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Introduction générale

Dans un monde ou les préoccupations environnementales sont de plus en plus pré-
sentes, la maitrise de 1’énergie devient un enjeu majeur de nos sociétés modernes. Dans
ce cadre tres général, les applications basées sur 1’énergie électrique se trouvent en pro-
gressions constantes en raison de leurs impacts relativement modérés sur I’environnement.
Pour autant, la fiabilité, le rendement et la compacité des systemes de puissance doivent
étre en permanence améliorés afin d’obtenir une meilleure gestion de cette énergie élec-

trique qui est de plus en plus diffusante.

Les systemes dédiés aux applications électriques sont construits autour de convertis-
seurs qui permettent la mise en forme de ’énergie. Ces convertisseurs sont principalement
batis a partir de modules qui regroupent plusieurs composants semiconducteurs de puis-
sance reliés entre eux par des pistes conduisant les courants. L’amélioration des perfor-
mances de telles structures passe par la prise en compte, des la phase de conception, des
phénomenes physiques mis en jeu (électrique, thermique, CEM,...) et de leurs couplages

au coeur du systeme.

Dans ce contexte, le recours a la simulation est indispensable dans une phase de concep-
tion d'un nouveau produit. En effet, le prototypage virtuel est désormais utilisé dans tous
les domaines pour des raisons de gains de cotuit et de temps. Il est donc nécessaire de créer
les modeles décrivant les phénomenes régissant le fonctionnement d’un systeme et de ses
sous-ensembles. Pour cela, plusieurs types de modélisation sont possibles : la modélisa-
tion comportementale, la modélisation physique et la modélisation par éléments finis. Les
modeles associés doivent remplir plusieurs roles :

— Prendre en compte les dernieres améliorations technologiques des nouveaux compo-

sants.

— Permettre I'analyser des phénomenes internes des systemes déja existants afin d’amé-

liorer leur fiabilité.

— Prédire le comportement de nouvelles architectures en amont de la réalisation ex-

périmentale.
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L’objet de cette these porte sur ces trois aspects puisque nous aborderons la modé-
lisation analytique d’'un IGBT a tranchées, la simulation d’'un module de puissance puis

nous développerons une nouvelle structure semiconductrice de puissance.

L’outil de simulation Saber® sera le principal logiciel support de nos travaux. Cepen-
dant, la simulation & éléments finis sera utilisée au travers du logiciel Maxwell®3D pour
la modélisation des structures passives et des outils ISE-TCAD pour 'analyse du com-

portement interne des structures semiconductrices.

L’objet du premier chapitre est de présenter les concepts, les approches et les outils
nécessaires utilisés tout au long de ce mémoire. Ainsi, dans un premier temps, les aspects
fonctionnels des interrupteurs statiques en électronique de puissance seront présentés pour
se concentrer ensuite sur les modules de puissance a IGBT. Ces modules sont composées
de puces d'IGBT et de diode PiN. Ainsi, les différentes structures et les principes de
fonctionnement interne de ces composants semiconducteurs seront rappelés. Ensuite, les
différents types de modélisation seront présentées avec une attention particuliere sur notre
approche physique de modélisation. La difficulté dans la modélisation physique des com-
posants bipolaires de puissance est la prise en compte de phénomenes liés au stockage des
porteurs dans la base large et peu dopée de type N~. Cette charge stockée qui, en phase de
conduction, permet de réduire la chute de tension a 1’état passant par rapport a un com-
posant unipolaire devient un inconvénient lors des phases de fermeture car elle entraine
un retard entre la tension et le courant. Une modélisation distribuée spécifique permet de
connaitre avec précision 1’évolution de cette charge et donc de modéliser avec précision
les formes d’ondes électriques associées au composant dans un large spectre de conditions
de fonctionnement et d’environnements proches. C’est I’équation de diffusion ambipolaire
qui permet de décrire I’évolution des porteurs dans la base. Ainsi, une approche originale
de sa résolution sera présentée. La dépendance en température des différents parametres
physiques alimentant les modeles physiques analytiques sera donnée. Ce chapitre se ter-
mine par une présentation des différentes méthodes de modélisation des éléments passifs

avec un développement de la méthode utilisée dans le cadre de nos travaux.

La description et la modélisation de I'lGBT a grille en tranchées sont les themes abor-
dés dans le chapitre 2. Apres une présentation non exhaustive de cette structure d’IGBT,
une étude comparative avec les IGBTs a grille planar portant sur les performances et
la technologie sera donnée. Un accent sera porté sur un phénomene électrique propre a
cette structure appelé IE Effect ou PiN Diode Effect dans la littérature. Des simulations

a éléments finis permettront de mettre en évidence ce phénomene bénéfique pour les per-
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formances en conduction du composant. Elles ont également permis de lier I'lE Effect
a la géométrie de la tranchée; des interprétations physiques seront données. Enfin, un
modele d'IGBT a tranchée sera présenté et validé sur un module du commerce a ’aide de

confrontation entre les simulations et la mesure.

Le chapitre 3 est consacré a l'utilisation de notre approche de modélisation dans le
cadre de I'analyse et la conception en électronique de puissance. Une premiere étude sur
I’association des modeles de semiconducteurs et de connectique sera menée afin de mettre
en avant les contraintes électriques présentes sur les différentes puces d’'IGBT mises en
parallele a l'intérieur d’'un module commercial. Les modeles seront ensuite utilisés dans
le cadre de la conception d’une nouvelle structure semiconductrice basée sur le concept
de I'intégration fonctionnelle. Cette structure appelée Bi-IGBT combine des faibles pertes
en conduction et en commutation. La validation de sa fonctionnalité sera faite a I'aide de
nos modeles physiques analytiques sous le logiciel Saber®. Le fonctionnement interne de
cette structure intégrée sera ensuite modélisé a I'aide de simulations a éléments finis. La

réalisation de cette structure sera enfin présentée avec des résultats expérimentaux.
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Chapitre 1

Généralités sur la fonction
interrupteur, principes de

modélisation
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1.1. Les interrupteurs de puissance : aspects fonctionnels [1]

1.1 Les interrupteurs de puissance : aspects fonction-

nels [1]

L’objectif de I’électronique de puissance est de convertir ’énergie électrique entre un
générateur et un récepteur qui sont souvent de nature différente. C’est pourquoi, afin
d’assurer le flux d’énergie entre les deux, I'utilisation des convertisseurs d’énergie électrique
qui adaptent les caractéristiques et les différentes formes de I'énergie électrique (continue
ou alternative) est nécessaire. La figure 1.1 rappelle les grandes familles de convertisseurs
qui peuvent étre soit directs, soit indirects en faisant appel a l’association de plusieurs
convertisseurs directs. Deux types de sources sont présentes dans cette figure, a savoir
les sources de tension ou de courant continues (E; et FEj) et les sources alternatives
caractérisées par leur amplitude et leur fréquence (Vi, fi et V4, f2). Ces convertisseurs sont
réalisés avec des interrupteurs a base de composants a semiconducteurs et de composants
passifs tels des inductances ou des capacités. Les premiers permettent de controler le
transfert de I’ énergie électrique tandis que les seconds servent a filtrer les formes d’ondes
de cette énergie. Les interrupteurs se comportent comme des résistances non linéaires qui,
a I’état passant, doivent étre les plus faibles possibles et a 1’état bloqué, les plus grandes
possibles. Le fait de ne pas utiliser de pieces tournantes pour la matérialisation de ces

convertisseurs nous conduit a les nommer ’convertisseurs statiques’.

Onduleur
E1 > ‘/17 fl
R i it -

. ~_  Convertisseur indirect U
> O~ de fréquence

~

N
DN Convertisseur direct

NN de fréquence
Hacheur s

Convertisseur indirect >~ "~
- N >
E, continu-continu N Va, fo

Redresseur

F1G. 1.1 — Grandes familles de convertisseurs.

Ces convertisseurs permettent d’amener 1’énergie du générateur vers le récepteur ou
réciproquement suivant la réversibilité du systeme. Par exemple, dans le domaine de la
traction ferroviaire, lorsque qu'un train accélere, I’énergie est apportée du réseau électrique
au travers des caténaires a la machine électrique qui transforme cette énergie électrique en
énergie mécanique. En phase de freinage, le train possede une énergie cinétique a évacuer
afin de freiner le train. Pour cela, un transfert d’énergie de la machine électrique vers le

réseau ou vers une résistance ballast est effectué au travers du méme convertisseur sta-
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tique. Ces contraintes impliquent que les convertisseurs doivent assurer une réversibilité
soit en courant soit en tension. Ceci se traduit par une bidirectionnalité en tension et/ou

en courant des interrupteurs qui les composent.

Dans le plan I/V, un interrupteur bidirectionnel en courant et en tension va occu-
per les quatre quadrants comme indiqué sur la figure 1.2. Si 'interrupteur est considéré
comme idéal, sa caractéristique statique se confondra avec les axes du plan I/V. Cepen-
dant, dans les systemes de électronique de puissance, ce type d’interrupteur (hormis le
triac) ne peut étre obtenu que par association d’interrupteurs a deux ou trois segments.
De plus, les convertisseurs statiques classiques n’ont besoin souvent que d’interrupteurs a

deux ou trois segments pour assurer leur fonction.

Il existe donc plusieurs types d’interrupteurs :

— les interrupteurs unidirectionnels en tension et en courant. Les transistors bipo-
laires, MOSFET (Metal Oxyde Semiconductor Field Effect Transistor) ou IGBT
(Insulated Gate Bipolar Transistor) ont cette caractéristique avec une tension et un
courant de méme signe (Fig. 1.3(b)). Lorsque les signes sont différents, il s’agit d'un
comportement de type diode (Fig. 1.3(a)),

— les interrupteurs bidirectionnels en tension ou en courant. Ces interrupteurs a trois
segments sont soit une structure de type thyristor (Fig. 1.4(a)), soit I’association de
plusieurs interrupteurs transistor ou diode comme l'exemple du thyristordual (Fig.
14(b)),

— les interrupteurs bidirectionnels en courant et en tension. Seul le triac est capable
d’assumer cette fonction seul (Fig. 1.2). Il existe néanmoins des associations d’in-

terrupteurs a deux ou trois segments pour synthétiser cette fonction.

I

Etat passant

Etat bloqué
14

Fi1G. 1.2 — Caractéristique statique d’un interrupteur 4 quadrants type triac.
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1.2. La cellule de commutation

Iy

K A
A{ Vak
Vak I,
K

) 2 segments type diode (b) 2 segments type transistor

Fi1G. 1.3 — Caractéristiques statiques des interrupteurs unidirectionnels.

P K
K
’ ﬁ]az 5|
e Vak
K IA
Iy
4 A

3 segments type thyristor (b) 3 segments type thyristor dual

F1G. 1.4 — Caractéristiques statiques des interrupteurs.

1.2 La cellule de commutation

1.2.1 Restriction du domaine d’étude

L’étude en dynamique de tout convertisseur statique peut étre ramener a 1’étude de la
cellule élémentaire de commutation suivant les regles qui régissent les commutations [4].
Cette cellule est composée de deux interrupteurs qui changent d’état de fagon complé-
mentaire. Ce changement d’état revient a faire passer ces interrupteurs d’un état bloqué
a un état passant : cette action est appelé I'amorcage de I'interrupteur (ou sa mise en
conduction ou sa fermeture ou encore Turn-On Transient), 'opération inverse s’appelle la

blocage de I'interrupteur (ou ouverture ou encore Turn-Off Transient).

En prenant ’exemple de 'onduleur triphasé (Fig. 1.5), suivant le mode de commande
envisagé, la commutation d’un interrupteur se fera toujours de chaque bras sur ’autre sous
la tension du bus d’alimentation et avec comme charge une source de courant instantanée.
Pour cet exemple, trois cellules de commutation peuvent étre donc définies. Ces cellules
sont identiques d’un point de vue systeme. Par contre, de nombreux facteurs vont faire

varier sensiblement leur fonctionnement dans la réalité :

— la disposition géographique des composants fait que les chemins d’acces aux inter-
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rupteurs sont plus ou moins longs et/ou faciles’ pour le courant au niveau de la
commande et au niveau de la puissance,

— la dispersion entre les composants peut faire que les formes d’ondes de deux d’in-
terrupteurs a priori identiques soient différentes,

— la dispersion de la température dans tout le systeme peut aussi étre la cause de

dispersion sur le comportement électrique.

