir.
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“Trench power MOSFET modelling and performance limits”
Abstract :

This thesis deals with the modelling and evaluation of performance of a new power device,
referred to as the trench MOS transistor.

More precisely, the development, as from the seventies onward, of the low voltage power MOS
structures is first presented up to the advent of the trench MOSFET whose main properties are listed.
Then, a study of mechanisms involved in the different zones of the device — i.e,, static analysis under
ON-state and OFF-state, dynamic analysis — is carried out. Based on this study, a model of this
transistor is established for the electric circuit simulation software SPICE. Parameter acquisition
procedures for this model are detailed. The model thus obtained is then validated on two families of
various industrial power MOSFET s,

Finally, the static and dynamice performance limits of VDMOS and trench MOS structures are
surveyed and compared. It is primarly shown that in the field of low voliages, the trench MOSFET
exhibits higher performance standards than the VDMOS structure in terms of specific on-resistance and
cell integration density. Analytical studies along with the 2D simulations of these types of devices
equally show that this superiority is bound to increase in the yeards to come. ‘

Key-words ; Trench Power MOSFET
Power VDMOSFET
Simulation
Modelling