- = |- -
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| |
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’—< I (~)
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!
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!
|
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!
!
|

L e

G0

F1G. 1.5 — Structure d'un onduleur de tension triphasé.

La cellule de commutation élémentaire sera pour toute notre étude une cellule de type
hacheur (Fig. 1.6). En effet, dans les modules de puissance étudiés, la commutation se
fait toujours d’'un composant IGBT sur une diode PiN ; le convertisseur associé étant par

exemple un onduleur triphasé & commande MLI (Modulation de Largeur d’Impulsion).

Ly,

Diode PIN

FiG. 1.6 — Schéma d’une cellule de commutation de type hacheur.

1.2.2 Fonctionnement de la cellule de commutation

L’utilisation d'une commande double impulsion permet de reproduire de maniere
simple le fonctionnement dynamique de la cellule de commutation dans des conditions

de tension et de courant voulues. La source de tension est alors un condensateur chargé
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1.2. La cellule de commutation

pour fournir ’énergie nécessaire uniquement a deux impulsions (deux fermetures et deux
ouvertures). La charge utilisée est une inductance qui permet de faire monter le courant
jusqu’a la valeur d’étude désirée. Les formes d’ondes simplifiées de cette configuration

double impulsion sont données figure 1.7.

Les séquences de fonctionnement, sans prendre pour 'instant en considération tous les

phénomenes durant la commutation, sont les suivantes :

— Conditions initiales : Vg = E avec E la tension d’entrée continue, le courant le
traversant I, = 0, 'IGBT est donc bloqué

— at =ty 'IGBT est fermé en appliquant une tension Vg positive et supérieure a la
tension de seuil de 'IGBT V};,. En considérant la chute de tension a 1’état passant
nulle et une inductance parfaite comme charge, le courant I, va croitre de facon
linéaire suivant 'équation 14 = (E/L)t + Iy, L étant la valeur de I'inductance de
charge et I la valeur initiale du courant (dans notre cas I est nul). 14 va donc
croitre jusqu’a la valeur d’étude désirée Ic.

— at=1ty, 'IGBT est ouvert, apparait alors a ses bornes la tension continue d’entrée
E ainsi qu’une surtension supplémentaire due a I’énergie stockée dans 'inductance
de maille du circuit L,,. Apparait également le courant de queue de 'IGBT qui doit
évacuer sa charge stockée.

— at = ty, le courant de queue a disparu : c’est la phase de roue libre. Le courant
I circule en boucle fermée entre la diode et I'inductance de charge, la tension aux
bornes de 'IGBT est la tension E. En considérant la diode parfaite a 1’état passant
et 'inductance de charge pure, le courant I garde une valeur constante. Dans la
réalité, la chute de tension a ’état passant de la diode ainsi que 'aspect résistif de
la charge et des interconnexions vont faire que le courant I décroit lentement. Il
faut donc s’arranger pour que la durée (t3 — t2) soit la plus courte possible afin de
conserver le courant /o le plus constant possible entre I'ouverture et la fermeture de
I'IGBT tout en atteignant un régime stable de conduction.

— at =t3, 'IGBT est fermé : la tension a ses bornes va alors décroitre jusqu’a zéro
et apparait le courant de recouvrement de la diode qui doit évacuer aussi sa charge
stockée. Le courant I, présente donc un pic qui disparait a t = t4.

— at =ty, le courant 14 croit de facon linéaire comme entre ty et ;.
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Fi1G. 1.7 — Formes d’ondes simplifiées dans une cellule de type hacheur avec commande

double impulsion.

1.3 Les modules de puissance

La figure 1.8 montre les différents types d’interrupteurs généralement utilisés en fonc-
tion de la gamme de puissance et de la fréquence d’utilisation. Les modules a IGBT sont
utilisés principalement pour des applications moyenne fréquence et moyenne puissance.
Pour obtenir les calibres de courant désirés, la mise en parallele de puces élémentaires,

reliées entre elles, au travers des bondings, par des pistes de cuivre est nécessaire.

Les modules se déclinent principalement sous deux grandes familles de 'packaging’ que
sont le module standard (Fig. 1.9) et le 'press-pack’ (Fig. 1.10). Le tableau 1.1 présente
les avantages et inconvénients des modules standards et des 'press-packs’. Les figures 1.9
et 1.10 montrent quelques exemples de modules du commerce en technologies standard et

‘press-pack’ respectivement.
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Puissance (W)
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F1G. 1.8 — Répartition des différents types de composants en fonction de la puissance et

de la fréquence d’utilisation.

Avantages Inconvénients
Module - Technologie mature - Explosion a la destruction
standard - Cotit - Nécessite des connexions
de puissance inductives
- Refroidissement par la semelle
"Press-pack’ - Mise en court-circuit - Mise en oeuvre (serrage)

naturelle & la destruction

- Technologie non mature

- Refroidissement double face - Cotit

- Mise en série (empilage)
- Bonne résistance a

la fatigue thermique

- Pas d’explosion a la destruction

TaAB. 1.1 — Avantages et inconvénients des modules standard et 'Press-pack’.
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F1G. 1.10 — Exemples de modules de puissance de type presspack.

1.4 La diode de puissance PiN

1.4.1 Généralités

En électronique de puissance, la diode a principalement deux fonctions. Elle est utilisée
soit pour assurer les fonctions de redressement dans les convertisseurs statiques alterna-
tif/continu (redresseur) soit pour assurer la continuité du courant (phase de roue libre)
dans les cellules élémentaires de commutation. Deux types de diodes vont donc étre uti-
lisées : les diodes destinées au redressement (faible chute de tension a I’état) et les diodes

destinées a la commutation (faible perte a la commutation).

La diode PiN est de type bipolaire. Elle est constituée de deux émetteurs de types
opposés (P et N) et d'une base profonde et peu dopée de type N~ (Fig. 1.11). Cette der-
niere région est quasi intrinseque et c’est la raison pour laquelle cette diode est dénommée
diode PiN ou PmwN. Deux procédés de fabrication sont utilisés. Le premier consiste a dif-

fuser les émetteurs dans un substrat massif N~ et le second consiste a épitaxier la région
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1.4. La diode de puissance PiN

N~ sur un substrat Nt avec une diffusion de I’émetteur P*. Les diodes sur substrat mas-

sif sont principalement utilisées dans les applications ou la tension est supérieure a 1500V.

Les performances la diode PiN, en considérant le compromis performances statiques/
performances dynamiques peuvent étre réglées de deux manieres :
— en ajustant la durée de vie des porteurs dans la base. Ce réglage s’effectue a 'aide
d’introduction de centres recombinants tel que 'or ou par irradiation de particules
a forte énergie (protonage). Ces diodes sont dénommées a durée de vie controlée.
— en ajustant les efficacités d’injection des émetteurs. Un émetteur semi-transparent
dont efficacité d’injection est réduite est substitué a I’émetteur P relativement

épais et fortement dopé. Ces diodes sont dénommées a controle d’injection.

Anode

e

N+
Cathode

Fi1G. 1.11 — Vue en coupe de la structure de la diode PiN.

1.4.2 Principe de fonctionnement de la diode PiN
a) Etude statique

Comme dans la plupart des composants de puissance verticaux, la région de base
N~ permet de supporter la tension grace a l’étalement de la zone de charge d’espace
en polarisation inverse de la jonction PTN~. C’est la raison pour laquelle cette région
doit étre profonde et faiblement dopée pour tenir des tensions élevées. En raison de son
caractere intrinseque, la région de base se retrouve en haut niveau d’injection a 1’état
passant. La charge stockée est importante et permet une augmentation de la conductivité
de la région de base avec pour conséquence une faible chute de tension a 1’état passant.
La contrepartie est que la disparition de cette charge se fait par recombinaison. Ceci
se caractérise électriquement par un courant de recouvrement important qui ralentit a
la fois les vitesses de commutation et augmente les pertes dynamiques. Un exemple de

caractéristique statique d’une diode PiN est donné figure 1.12.
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A 1a(4)

passant

bloqué

Fia. 1.12 — Caractéristique statique de la diode PiN.

Il est possible d’avoir soit un mode passant (Vix > Viewir), soit un mode bloqué
(Vak < Viewir) avec Vieuy la tension de seuil de la diode. Dans ce dernier cas, c’est la
jonction PT/N~ qui est polarisée en inverse (fig. 1.11). C’est I'extension de la zone de
charge d’espace dans la région de base qui va déterminer au premier ordre la tenue en
tension. A ce stade, deux remarques générales sur la tenue en tension doivent étre faites
[5] :

— la distance intercellulaire (dans le cas des composants multicellulaires) doit étre
convenablement choisie afin d’assurer le phénomene de I'autoblindage entre chaque
cellule.

— les cellules périphériques doivent étre protégées par une technique de garde que sont
soient les terminaisons de jonction [6], les anneaux de garde [7], les électrodes de

champ [8], les couches semi-résistives [9] ou la technique RESURF [10].

b) Etude dynamique

La commutation d'une diode au blocage dans son environnement peut étre ramenée
au circuit électrique donné figure 1.13. Le fonctionnement en est le suivant (cf. fig. 1.14) :
— la diode est a I’état initial passante et les interrupteurs K; et K, sont ouverts,
Iy = 1.
— linterrupteur K est fermé : dl4/dt = —E/(Ls+ L,). C’est donc le circuit extérieur
a la diode qui va imposer son temps de désaturation ¢, (temps pour lequel la diode
va retrouver son pouvoir bloquant : I, = 0).
— la tension inverse aux bornes de la diode va ensuite augmenter jusqu’a étre égale a la
tension d’alimentation E. La décroissance du courant /4 va étre ralentie jusqu’a son

annulation : I4 prend alors sa valeur maximale notée communément Iz); a 'instant
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1.4. La diode de puissance PiN

correspondant tr,,, ou Vg = —E.

I'interrupteur K5 permet de terminer la commutation dans un type redresseur si il
reste ouvert ou dans un type roue libre si il est fermé. Dans tous les cas, I'inductance
correspondante (L, + Ly si Ky ouvert ou L, si K, fermé) va imposer une surtension
dont la valeur maximale Vz)s correspond au changement de signe de la dérivée du
courant a l'instant ty,,,,. Le temps de recouvrement correspond a la durée entre %
et I'intersection entre la tangente du courant a l'instant ty,,,, et ’axe des abscisses.
la diode est completement bloquée lorsque le courant la traversant est quasiment
nul et la tension Vg = —F, ceci apres une phase d’oscillation entre le courant et

la tension.

Diode PIN

K
.

F1G. 1.13 — Circuit électrique pour I'étude du transitoire de la diode.

F1G. 1.14 — Recouvrement d’une diode PiN.
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Chapitre 1. Généralités sur la fonction interrupteur, principes de modélisation

1.5 L’Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)

1.5.1 Généralités

L’IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) est une structure semiconductrice qui as-
socie les avantages d'une commande MOS et les performances en conduction des structures
bipolaires. Pour ces raisons, I'lGBT est devenu le composant majeur de 1’électronique de
puissance pour des applications allant jusqu'a 10 kW sous des fréquences pouvant aller
jusqu’a 20 kHz. Cette structure a été proposée pour la premiere fois par Baliga en 1979
et depuis, de nombreux travaux ont été réalisés afin d’améliorer ses performances. Intro-
duit commercialement pour la premiere fois en 1983, il est aujourd’hui proposé par de
nombreux fabricants (Eupec, Mitsubishi Electrics, Toshiba, Siemens, IXY'S, International
Rectifier, ...) de maniere discrete ou sous forme de modules. Les modules IGBT couvrent
une large gamme en tension de 600V a 6500 V, pour des capacités en courant jusqu’a
1200A.

1.5.2 Principe de fonctionnement de PIGBT

Nous nous pencherons dans cette étude sur le cas d'un IGBT a base de type N qui est
le plus largement répandu sachant que les mémes principes régissent les IGBT's a base de
type P. La structure de la cellule élémentaire de 'IGBT (fig. 1.15(b)) découle de celle d'un
VDMOSFET de puissance verticale (fig. 1.15(a)) ou la couche de contact ohmique de type
N située sur la face arriere est remplacée par une couche de type P*. La conception de
I'IGBT est de type multicellulaire avec la mise en parallele de cellules élémentaires pour

atteindre des forts niveaux de courants.

L’IGBT est une structure de type triode avec deux électrodes de puissance (I’anode
et la cathode) et une électrode de commande (la grille). Il est possible de différentier cinqg
principales régions semiconductrices (fig. 1.15(b)) : les émetteurs P et NT, la base de
type N, le caisson de type P et une section MOS. Les émetteurs ont pour role d’injecter
des porteurs dans la région centrale de base. Cette derniere, profonde et faiblement dopée,
participe a la tenue en tension. La section MOS permet de relier électriquement 1'émet-
teur NT a la région de base. L’ensemble des régions semiconductrices font apparaitre des
transistors bipolaires NPN et PN P, une résistance Rp et une section MOSFET a canal
N permettant d’obtenir le schéma équivalent donné par la figure 1.16(a). La présence
d’un court-circuit métallique entre I'’émetteur N et le caisson P permet de désensibiliser
la jonction émetteur/base du transistor bipolaire NPN. Le schéma électrique équivalent
devient alors celui donné par la figure 1.16(b). Par la suite, nous allons décrire le compor-

tement physique et électrique de 'IGBT en comportement statique et dynamique.
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Source $ Source Cathode Grille
+ +
N N MOSFET
P P
Pt Pt Enlette“rTransistor
N bipolaire NPN Jo
Rp
CaJisson
N Pt/P _
Transistor
Base N— bipolaire PN P
ase
Ji
Nt Emetteur Pt ~—
_________________________________________________________|
Drain Anode
(a) VDMOSFET (b) IGBT
F1G. 1.15 — Vue en coupe de structures semiconductrices.
Cathode Cathode
(@) (@)
= =
Grille | Rp Grille |
— —
NPN ]
° PNP — PNP
Anode Anode
(a) avec NPN parasite (b) simplifié

Fi1G. 1.16 — Schéma équivalent de I'lGBT.

a) Etude statique

En fonction des polarités sur les électrodes, il existe deux modes de fonctionnements
possibles :

— le mode bloqué.

— le mode passant.

La figure 1.17 représente les caractéristiques statiques I4 = f(Vag) d'un IGBT pour

plusieurs V.

Le mode bloqué

Il est possible d’avoir soit un mode bloqué direct (Vax > 0 et Vor < Vi, avec Vi,
tension de seuil du MOSFET), soit un mode bloqué inverse (Vax < 0).
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A 1a(4) bloqué en direct

Verka

en conduction

VG K3

Ve

( T
; e

bloqué en inverse

F1a. 1.17 — Caractéristiques statiques Iy = f(Vax) d'un IGBT pour plusieurs polarisa-

tions V.

Dans le premier cas, c’est la jonction Jy qui est polarisée en inverse (fig. 1.15(b)).
C’est I'extension de la zone de charge d’espace dans la région de base qui va déterminer
au premier ordre la tenue en tension. Dans le deuxieme cas, c’est la jonction J; qui est
polarisée en inverse (fig. 1.15(b)). En regle générale, cette jonction ne tient pas des tensions
importantes en raison de la difficulté de 1'utilisation d’une technique de garde sur la face
arriere. Cependant, des travaux proposent des terminaisons de jonction permettant une
bidirectionnalité en tension comme le MOS Bidirectionnal Switch (MBS) proposé par ST
Microelectronics [11]. Il est a noter que les mémes remarques que sur la tenue en tension

de la diode sont applicables.

Le mode passant

Dans le premier quadrant de la figure 1.17, le passage du mode bloqué au mode passant
se fait a la fois par application d'une tension de grille supérieure a Vj;, et pour une tension
Vg supérieure a la tension de seuil de la jonction PT/N~ coté anode (environ 0.7V).
Pour une tension V4x positive donnée, I'application d’une tension de grille supérieure a
la tension de seuil de la section MOS entraine I’apparition d’un canal entre la cathode
NT et la région de base N~ permettant ainsi d’alimenter cette derni¢re en électrons. Ce
courant de base controle alors le transistor bipolaire PN P. Ce régime de fonctionnement

peut étre traduit au premier ordre par la relation suivante :
Iy = Inos(1+ Bpap) (1.1)

32
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avec 4 le courant de 'IGBT, I;0g le courant traversant la partie MOSFET et SGpnp le

gain du transistor bipolaire PN P.

Le courant 14 est donc la somme du courant MOS et du courant de la section bipolaire.
Cependant, le gain Bpyp étant de faible valeur (environ 0.2) en raison de la profondeur
importante de la région de base, le principal apport de la section PN P est d’injecter des
trous dans la région de base. Cette injection permet d’augmenter la conductivité de la
région de drift dans des proportions significatives, diminuant de ce fait la chute de tension
a I'état passant. La contrepartie de cet avantage est une diminution des performances

dynamiques.

La répartition des porteurs dans la base large et peu dopée a l'état passant pour
un IGBT a grille planar est représentée figure 1.18. Se distinguent deux coupes aa’ et bb
différentes, la premiere est faite sous le caisson P/P™ et la deuxieme sous la grille. Suivant
bb', il existe sous la grille une couche accumulée (prolongement du canal). Ce phénomene,
s’il est accentué via une optimisation géométrique de la grille, permet de diminuer la
chute de tension a 1'état passant (IGBT & tranchée ou IEGT pour Injection Enhanced

Gate Transistor).

a v
! Grille ! Cathode oA
TJF - - - - T+ surface
N i N
P i P
P+ | P+
! J2
: Couche accumulée
i
N~ | Répartition suivant bb’
I
!
: J1 /
Pt Répartition suivant aa’
> T
" b Anode iR 2

F1G. 1.18 — Répartition des porteurs dans la base durant I’état passant de I'lGBT.

b) Etude dynamique

L’étude dynamique d’un cycle de commutation passe par ’analyse de la phase d’amor-
cage et de blocage.

Le comportement dynamique est fortement lié a la charge et la décharge des capacités

inter-électrodes de I'lGBT. Ces capacités sont données dans les spécifications techniques
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des constructeurs sous les appellations suivantes :

— capacité d’entrée Crss = Cas + Cap,

— capacité de sortie Cpss = Cap + Chs,

— capacité de contre-réaction (également nommée capacité « Miller») Crss = Cap.
Nous préférerons dans le cadre d’'une approche physique utiliser les capacités grille-source

Cas, grille-drain Cqp et drain-source C'pg.

Phase d’amorcage

L’électrode de commande de 'IGBT est controlée en tension a l'instar de I’ensemble
des structures a grille isolée. La mise en conduction de 'lGBT est effective quand la
tension aux bornes de la capacité Cgg est supérieure a la tension de seuil Vj;,. Générale-
ment, une tension Vgx largement supérieure (dans un rapport 3) a Vj;, est appliquée pour
faire fonctionner 'IlGBT dans son régime ohmique et de maniere robuste. Le contréole du
courant de grille au travers de la résistance de grille permet de régler la vitesse de com-
mutation a 'amorgage (dI4/dt) : il s’agit simplement de la charge d'une capacité Cgg au

travers de la résistance de grille.

A la fermeture, sur charge résistive pure, hormis le circuit de commande, la dynamique
de la commutation ne dépend que des caractéristiques intrinseques de la structure. Ce-
pendant, dans un convertisseur de puissance, 'IGBT est généralement associé a une diode

de puissance dont le role est d’assurer la phase de roue libre.

Les séquences de fonctionnement d'une phase d’amorgage sur charge inductive pure et

dans une configuration cellule de commutation (fig. 1.19) sont les suivantes :

— pendant la durée t;, 'IGBT est bloqué et supporte a ses bornes de puissance la
tension d’alimentation E. Le courant de charge I., passe par la diode de roue libre.
Des l'application de la tension de commande V,,,,, le courant de grille charge les
capacités Cgs et Cop. La tension Vg croit jusqu’a la tension de seuil V;,. Tant que
Vax < Vi, le courant de drain reste quasi nul et est appelé courant sous le seuil. A
la fin de cette durée to, Vax = V.

— pendant la durée t1, le canal de la section MOS est formé. Le courant I, commence
a croitre proportionnellement a la tension Vg appliquée. L’inductance de maille
L., provoque alors une chute de la tension Vg égale & L, (dI4/dt).

— pendant les durées t, et t3 : c’est la phase de recouvrement de la diode. La charge
stockée dans la base de cette derniere s’évacue sous forme d’un courant de recouvre-
ment qui se répercute par un pic de courant sur /4. A la fin de la durée 15, la tension

aux bornes de la diode commence a croitre. Vi diminue de facon complémentaire
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et plus rapidement car la capacité Cgp est faible pour une forte Vyg. A la fin de
t3, la phase de recouvrement de la diode est terminée et elle se trouve donc a 1’état
bloqué.

— pendant la durée t4, le courant de grille charge la capacité Cgp selon la relation
(dVak/dt = —15/Cap). Cependant comme la capacité Cgp est trés dépendante
du potentiel & ses bornes (contre réaction entre dVag /dt et Cgp), Ig est maintenu
presque constant. Comme V,,,, = Rqlg + Vak, la tension Vo = Vak wminer reste
constante : c’est la plateau Miller.

— pendant la durée ts5, la tension Vg atteint sa valeur finale Vg qui correspond a
la chute de tension a I'état passant. La grille continue de se charger jusqu’a ce que
Vak atteigne sa valeur finale.

Ta(t)
Var(t) 4

Vex witter
Vin
0

F1G. 1.19 — Formes d’ondes de la phase d’amorcage d’'un IGBT.

Phase de blocage

Pour bloquer un composant IGBT dans son fonctionnement normal, il suffit d’annuler
le canal du MOS en appliquant une tension Vi < Vj;. Le blocage s’effectue a 1’aide d'une
tension nulle sur la grille (la grille est court-circuitée avec la cathode). Dans la pratique,
une tension négative est appliquée afin d’assurer un blocage efficace et robuste du canal.
Les séquences de fonctionnement d’une phase de blocage sur charge inductive pure et dans
une configuration cellule de commutation (fig. 1.20) sont les suivantes :

— pendant la durée tg, la tension V,,,, passe de son niveau haut a son niveau bas. La

capacité Cgs + Cgp se ’décharge’ jusqu’a Var = Var mier-

— pendant la durée t;, la tension Vi augmente alors que le courant I4 décroit lors

de cette phase de plateau Miller. A la fin de t;, il apparait une surtension due a
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I'inductance de maille au méme titre que pendant la durée ¢; de la phase d’amorcage.
En fonction de la valeur de I'inductance L,,, cette surtension peut étre importante
et provoquer la destruction du composant.

— pendant la durée tg, le courant [4 décroit rapidement de maniere proportionnelle
a Vgi. Lorsque cette derniere est inférieure a Vjy, ; le canal du MOS disparait et la
base du transistor PN P n’est donc plus alimentée en porteurs.

— la durée tg correspond a la phase de courant de queue. Ce courant correspond a la
disparition par recombinaison des porteurs stockés dans la région de base de 'IGBT.

I(t)
Vak(t)

0

Vek (t)

VGK Miller
Vin

Fi1G. 1.20 — Formes d’ondes de la phase de blocage d'un IGBT.

1.5.3 Déclenchement du thyristor parasite : le ’latch-up’ [2]

Comme cela a été présenté dans la section 1.5.2, la structure interne de 'IGBT possede
deux transistors bipolaires N PN et PN P imbriqués qui peuvent sous certaines conditions
se déclencher en mode thyristor. Le déclenchement de ce thyristor parasite doit étre inhibé
car il entraine la perte du contrdole de 'IGBT. Si un tel phénomene se produit, le seul

moyen de bloquer la structure est le passage par zéro de la tension anode-cathode.

Le processus de déclenchement du thyristor parasite est le suivant : une fraction des
porteurs définissant le courant 14 circulant normalement dans la résistance Rp sous 1’émet-
teur N peut polariser en direct la jonction J3 (voir fig. 1.15(b)). Si cette jonction est
polarisée en direct, le transistor N PN devient passant et alimente alors la base du tran-
sistor PN P.
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Il existe deux types de latch-up : le statique et le dynamique. Le premier est obtenu
lorsque le composant est a I’état passant (faible Vi) et que 14 excede une valeur critique
I},. Le second intervient durant les commutations, lorsque Vi et I4 sont importants.
Ainsi, les densités de courant impliquées sont tres différentes suivant le type de latch-
up mais aussi de l'environnement de 'IGBT. Par exemple, dans des applications AC,
le latch-up peut étre arrété, de part le passage dans l'alternance négative de la tension

anode-cathode.

Le latch-up dynamique apparait a 'ouverture de 'IGBT lors de la fermeture rapide
de la section MOS qui crée un courant de trous qui peut étre suffisamment grand pour
polariser en direct la jonction émetteur N/ caisson P. La solution pour éviter ce probléme
est simplement d’avoir une résistance de grille suffisamment grande pour que la vitesse
de commutation soit assez faible pour que les trous ne soient pas évacuer par la cathode
mais se recombinent dans la région de drift. De nombreuses regles de design peuvent étre
appliquées afin d’éviter le départ en latch-Up. Parmi les plus courantes, I'ajout d’une
implantation PT dans le caisson de type P permet de diminuer la résistance de latch-up
par une augmentation du dopage [12]. Cette technique est utilisée aussi bien dans les

structures a technologie planar qu’a tranchées.

1.5.4 Structures et topologies

De nombreuses structures d’IGBT existent dans le commerce. Le choix de I'une d’entre
elles est conditionné par le déplacement du curseur des performances du compromis
conduction/commutation. En effet, la volonté de diminuer la chute de tension a 'état
passant passe donc par une augmentation de la modulation de conductivité de la région
de base en y augmentant la présence de porteurs. La contrepartie sera naturellement une
réduction des performances dynamiques. Il existe a 'heure actuelle deux grandes familles
de géométrie de grille :

— les IGBTSs a grille planar.

— les IGBTS a grille en tranchées ("trench’).

L’influence de la géométrie de la grille sur les performances des IGBTs a tranchées sera

développée dans le chapitre 2.

Il existe également dans ces deux grandes familles plusieurs types de design de I’anode :

— les IGBTs Non Punch Through ou a controle d’injection (Fig. 1.21(a)).
— les IGBTs Punch Through ou a couche tampon (Fig 1.21(b)).

— les compromis entre ses deux dernieres technologies.
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L’allure de la répartition du champ électrique dans les bases des structures NPT et PT
sont données figures 1.21(a) et 1.21(b) respectivement. Les traits pleins correspondent a
une tension Vg positive, les traits pointillés a une tension V4 négative. Seule la structure
NPT permet d’obtenir une bidirectionnalité en tension a la seule condition que la jonction
J1 soit correctement protégée a 1’aide d’une technique de garde adaptée. C’est le cas du
MOS Bidirectionnal Switch (MBS) [11]. Dans le cas de la structure PT, la couche tampon
N ne permet pas de tenir la tension en inverse. Malgré une profondeur de base N~ plus
faible, la répartition biseautée du champ électrique dans une structure PT optimisée peut
permettre d’obtenir des tenues en tension équivalentes aux structures NPT. Ainsi, pour
des tenues en tension équivalentes, les structures a couche tampon possedent une chute de
tension a l’état passant plus faible. Par ailleurs, cette couche supplémentaire diminue 1'in-
jection de porteurs du coté anode permettant ainsi une amélioration des caractéristiques
dynamiques (courant de queue). Il faut noter aussi que I'impact de la diminution de la

conductivité de la région de base sur la contribution ohmique est relativement faible.

Cathode Grille Cathode &
P P
pt pt
J>
N
P+ h “‘;;‘“‘~~_
\ 5]
Anode

(a) structure NPT

Cathode Grille Cathode S
NT NT
P P
P* Pt
J2
N-
1, Nt _=:::::___
p+ ]
y s
Anode

(b) structure PT

Fi1G. 1.21 — Vue en coupe de structures IGBT et répartition du champ électrique sous

polarité directe (lignes continues) et inverse (lignes discontinues).
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1.5. L’Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)

La tendance actuelle chez les différents fabricants est de développer des composants
possédant les avantages de conductivité élevée des structures NPT et de dynamique des
structures PT. La solution couramment adoptée passe par la matérialisation d’une couche
tampon modérément dopée et plus profonde afin de casser le champ électrique sans dé-
grader l'injection de porteurs dans la base. De nombreuses appellations commerciales sont
proposées :

— le Field Stop IGBT (FS IGBT) [13].

— le Soft Punch Through (SPT IGBT) [14].

— le High Conductivity IGBT (HiGT) [15].

— le Carrier Stored Trench Gate Bipolar Transistor (CSTBT) [16].

La conception des IGBTs étant multicellulaires, I'augmentation du calibre en courant
passe nécessairement par I’augmentation du nombre de cellules mises en parallele dans la
surface active du composant. Pour des raisons de cott lié a la surface de silicium occupée,
les topologies adoptées doivent permettre l'intégration d’'un maximum de cellules pour
une surface minimum. Cette apparente contradiction est surmontée grace a la conception
de la cellule élémentaire qui se doit de développer une largeur de canal maximum pour
une surface de silicium donnée. Cependant, une densification excessive dégrade la tenue au
court-circuit liée a une problématique thermique. Les topologies des composants verticaux

a grille MOS et particulierement les composants IGBT sont donc tres variées.

p+

V%) ™| N5 | &) | |\ )|
r P/ P p/ P P P P
o P l/\’ir T P ’/J'i '\ P )' 1 P ’,"4
N N- N N
P P P P
Anod Anod Anod Anod
(a) Cellules carrées (b) Cellules circu- (¢) Cellules a (d) Cellules a
laires bandes bandes  interrom-
pues

F1G. 1.22 — Topologies de cellules élémentaires.
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Les topologies les plus répandues sont :
— les cellules carrées alignées (Fig. 1.22(a)).
— les cellules circulaires (Fig. 1.22(b)).
— les cellules a bandes (Fig. 1.22(c)).
— les cellules a bandes interrompues (Fig. 1.22(d)).
Il est & noter que ces dernieres améliorent le contact de cathode en facilitant le court-circuit

émetteur N1/ caisson P.

1.5.5 Influence des parametres physiques sur les performances

Les performances des IGBTSs peuvent étre ajustées en jouant sur le parametre phy-
sique qu’est la durée de vie des porteurs dans la base. Ce controle de durée de vie est
généralement obtenu en irradiant d’électrons la base de 'IGBT. Ce procédé a l'inconvé-
nient d’introduire également dans I'oxyde des charges positives ce qui dégrade la tension
de seuil du MOS : I'utilisation d'un procédé a base température permet de régler ce pro-
bleme. Une réduction des pertes a 'ouverture est donc obtenue grace a une réduction de

la durée de vie mais aussi grace a une réduction du gain du transistor PN P.

1.6 Influence de la température

Le comportement en température des composants bipolaires dépend du sens de varia-
tion de ses parametres physiques en fonction de la température (concentration intrinseque,
mobilité, durée de vie, tension de seuil,...). Ces sens de variation n’étant pas les mémes
suivant les parametres, le comportement global du composant avec la température va dé-
pendre des conditions de fonctionnement (faible ou fort niveau de courant) mais aussi de

la structure qui va privilégier la dépendance en température de certains parametres.

1.6.1 Comportement en température de 'GBT

Pour les explications qui suivent, la chute de tension aux bornes du composant Vg,
a ’état passant sera la somme de la tension entre le drain et la source du MOS; de la
contribution ohmique de 'IGBT (soit la chute de tension dans la base large et peu dopée)

et de la tension de Boltzmann de la jonction émettrice (jonction émetteur P/ base N 7).

Pour la mise en parallele de puces IGBT, le comportement en température des com-
posants peut soit étre bénéfique au systeme soit conduire a un emballement thermique

et la destruction des composants. En effet, sur la chute de tension a I’état passant, un
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coefficient de température positif va favoriser un équilibre de courant entre les différentes
puces en parallele lors du régime permanent. Par exemple, pour deux puces en parallele,
la puce qui va chauffer le plus va avoir tendance a faire passer moins de courant a une
chute de tension a I’état passant donnée. La somme de deux courants des puces étant
égale : c’est l'autre puce qui devra faire passer plus de courant et donc chauffer plus :
ce comportement va donc conduire a un équilibre thermique. Par contre, si le coefficient
en température de la chute de tension a I'état passant est négatif, 'effet inverse va se
produire et c’est la puce qui va le plus chauffer qui va avoir tendance a faire passer le plus

de courant d’ou ’emballement thermique.

Structure NPT

Dans cette structure, la diminution de la tension de seuil et de la tension de jonction
émettrice avec la température va avoir tendance a augmenter le courant passant pour une
Vak.,, donnée et ce, a faible tension de grille alors que la dégradation des mobilités va
dégrader la contribution ohmique dans des conditions de fort courant passant. La contri-
bution de la dépendance en température de la durée de vie est négligeable tout comme
I'injection du coté anode. La figure 1.23(a) donne un exemple de caractéristique statique

d'un IGBT NPT pour deux températures a Vg fixe.

Structure PT

L’ajout de la couche tampon permet de réduire I'injection de trous dans la base large
et peu dopée et par conséquent 'retarde’ I'influence de la contribution ohmique a la chute
totale de tension V., ,. Par conséquent, il existe un point de croisement sur la caractéris-
tique statique d’'un IGBT PT entre deux températures. Au dessous de ce point, pour des
courants et des tensions faibles, le coefficient de température de Vi, , est négatif : c’est
la dépendance en température de la tension de jonction et de la tension du MOS qui sont
prépondérantes. Au dela de ce point, pour des forts courants et de fortes tensions, c’est
la dépendance en température de la tension ohmique qui favorise un coefficient de tem-
pérature de V., positif. La figure 1.23(b) donne un exemple de caractéristique statique
d’un IGBT PT pour deux températures a Vg fixe.

La structure PT pose donc un probleme pour la mise en parallele de composants. Pour
remédier a ce défaut, le recours un procédé de réduction de durée de vie en bombardant
la face arriere d’électrons est utilisé. Ainsi, une réduction locale de la durée de vie permet
de descendre le point de croisement le long de la courbe statique vers des courants et des

tensions plus faibles.
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Ia Ia
25°C
25°() 125°C

125°C

- Vak Vak

(a) NPT (b) PT

FiG. 1.23 — Caractéristiques statiques d’IGBT en fonction de la température.

1.6.2 Comportement en température de la diode PiN

Le sens de variation de la chute de tension de la diode a l’état passant ressemble
A celui de 'IGBT PT. A faible niveau de courant, la tension de jonction impose un
coefficient de température négatif au travers de la concentration intrinseque et de 'unité
thermodynamique. A fort niveau de courant, c’est la diminution des mobilités qui va

imposer un coefficient de température positif.

1.7 Modele de composants a semiconducteurs actifs

1.7.1 Les différents types de modeles

Différents types de modeles apparaissent suivant le niveau de modélisation désiré. Ils
sont au nombre de trois :

— les modeles comportementaux.

— les modeles physiques.

— les modeles a éléments finis.

Pour une étude systeme, les modeles comportementaux sont privilégiés pour leur sim-
plicité et leur rapidité de convergence. Ceux-ci se comportent comme une boite noire et
leur fonction est de représenter un composant ou systéeme sans tenir compte des phéno-
menes internes qui régissent son fonctionnement. Ils sont représentés par des formules
mathématiques qui n’ont aucune valeur physique. Simple d’utilisation et facile a mettre
en oeuvre, ils possedent un domaine de validité étroit et ne peuvent s’inscrire dans une

démarche fine de conception prédictive.

Pour une étude plus précise ou interviennent des phénomenes extrémes de fonctionne-
ment et dans la cas du prototypage virtuel, les modeles analytiques physiques sont préférés.
Ils sont régis par des équations représentant les phénomenes physiques internes et cela de

maniere indépendante des conditions externes. Pour les composants semiconducteurs, ces
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modeles font malgré tout appel a des hypotheses simplificatrices (voir section 1.7.2). Ces
modeles sont de fait plus complexes et entrainent a la fois des difficultés de convergence
et des temps de calcul plus longs. De plus, 'utilisation de ce type de modele demande aux

concepteurs d’étre au moins un amateur éclairé a défaut d’etre un homme de I’état de ’art.

Enfin, dans une démarche strictement orientée conception de composant semiconduc-
teur : I'utilisation de logiciels a éléments ou différences finis est indispensable. Ces modeles
permettent de simuler le comportement interne d’une structure semiconductrice en résol-
vant les équations fondamentales (Poisson, chaleur, continuité ...). Ainsi, des phénomenes
inaccessibles par la mesure dans le cristal semiconducteur peuvent étre analysés. Outre
des temps de simulation élevés, la difficulté de ce type de modélisation numérique ré-
side dans le maillage de la structure en différents points ou seront résolues les équations
fondamentales. Celui-ci doit étre fin dans les zones du cristal ou les phénomenes sont
présents et assez grossier dans les zones ou il ne se passe rien pour ne pas alourdir les
temps de simulation. Il convient donc d’avoir une connaissance approfondie en physique

des semiconducteurs pour obtenir des résultats de simulation fiables.

1.7.2 Modele physique distribué de composant bipolaire
Approche régionale

La méthodologie de modélisation présentée est basée sur une approche régionale des
composants semiconducteurs. Elle consiste & identifier les régions physiquement et /ou élec-
triquement différentiables du composant et a créer un sous-modele pour chacune d’elles.
Les premieres d’entre elles sont délimitées par les jonctions métallurgiques. Ce sont les
bases larges et faiblement dopées du composant, les grilles MOS, les émetteurs forte-
ment dopés, les caissons, les couches tampons... Ces régions possedent par définition des
frontieres fixes. Les secondes sont les zones de charge d’espace, les couches accumulées,
inversées ou encore dépeuplées. Leurs comportements sont régis par le niveau de pola-
risation du composant. Ces dernieres possedent des frontieres mobiles. Les sous-modeles
établis pour chacune de ces régions sont ensuite reliés entre eux grace a la continuité
des courants et des concentrations de porteurs aux frontieres pour construire le modele
complet du composant. Le tableau 1.2 présente quelques exemples de sous-modeles des

régions a prendre en compte pour modélisation complete de composants bipolaires.
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Région PiN diode | IGBT NPT | IGBT PT | GTO | BJT
Base v v v v v
Emetteur v v v VR IV
Couche tampon v v
Caisson v v v
Zone de charge d’espace v v v v v
Région MOS v v

TAB. 1.2 — Composition des modeles de composants de type bipolaire.

Hypotheses simplificatrices

La premiere des hypotheses est celle d’'unidimensionnalité. Elle est valable intuitive-
ment dans les composants simples type diode PiN : I’épaisseur de base large et peu dopée
est tres faible devant la largeur de la puce et les différentes interfaces dans la structure sont
paralleles : les écarts dus aux effets de bord peuvent étre négligés. Cette affirmation peut-
étre contestable dans bon nombre d’autres composants ou les lignes de courant peuvent
suivre des directions totalement différentes comme dans 'IGBT a grille de type planar
par exemple ou le courant traversant le MOS est perpendiculaire au courant vertical qui
traverse la base large et peu dopée. De méme, les lignes de courant seront beaucoup plus
concentrées dans le canal du MOS que dans la base. De plus, les composants bipolaires
comme les IGBT's sont composés d’un grand nombre de cellules élémentaires mises en pa-
rallele dans le silicium. Cependant, dans nos modeles, la variation de grandeurs spatiales
n’intervient que dans le sous-modele de la base large et peu dopée vu I'aspect distribué de
la répartition des porteurs. Les autres sous-modeles sont compacts, et ne font pas appel a

ses variations spatiales de position, ainsi I'hypothese d’unidimensionnalité reste valable.

Les autres hypotheses de travail sont que la base large et peu dopée est quasi-neutre
et en haute injection : c’est-a-dire que les concentrations de trous p et d’électrons n sont

sensiblement égales quelque soit la position dans la base.

1.7.3 Les sous-modeles électriques
Le modele de la base large et peu dopée

Le comportement des porteurs dans la région de base est décrit par I’équation de diffu-
sion ambipolaire. Nous allons établir cette équation. Avec les hypotheses simplificatrices

établies, nous pouvons écrire les équations de densités de courants de trous et d’électrons
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Jp et J, qui sont respectivement :

_ P, Op
J, = qu(UtE 83:) (1.2)
n on
= gD, —F + — 1.
5= a0 (e o) (13)

ou q représente la charge élémentaire, D,, et D, les constantes de diffusion des électrons et
des trous respectivement et U; I'unité thermodynamique. En éliminant le champ électrique

E de ses équations, ’équation suivante est obtenue :

)

_ 1.4
D. D, lox (1.4)

Les équations de continuité aux concentrations de trous et d’électrons p et n respective-

ment sont les suivantes :

op p 10J,

£ - _£_ 7P 1.
ot T q (15)
on n 19J,

- - 4z 1.
ot T * q T (16)

ou 7 est la durée de vie des porteurs.
Les équations (1.4,1.5 et 1.6) meénent a I’équation classique et fondamentale de diffusion

ambipolaire (éq. 1.7).

Da2p($,t) p(l‘,t) ap(x,t)

= 1.7

Pz - T .7
2D, D

avec D = Dn+l§p (1.8)

ou p(x,t) est la concentration des porteurs et D la constante de diffusion ambipolaire.
D et 7 sont supposées indépendantes de la position . Deux exemples de répartition des
porteurs sont donnés figures 1.24 et 1.25 en régime de saturation et de désaturation avec

comme conditions aux limites les équations 1.9 et 1.10 a gauche et a droite de la zone de

stockage.
_ Ip(t) 1 (I . Ipg
fa = 2 wg—zq—S(D—n z (19)
. 8p(t) - 1 Ind _ Ipd
fat) = —- md_2qS(Dn D, (1.10)

ou S représente la surface active du composant, (1,4, Iy) €t (I, Ipa) les courants d’élec-

trons et de trous aux frontieres x, et x4 respectivement.

Principe de résolution de I’équation de diffusion ambipolaire La solution ana-

lytique de I'équation de diffusion ambipolaire est bien connue en statique, mais en dy-
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L p(a) =n(z) r A

i

fo(®)
ng —-— ——- -[pd
Ing — — Ind
zg=0 re=W

F1G. 1.24 — Répartition des porteurs dans la base en régime saturé.

L P(x) = n(z) N
Ipg —‘—» —‘—» T
Ing #‘ #‘ Ind
P EACE
%\ TAGIR
0 T zd\‘ w

Fi1aG. 1.25 — Répartition des porteurs dans la base en désaturation.

namique, aucune solution n’existe. Pour cela, un développement en série de Fourrier (éq.
1.11) peut étre utilisé comme solution de 1’équation 1.7.
o0
kr(x — x,)
p(z,t) =V(t) + Y Vi(t) cos ——2~
’ kz:; (T4 — 2)

ou x4 et x4 sont la position des frontieres respectivement droite et gauche de la zone de

(1.11)

stockage. Les coefficients V,(t) et Vi(t) sont définis par les équations 1.12 et 1.13.

1 Td
%(t)z(xd—_xg)/xg p(x,t)d:c (112)
2 i ees (R
O e (T ) (118

Cette solution en développement de Fourier p(x,t) peut étre introduite dans I’équa-
tion de diffusion ambipolaire. En multipliant chacun des membres de 1’équation 1.11 par
cos(nm(z — ) /(xqa— x4)) avec n entier, et en intégrant sur le domaine de la zone de
stockage, les coefficients Vi (t) deviennent un ensemble infini d’équations différentielles du

premier ordre suivant la valeur de k£ (1.14 et 1.16).
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Pour £ =0 :
(xg — x4) (d‘fl)fw + Voft)) = D|[fa(t) — fo(t)] — Lo(t) (1.14)
Lo(t) = Val() (% - (—1)”%) (1.15)

Pour k # 0 :
(4 ; ) (dt%(t) + Vi(t) E + —<Ild)ﬁ ;)4) = DI (=1 fult) — f,(8)] — Iu(t) (1.16)
Ik(t) _ Vk4(t) d($gd; xd) + Z ﬁ%(t) (% . (_l)k—l—n%) (1‘17)

n=let#k

L’équation de diffusion ambipolaire se réduit alors a un systeéme infini d’équations dif-
férentielles du premier ordre. Grace a une analogie électrique, ces équations peuvent étre
représentées a l'aide d'un circuit électrique équivalent constitué de deux lignes paire et
impaire. Ces deux circuits sont facilement programmables dans un logiciel de type circuit
tel que Saber® (cf. fig. 1.26). Ces lignes sont composées d’une infinité de cellules RC é1é-
mentaires ou la tension aux bornes de chaque cellule représente un coefficient Vi (t) de la

série de Fourrier.

Ces cellules élémentaires de rang k sont composées d’une résistance Ry, d’un conden-
sateur Cy et d’une source de courant Ix(¢) mis en parallele. Ces composants sont décrits

par les équations 1.18, 1.19, 1.21 et 1.20 respectivement.

Pour £k =0 :
Co = x4 — x4 (1.18)
Ry=—— (1.19)
Tg — Ty
Pour £ # 0 :
Oy = % (1.20)
2 1
Ry = 1.21

47



Chapitre 1. Généralités sur la fonction interrupteur, principes de modélisation

Les deux lignes paire et impaire sont excitées par une source de courant I, . (t) et
Iei i () dont les expressions en fonction des courants d’entrée et de sortie sont données
équations 1.22 et 1.23.

I (1) = DUfalt) — o(8)] = [q;sf (1.22)

D (Lygtla Iyt L
- 2gS D, D,

Lesppair (1) = =D[fa(t) + fo(t)] (1.23)

Limitation du nombre de cellules Bien évidemment, il est impossible de réaliser
des lignes possédant un nombre infini de cellules élémentaires. Une troncature est donc
nécessaire. Deux résistances de troncatures sont donc ajoutées en série a ces lignes pour
avoir un nombre finis de cellules pour son implantation logicielle. Ces résistances (éq.
1.24 et 1.25) sont calculées de maniere a retrouver analytiquement la solution exacte de
I’équation de diffusion ambipolaire en régime statique. Le nombre maximum de cellules

utilisées est noté n,,qz-

1 T cosh <%> -+ 1 Nmax
Rattyare = 5-4/ I - > R (1.24)
q sinh (—xd*zg)

VDt k=0 et k pair
M — Nmazx
Ruttyyor. = - iCOSh( m) _ > R (1.25)
24V D sinh (xdixg> k=1 et k impai
\/ﬁ =1le mmpair

W

1

Nmax—1

- L O
Mnas 1 (t) o |Crmas | Tnmas
Radd,,m,, . Raddwnpa'n‘c

F1G. 1.26 — Circuit électrique équivalent a la répartition des porteurs dans la base.

C

Evolution des fronti¢res de la zone de stockage Les frontieres de la zone de
stockage peuvent étre soit mobiles, notamment lorsque la base est en régime de désatu-
ration, soit fixes lorsque la base est noyée de porteurs (régime de saturation). Le systeme

d’asservissement de la figure 1.27 permet de rendre compte de ce phénomene.
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Zg Tq

k() DA | kw(]) DA

F1G. 1.27 — Asservissement des frontieres de la base.

Ce systeme peut étre décrit par les équations suivantes :

x4(t) = Igg.€xp (Ki—gg(t) - 1) (1.26)
W —x4(t) = Igq.exp (Ki—dd(t) — 1) (1.27)

Dans le cas du régime de saturation, les concentrations de porteurs p, et pg sont
positives. Les diodes D sont donc passantes et les tensions a leurs bornes sont les images
de x4 et (W —z4). Dans le cas ot les valeurs des concentrations de porteurs ont tendance
a devenir négatives (valeurs fixées par les parametres de l'asservissement), les diodes D
se bloquent. Les tensions a leurs bornes augmentent naturellement et rendent compte
ainsi de ’évolution des frontieres de la zone de stockage. Les parametres Igg, Igq, ¢q €t g
doivent étre tels que les diodes soient les plus idéales possibles. Cet asservissement permet
de remonter aux équations 1.28, 1.29, 1.30 et 1.31 qui donnent respectivement la charge
totale stockée, les concentrations de porteurs aux frontieres et la concentration moyenne

des porteurs dans la base :

Qs = Q/xjdp(x)dx (1.28)

pa(t) = Vo(t) + k;i Vii(t) — Mi Vi) (1.29)
py(t) = Vo(t) + kf: Vi(t) (1.30)

Pbase = 55 (1.31)

pa(t) — py(t)

Ces trois grandeurs permettent de lier la dynamique des porteurs dans la base avec
la chute de tension ohmique dans la zone de stockage (éq. 1.32). Ajoutée a la tension

‘Dember’ (éq.1.33), la chute de tension totale dans la base large et peu dopée a pour
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expression (éq.1.35) :

I Pd — Dy

Vo — 1.32
o qSE‘PJr ,unND + (,un + ,up)pbase ( )

D Dd
VDembe'r - 2Ut—pln (_) (133)

D, + D, Dg
VBase = VQ + VDember (134)

J Tq dr zq d(pn)

Vi ase — _/ + U, / O dz 1.35
y q Joy Np+ (n+mp)p ')y, n(p+nDy/Dy) (1:33)

Les émetteurs

Les émetteurs qui, idéalement, jouent le role de jonctions passantes pour les courants
de majoritaires et bloquantes pour les minoritaires, peuvent étre utilisés pour controler
I'injection de porteurs d’'une région a I'autre. Cela est le cas dans les IGBT's dits a 'controle
d’injection’ (Non Punch Through IGBT) qui, en limitant 'injection de porteurs dans la
base, permettent d’obtenir un compromis chute de tension a ’état passant/charge stockée
acceptable. Cette technique permet d’obtenir des résultats similaires au controle de la
durée de vie des porteurs dont la technologie est plus difficile a maitriser. La figure 1.28

représente un émetteur de type PT /N~ avec les différents courants mis en jeu.

—
@ I 5
pj
by .
I
.
Pt N~

F1G. 1.28 — Représentation d'un émetteur.

L’utilisation du formalisme ’h’ (coefficient de recombinaison d’émetteurs) permet de
rendre compte du comportement des émetteurs au travers de I’équation 1.36 qui décrit le

courant de minoritaire I,,;, :

avec S la surface active du composant, (pn) la concentration de porteurs a la jonction, n;
la concentration intrinseque et h le coefficient de recombinaison surfacique d’émetteur. h

est décrit par I'équation suivante dans le cas ou les porteurs minoritaires sont des trous
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et pour un émetteur de type P :

Dn TLQ |P 1 Wp
po= ol P 2 (2R 1.37
Nan? |y {ano (Ln (1.37)

i

avec Wp la profondeur de I’émetteur, N4 la concentration d’atomes dopants, D, la
constante de diffusion des électrons et L,, la longueur de diffusion des électrons (L, =
VD, T,) ot Tp est la durée de vie des trous. n} |p/n est la concentration intrinseque de

chacune des régions de la jonction émettrice.

Selon la technologie utilisée, trois catégories d’émetteurs existent :

— les émetteurs classiques fortement dopés. Peu sensibles a la température, ils ont des
concentrations de dopage supérieures & 10'8e¢m=3. Les coefficients de recombinaison
varient alors de 1 x 107 em?/s a 3 x 107 em?/s.

— les émetteurs minces et fortement dopés dit semi-transparents. Ils ont des concen-
trations comprises entre 10cm =3 et 10¥e¢m 3. Leur profondeur physique est infé-
rieure a 2um. Ils permettent de limiter I'injection dans la base des IGBTs ou diodes
rapides. h est beaucoup plus élevé que dans les émetteurs classiques et varie de
1 x 107 Hem?*/s a1 x 107 Bem?/s.

— les émetteurs associés a une couche tampon. L’insertion de cette couche supplémen-
taire modérément dopée permet de réduire 1’épaisseur de la base large et peu dopée
tout en maintenant une tension de claquage par avalanche élevée. Cette couche est
insérée en général entre ’émetteur P+ coté anode d’un IGBT & base N. L’injection
se fait donc a I'interface couche tampon/base du composant. Ce courant de minori-
taires est alors la somme du courant classique de recombinaison de I’émetteur et le

courant de recombinaison de la couche tampon (éq. 1.38 pour une couche tampon

de type PT).
+ stock @ atock
Inin = qSANEDj o + j_fr’c + jtoc (1.38)
p
by + Dz W+
avec QF = qSL;Lng. (ch (L—i) — 1) (1.39)
sh ( % ) P
P
D i
§ ) e
" ()
€ Pjp s = = £ (1.40)
+ W+ +
q\/ —tcoth (L—i) + q.hpr.N,
Tp P

+

soer 1@ charge stockée dans

ou pj, i ne st la concentration & l'interface PT/NT, Q
la couche tampon. L’exposant + caractérise les parametres de la couche tampon.

Ces équations sont valables uniquement en statique. Cependant, la charge stockée
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dans la couche tampon étant négligeable devant la charge stockée dans la base, elles

resteront valables en régime dynamique.

Les zones de charge d’espace

Ces zones ou les porteurs se déplacent essentiellement par conduction apparaissent en
régime de commutation dans la base large et peu dopée du composant. Elles sont qualifiées
de ’dépeuplées de porteurs’ ou de ’drift’ car la concentration apparente de porteurs est
beaucoup plus faible que dans la zone de stockage. La zone dépeuplée correspond a une
zone classique de transition d’une jonction polarisée en inverse alors que la zone de drift
correspond a une zone de conduction électronique, au comportement quasiohmique. Dans
la base, le champ électrique est négatif par rapport a la notation de ’axe des abscisses.
Ce champ va donc provoquer un dépeuplement d’électrons du coté de I'émetteur P et
un dépeuplement de trous du coté de I'émetteur N. La figure 1.29 illustre les différents

mécanismes de transport pour la zone dépeuplée et pour la région de drift.

Base N— Base N~—
A\ g i E
- ! 1 —
+ I ! +
A : : =
= : ‘s , . ! o
S) 1 /' Région de Région de\ ! kS
N U @ stockage stockage | @ &L
~ | 0~
0 Zg B T W B
(a) Zone dépeuplée (b) Zone de drift

Fi1c. 1.29 — Mécanisme de transport dans la base de type N.

Le courant de déplacement lié a la variation du champ électrique est calculé en in-
tégrant I’équation de Poisson unidimensionnelle (éq. 1.41). Ce courant est décrit par les
équations 1.42 et 1.43 dans le cas d'une zone de charge d’espace coté anode et d’'une zone

de drift respectivement.

IE@)  plw)
= 1.41
ox £Si ( )
8E‘maac_ d 9
Liepgepeupice = €505 T S@ i p(x)dx (1.42)
d w
%MW=S;/‘M@M (1.43)
t 2y

A fort niveau de courant, le champ électrique dans ces zones est considéré suffisamment
élevé pour que les porteurs se déplacent a leur vitesse limite (v, pour les électrons et

vy pour les trous). Cette approximation de vitesse limite permet d’établir la densité de
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charge d’espace pour la zone dépeuplée (éq. 1.44) et pour la zone de drift (éq. 1.45). Les
expressions du courant de déplacement pour la zone dépeuplée (éq. 1.46) et pour la zone

de drift (éq. 1.47) dans la cas d’une base de type N en sont alors déduites.

| pl)
epeuplee ~ N + 144
Pdepeupl q ( e ( )
|Jn|)
Pdrift Q< DT (1.45)
dx |/
Lge =—¢SNp—2 — 1.4
d Pdepeuplee qS D dt |: Vpl :| ( 6)
d(W —x d In
Idepdm'ft = QSND% - QSE |: | |:| (147)

Le courant total est donné par la somme du courant de trous, d’électrons et de dépla-
cement calculés ci-dessus. La tension supportée par la ZCE est calculée par intégration
double de I’équation de Poisson pour la zone dépeuplée (éq. 1.48) et pour la zone de drift
(éq. 1.49).

Yo [T p(u) q [ | Sy | |Jp |} 0
V. = / / —du = — Np — g T 1.48
Zcts o Jz Esi %5 | qVni qup | 7 (1.48)
Vzepa = / / p(u)du - L |Np-— ne,| + | (W — 2q)? (1.49)
g Jz €Si 2551’ qVni qVpi

La section MOS

Le modele de la section MOS utilisé dans les associations de type MOS/bipolaire
tel que 'IGBT est tirée de la théorie des transistors VDMOS [17]. Elle est modélisée

classiquement par une source de courant et trois capacités parasites (Fig. 1.30).

D
S
G 3 C) _—C DS
GS ——
L
S

F1G. 1.30 — Schéma équivalent de la section MOS.

Les expressions statiques du courant I;0g pour une structure a canal N et en fonction
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des trois régimes de fonctionnement sont données par les équations suivantes :

V3 )
Inos = Kp {(VGS — Vin)Vps — %S] si Vag > Vi et Vpg < Vp (1.50)
VAl .
Ivios = Kp (VGS — %h)Vp — 7 si Vag > Vi, et Vps > Vp (1.51)
I g —|Vbs| .
vmos = Lsno |€xp o7 — 1| si Vgg < Vi (1.52)
t

avec Kp la transconductance, Vg la tension grille-source, Vj;, la tension de seuil, Vpg la
tension drain-source, Vp la tension de pincement. Les trois types de fonctionnement du
MOS sont les suivants :
— I’équation 1.50 décrit le fonctionnement linéaire, appelé encore ’ohmique’ ou 'non
pincé’.
— I’équation 1.51 décrit le fonctionnement pincé, appelé encore ’saturé’.
— I’équation 1.52 décrit le fonctionnement ou le MOS n’est pas passant : le courant
qui le traverse est quasi nul.

La tension de seuil V;, est décrite par ’équation suivante :

n; + No:p
t=vin (5) - () )
ou Qpo = —\/ZQNAESi 2U,In ( i ) ‘ (1.54)
Na
et O,y = Zi (1.55)

avec Np la concentration de dopant dans le polysilicium, Qpo la charge déplétée a la
surface d’inversion, N,, la densité de charge fixe a l'interface Si/oxyde, C,, la capacité
d’oxyde de grille par unité de surface, N4 la concentration de dopant dans le substrat, e,,

I’épaisseur d’oxyde.

La tension de pincement, qui détermine la limite entre les fonctionnements en régime

linéaire et saturé est définie par :

ol
MOs =0 (1.56)
Vs Vpbs=Vp
Vas — Vi
ce qui donne : Vp = Wx,.¢ \/1 + Z(i‘j—th) — 1] (1.57)
Xref

avec VUx,.¢ le potentiel dii au champ électrique transversal.

La transconductance Kp est calculée suivant les parametres géométriques et physiques

de la section MOS que sont la largeur développée du canal Z, sa longueur L, la capacité

54
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Coz €t la mobilité efficace dans le canal fi,sef.

Z

Kp = zooxlunseff (158)

Cette mobilité efficace est dépendante fortement des potentiels diis aux champs élec-
triques longitudinal et transversal a la surface du canal (¥ x,.r et Uy,.f respectivement)
et s’écrit :

Hnseff = Hns
1+ Vos/Yyrer] [1 + (Vas — Vin) /¥ xres]

(1.59)

Ninvsat

Hns
avec [, la mobilité dans le canal a faible champ, V,

Ninvsat

avec \I/me =1L et \I/y,«ef = eomEO (160)

la vitesse de saturation des élec-

trons dans la couche inversée, Ej est le champ critique transversal (Ey = 25.10°V/cm).

Le comportement en dynamique est représenté par trois capacités : Cgg est la capacité

grille-source, Cgp est la capacité grille-drain et C'pg est la capacité drain-source.

Cas est la mise en parallele de trois capacités que sont la capacité d’oxyde de grille en
regard de la zone de canal, la capacité d’oxyde qui déborde sur la source et la capacité entre
la métallisation de source et la grille. Elle est considérée indépendante de la température
et des tensions appliquées et n’est donc définie que par la géométrie de la structure. Cpg

est non-linéaire et dépend de la tension de diffusion de jonction ®pg selon I'équation

suivante :
C
Cpg = D50 (1.61)
V1+Vps/®ps
Y NaN,
ou : CDSO = Sp 45D et q)DS = Utln ( A2 D) (162)
Q)DS TLZ-

ou Sp est la surface développée entre le caisson P et la source de type V.

Cap, responsable de l'effet Miller, est la mise en série de deux capacités que sont la
capacité d’oxyde intercellulaire C'op; et la capacité due a la zone de charge d’espace Cgpo.
Lorsque la tension drain-source est inférieure a la tension appliquée sur la grille, la zone
de charge d’espace est donc négligée et Cop = Cgpi. Par contre, lorsque Vpgs > Vg,
c’est la capacité due a la zone de charge d’espace dépeuplée qui est prépondérante donc
Cap = Cgps. Pour prendre en compte ces deux modes de fonctionnement, la formulation
suivante est utilisée :

Capo

Cop = (1.63)
V1+Vep/Pep
qeNp S7  qesiNp
C =39 t Pop = 1.64
ou GDO I 20ap € GD CGDOQ 9 ( )
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Chapitre 1. Généralités sur la fonction interrupteur, principes de modélisation

avec Pgp la tension de diffusion de jonction et S la surface intercellulaire.

Les courants traversant les différentes capacités du MOS sont liés a la tension appliquée

entre les différentes électrodes du MOS par les équations suivantes :

Iyvine = Icg, + Lo (1.65)
v

Icep, = Cop de (1.66)
v

Iogs = Cas = (1.67)
dv;

Icps = Cps d];s (1.68)

avec Iy le courant qui entre dans la grille du MOS, I¢c,,, Ic,s €t Ic,g les courants

traversant les capacités respectives.

Le caisson P/P*

Ce caisson de type P situé entre I’émetteur coté cathode et la base large et peu dopée
est le siege de phénomene important dans le fonctionnement de 'IGBT. C’est en effet
dans cette région que circule un courant latéral pour la structure de type planar qui va
permettre le déclenchement du thyristor parasite. Ce phénomene de latch-up rend 'IGBT
incontrolable et, dans un systeme en électronique de puissance, peut mener a la mise
en court-circuit d’un bras d’onduleur et donc a sa destruction. Dans un fonctionnement
normal, le caisson P/P* est modélisé par une simple résistance latérale Ry, traversée
par un courant I;,;. Lorsque le produit R;,; x I, dépasse 0.7V, la jonction NP devient
passante et le thyristor parasite est déclenché. Dans ce mode de fonctionnement, le caisson
est modélisé par une résistance verticale située sous I’émetteur Nt qui est traversée par le
courant total de la structure. Les différentes résistances sont calculées suivant I’équation
qui donne la résistance d'un parallépipede rectangle de silicium de type P.

T 1 T

R.’L’ — _— = —_
7S, ampNa S,

(1.69)

avec p la résistivité du caisson, p, la mobilité des trous, N4 le dopage du caisson, = la
longueur du parallépipede rectangle de silicium traversé par le courant et S, la surface

que ce courant traverse.

En mode de fonctionnement normal, le courant circule sous ’émetteur N au travers
du réseau de résistances latérales Ryl, R,2, Ry3 et Rp4. En mode de fonctionnement
thyristor, le caisson P/P+ est modélisé par deux résistances verticales R,1 et R,2 en
parallele situées sous I'’émetteur N*. La figure 1.31 montre les différentes résistances du

caisson P/P* pour un IGBT a technologie planar.
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1.7. Modéle de composants a semiconducteurs actifs

\ i \
‘ Cathode Grille ‘

F1a. 1.31 — Modele résistif du caisson P/P+.

Prise en compte de avalanche

La multiplication par avalanche est modélisée classiquement par un courant propor-

tionnel au coefficient M de multiplication par avalanche :

1

M =
1 - (VDS/BVDSO)an

pour les composants NPT : By, , = BV;.(5.34 x 10'%).N;*™ (1.71)
pour les composants PT : By, . = QW — Vepi (1.72)

avec Vp0 = BV;.(5.34 x 10'%). N, (1.73)

et Vepi = (Wiase/2.63 x 1010)=/T)73/4 5 597 x 10" (1.74)

BV, et BV valent 2 et 1 respectivement.

1.7.4 Regles d’assemblage des sous-modeles

Les différents sous-modeles des régions physiquement et/ou électriquement différen-
tiables doivent étre assemblés entre eux pour construire le modele du composant complet.
Pour cela, les conditions suivantes doivent étre respectées a la frontiere entre deux régions
adjacentes :

— la continuité du produit pn des concentrations de porteurs.

— la continuité du courant total.

Le courant de déplacement sera pris en compte uniquement pour les interfaces entre les

zones de charge d’espace et la région de stockage. Deux cas seront donc distingués.
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Chapitre 1. Généralités sur la fonction interrupteur, principes de modélisation

A la frontiere entre deux régions quasi-neutres

Le courant de déplacement est négligé dans ce cas. Les conditions de continuité se
réduisent donc a la continuité du produit pn et a celles des courants de trous et d’électrons.
La figure 1.32 montre I’exemple de la jonction entre ’émetteur P* et la zone de stockage.

Les équations suivantes décrivent les continuités associées :

(pn); = pi (1.75)
Jog = JIp (1.77)
p(x)
A
D1 Zone de stockage
JPE’ Ip1
JnE Jnl
e >
J %
Pt N~

F1G. 1.32 — Courants et continuité des porteurs a l'interface émetteur P*/ZCE.

A la frontiere entre une région quasi-neutre et une zone de charge d’espace

Le produit pn est négligé et le courant de déplacement est pris en compte. La figure
1.33 montre ’exemple de la jonction entre I’émetteur P et la ZCE. Ainsi, dans ce cas,
le dépeuplement implique un déplacement de trous. C’est donc le courant de trous dans
I’émetteur qui assure la continuité du courant total. Le courant d’électrons, lui, reste

continu. Les équations suivantes décrivent les continuités associées :

(pn); =0 (1.78)

Jiot = In + Jp + Jaep = Jnpg + Jpi (1.79)
Jup = Jn (1.80)

Tow = Iy + Jaen (1.81)

La figure 1.34 montre I'exemple de la jonction entre la ZCE et la zone de stockage.

De la méme maniéere, le dépeuplement implique un déplacement d’électrons. Ainsi, les
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1.7. Modéle de composants a semiconducteurs actifs

équations suivantes décrivent les continuités associées :

(pn); =0 (1.82)

Jiot = In + Jp + Jaep = Jn1 + I (1.83)
In + Jaep = Jn1 (1.84)

Jp = Jp (1.85)

Charge d’espace
E
—t—

Jdeg
JpE Jp>
JnE Jn

J X

Pt N~

F1G. 1.33 — Courants a l'interface émetteur P*/ZCE.

p(z)
ZCE A Zone de stockage
E
-
Jde J,
L
J, I
— |
In
—_—
T VX

F1a. 1.34 — Courants a l'interface ZCE/zone de stockage.

1.7.5 Chute de tension globale aux bornes d’une structure de

puissance

La chute de tension totale aux bornes du composant est la somme des différentes chutes
de tension aux bornes des régions électriquement et/ou physiquement différentiables. Le

courant total traversant la structure doit donc étre calculé de maniere a ce que la chute
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de tension aux bornes du composant respecte les équations internes du composant mais
aussi les conditions de fonctionnement imposées par son circuit environnant. Ainsi, dans
la cas de 'IGBT NPT, la différence de potentiel entre anode et cathode Vg s’exprime

selon plusieurs modes de fonctionnement selon les expressions suivantes :

Vak 2> 0 en mode IGBT : Vag = Vj1 + Viase + Vzorg + Ver (1.86)
Vakx > 0 en mode thyristor : Vax = V1 + Viase + Vio + Vop + Vs (1.87)
Vak <0 Vak = Vzepd + VBase + V2 + Ver (1.88)

avec Vj, la tension de la jonction z, Vzegg et Vzeogag les tensions supportées par les charges
d’espace a gauche et a droite de la zone de stockage et Vizp la tension aux bornes du caisson
P. Cette derniere est calculée en fonction du réseau de résistance soit vertical soit latéral

suivant le mode de fonctionnement de 'IGBT.

1.7.6 Dépendance en température des parameétres [3]

La température est un parametre tres influent sur les performances des systemes en
électronique de puissance. Alors que, par exemple, en mécanique, la température est plutot
bénéfique pour le fonctionnement des moteurs thermiques, elle provoque des conséquences
sur le fonctionnement des dispositifs en électronique de puissance toujours néfastes. Il est
donc indispensable d’en tenir compte dans la modélisation. Les parametres physiques
thermosensibles de nos modeles ont été dans un premier temps identifiés dans le tableau
1.3.

Parametre Symbole Unité
Concentration intrinseque n; em ™3
Concentration intrinseque efficace Nie cm™3
Réduction de la largeur de bande AFE¢q eV
Mobilités des porteurs Lo p em?/Vs
Constantes de diffusion Dy, cm?/s
Durée de vie des porteurs T S
Vitesses limites des porteurs Vsaty,, cm/s
Coefficient de recombinaison des émetteurs | Ay, cm*/s
Transconductance Kp AJV?
Tension de seuil du MOS Vin \%

TAB. 1.3 — Parametres dépendants de la température.
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Concentration intrinséque, concentration intrinseque efficace et réduction de

largeur de bande

La concentration intrinseque n; (éq. 1.89) prend en compte I’évolution de la largeur

de bande en fonction de la température .

—0.603
ni(T) = 3.1><1016T1'5e:vp( T ) (1.89)

Dans le cas de régions fortement dopées (> 10'7cm™3), la concentration efficace n;. prend

en compte la réduction de largeur de bande interdite AE, [18].

AE
ng = n?exp( g) (1.90)

kT
N
avec AE, = kTnin |1+ _ N (1.91)
g e (l)3
ni \ 300

— pour un cristal de type N : ¢,; = 6.9 x 10'8 et a,, = 0.616.

avec :
— pour un cristal de type P : ¢,; = 3.7 x 10'® et a;, = 0.604.

Mobilité et constante de diffusion dans le substrat

Pour les mobilités des porteurs de chaque région, exceptée celle du MOS, le modele
utilisé est celui de I'université de Bologne ([19] et [20]) validé pour des températures de
300K & 700K (éq. 1.92).

T) — pO(Np, Na, T 1(Np, N4, T
fao(Nios N, T) = pof Ny, Ny, T) - L) = 100N, N T) MJ(VD AN) =
N N
L () + (m) 1+ (ot + o)
(1.92)
T Y+C¢356
T) = tmas | 300 1.93
avec (T U (300) (1.93)
NOdND+M0aNA
Np, Na, T 1.94
to(No, N, ) Np + Na (1.94)
NldND‘f‘/JmNA
Np,Na, T) = 1.95
p1(Np, Na, T) No N, (1.95)

Ce modele est calibré expérimentalement par le jeu de parametres donné dans le tableau
1.4 (T,, = T/300).
Les constantes de diffusion étant le produit des mobilités par I'unité électrodynamique,

leurs expressions en fonction de la température est facilement déductible.
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Parametres(unité) Electrons Trous

fimae (cm?/(Vs)) 1441 470.5

c 0.07 0

" 2.45 2.16

poa (cm?/(Vs)) 551,96 907,13

toa (cm?/(Vs)) 132713 44T 707

g (cm?/(Vs)) 4247705 28.2T 2

e (cm?/(Vs)) 73.5T 1% 28.27798

Cp1 (cm™) 8.9 x 1010 x T;3-65 1.3 x 1018 x 7222
Cry (cm™) 1.22 x 1017 x 726 2.45 x 1017 x 731
Cir (cm™3) 2.9 x 102 1.1 x 10'8 x 762

Cyo (cm™3) 7 x 10% 6.1 x 10%°

o} 0.68 0.77

B 0.72 0.719

TAB. 1.4 — Parametres pour les mobilités.

Mobilité dans la couche inversée

Une formule spécifique [21] est utilisée pour décrire la mobilité efficace dans le canal
Pnsefr (€q. 1.97) qui sert notamment a calculer la transconductance Kp (éq. 1.96). Elle

est alimentée par le jeu de parametres donné dans le tableau 1.5.

Z

Kp = ,unseffcoa:z (196)

MnsOT{am
(1_|_ VGS\;Wh) (1 + Vbspins )

Lcanal-Vninvsat

Mnseff (197)

Parametres (unité) Valeur

pnso (cm?/(Vs)) 357

Ve, (€/8) 8.67 x 105 —2.68 x 10> x T
Olps —1.6

TAB. 1.5 — Parametres pour le modele de la mobilité dans le canal.

Coefficient de recombinaison des émetteurs

La variation de ce parametre h avec la température est due a une réduction de la largeur

de bande interdite AE, (éq. 1.98). Son expression a température ambiante dépend des
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parametres physiques des deux régions juxtaposées (éq. 1.99 dans la cas d’un émetteur de
type PT).

WT) = h(Ty)exp (AEg <% . k%g)) (1.98)

Dn n2’p 1 Wp
hTy) = ———. .coth | ——= 1.99
W = e v (75) .

ou N4 est la concentration de I’émetteur, Wp sa profondeur, D, la constante de
diffusion et 7, la durée de vie des électrons. Pour un émetteur N* | il suffit de permuter

les indices (n devient p et D devient A).

Durée de vie

Notre modele de durée de vie 7 prend en compte deux phénomenes de génération-
recombinaison (Shockley, Read and Hall (SRH) and Auger) (éq. 1.100).

1 1 1
- = + (1.100)
T T Auger Tsrh
1
aveC TAyger m (1101)
1
t T = | ———— | T 1.102
o Tarh <7—0+Csrth) " ( )

7o est la durée de vie des porteurs non irradiés (en secondes), Cs,, le coefficient de capture
égal & 3 x 1073em?/s, v le facteur de température (y = 1.77) et N, la concentration
des centres recombinants. Les équations 1.104 donnent les coefficients Auger avec les

parametres associés tableau 1.6.

Cp = (Aa, + Ba,Tn+ Ca, T2) 1+ Hne(N_J:z)> (1.103)

Cp= (Aa, + Ba, T, + Ca,T7) (1 + Hpe<%)) (1.104)
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Parametre (unité) Valeur
Auger

Electrons Trous
Ay (emb/(Vs)) 0.67 x 1073 0.72 x 10731
By (cm®/(Vs)) 8.16 x 10734 0.15 x 10734
Ca (cm®/(Vs)) —2.44 x 10734 2.92 x 1037
H 3.47 8.25
Ny (cm™3) 10" 108

Shockley, Read and Hall
Csrp (cm?/s) 3 x 1013
~ 1.77
N, (em~3/s) 9.7 x 10712

TAB. 1.6 — Parametres pour le modele de la durée de vie.

Vitesse de saturation des porteurs

La vitesse de saturation des porteurs est donnée équation 1.105.

T on,p
v;‘g = vf;};(To) (To) (1.105)

avec, & température ambiante, v;*(Tp) = 107cm.s™", v3*(Ty) = 8.37 x 107cm.s™", 0, =
_0.87 et §, = —0.52.

Tension de seuil

La tension de seuil V;;, dépend de la température selon 1’équation suivante :

ou Vipo est la tension de seuil a température ambiante, ay,, un facteur empirique égal a
3 x 107°.

1.8 Modele de cablage

1.8.1 La nécessité de modéliser le cablage

Dans le fonctionnement d’un systéme en électronique de puissance, I’'environnement est
aussi important que les composants actifs ou passifs qui le composent. Ainsi, les modeles

d’interrupteur (IGBT, diode, MOS, ...), les modeles de sources (batteries, alimentations,
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...) ainsi que les éléments passifs (charges inductives, enroulements de moteur) doivent étre
associés a leur environnement (cablage, condensateurs, ...) afin de représenter au mieux
les phénomenes qui régissent le fonctionnement du systeme. La modélisation peut aller
tres loin dans la précision des modeles et dans la prise en compte de tous les phénomenes

physiques (thermique, mécanique, fluidique, ...).

Dans notre étude, nous nous limiterons, en dehors des composants ’indispensables’
au systeme, a I'influence de la connectique. En effet, le cablage est un élément a prendre

en considération des la conception au méme titre que le choix des composants de puissance.

L’exemple qui suit nous montre simplement sur une cellule de commutation avec deux
MOSFETSs en parallele I'influence et I'intérét que peut avoir la modélisation du cablage
sur des formes d’ondes obtenues en simulation. Le circuit simulé est donné figure 1.35 : il
s’agit d’une cellule classique de commutation avec deux MOSFETSs en parallele et d’une
commande double impulsion (voir paragraphe 1.2.2). Pour ces simulations, la commande
est identique pour les deux MOSFETs. Une premiere simulation montre la fermeture des
deux MOSFETSs sans la prise en compte du modele de cablage; les courants qui tra-
versent les composants sont rigoureusement identiques. Leur somme est égale au courant
de charge I.;, comme le montre la figure 1.36(a). La prise en compte des modeles de ca-
blage donne par contre la simulation de la figure 1.36(b); un déséquilibre se crée entre
les deux courants I; et Iy en raison de l'influence de la connectique. La justification de
la prise en compte du cablage dans les simulations est tres largement confortée au regard

des résultats expérimentaux [22] donnés dans la figure 1.36(c).

Rao

vl (D Dlvs

Fi1G. 1.35 — Cellule de commutation avec deux interrupteurs en parallele.
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0 100 200 300 400 500 600 700 0 100 200 300 400 500 600 700
Temps (ns) Temps (ns)
(a) Simulations sans modele de ciblage. (b) Simulations avec modele de cablage.

1 & Iz (A)

t(ns)

(¢) Mesures.

F1G. 1.36 — Formes d’ondes des courants des MOSFETSs a la fermeture.

1.8.2 Les méthodes de modélisation du cablage

Les différentes méthodes de modélisation du cablage données dans la suite du mémoire
font I'objet de nombreux travaux. Nous pouvons mentionner, parmi eux, les travaux de
these de C. Martin [23] et G. Lourdel [24] ou des explications approfondies sur les modeéles
de cablage sont fournies. Cette section ne fera qu’un rappel succinct sur les différents types
de modélisation du cablage dans la littérature, a savoir :

— la méthode des éléments finis (FEM) : cette méthode revient & décomposer en petits
éléments une structure complexe (en 2D ou en 3D). Les coins des éléments sont
appelés des noeuds et le but de la méthode est de déterminer les différentes grandeurs
en ces noeuds.

— la méthode 'Partial Element Equivalent Circuit’ (PEEC) : introduite par les travaux
de A. Ruelhi a partir de 1972 [25], cette méthode consiste a décomposer le cablage
entre les différents composants d’un systeme en un circuit électrique équivalent a
constantes localisées. Un modele équivalent R,L. et M (résistance, inductance et
mutuelle inductance) de chaque sous ensemble du cablage est ainsi directement
obtenu. Cette méthode possede 'avantage de ne pas mailler I’espace qui entoure les
conducteurs. Les vitesses de calcul sont donc plus rapides que pour la méthode des
éléments finis. Par contre, cette méthode est basée sur I’hypothese que la densité

de courant est homogene et que le courant se dirige dans un seul sens dans un
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conducteur, ce qui n’est jamais le cas dans un systeme en électronique de puissance.
Il faut donc subdiviser chaque conducteur en conducteurs élémentaires pour pouvoir
ainsi appliquer les hypotheses précédentes.

— la méthode des moments (MoM) : cette méthode permet de résoudre des équations
intégrales complexes en les transformant en des équations simples linéaires. Cette
méthode ne semble pas adaptée aux circuits de I’électronique de puissance de part

la complexité des géométries et I'hétérogénéité des matériaux employés.

1.8.3 Les simulations a éléments finis

Dans le chapitre 3, nous étudierons en détail ’association des modeles de semiconduc-
teur et de connectique. Les modeles de connectique utilisés sont des modeles a éléments
finis réalisés avec le logiciel Maxwell®3D. La modélisation fine des interconnexions entre
les différents composants d’un systeme en électronique de puissance passe par la résolution
des équations de Maxwell. Ces équations sont données ci-dessous en considérant le cas de

matériaux non magnétiques et ayant une permittivité relative de 1.

é6q. de Maxwell-Gauss : rot(E) = _a(‘?_f (1.107)

éq. de conservation du flux : rot(H) = J + %—lg (1.108)
éq. de Maxwell-Faraday : div(D) = p (1.109)

éq. de Maxwell-Ampere : div(B) = 0 (1.110)

avec : J = oF (1.111)

B = uoH (1.112)

D =¢eyE (1.113)

avec B linduction magnétique, D l'induction électrique, E le champ électrique, H le
champ magnétique, J la densité de courant, ¢ le temps, ¢¢ la permittivité du vide, pg la
perméabilité du vide, p la charge volumique et o la conductivité. La premiere équation
est appelée équation de Maxwell-Gauss, la seconde équation de conservation du flux, la
troisieme équation de Maxwell-Faraday et la derniere équation de Maxwell-Ampere. La
méthode de résolution différentielle de Maxwell®3D résout numériquement ces équations
qui, justement, emploient des opérateurs aux dérivées partielles tels que le rotationnel
ou la divergence. Ce type de méthode est a différencier des méthodes de résolution dites
locales ou globales qui introduisent le potentiel vecteur A (B = Tat/T) permettant de

s’affranchir des opérateurs div et rot.

La méthode des éléments finis passent par un maillage de la structure a simuler. Cette

étape est cruciale pour obtenir des résultats de simulation pertinents. En effet, il faut
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mailler finement les zones sensibles de la structure ou des phénomenes particuliers appa-
raissent tout en gardant un nombre d’éléments finis limités compatible avec les ressources

informatiques disponibles.

Prenons I'exemple d’un moteur électrique : ce type de structure possede générale-
ment une géométrie invariante (ou faiblement) selon I'axe de son rotor La simulation
2D est alors dans ce cas suffisante pour rendre compte des phénomenes tout en limitant
le temps de calcul. Une décomposition radiale peut étre aussi effectuée (le moteur pos-
sedent généralement un pas de répétition angulaire). Il I'est donc pas nécessaire de faire
le modele éléments finis d’'un moteur complet pour pouvoir simuler son comportement
inductif. La figure 1.37 illustre le calcul a éléments finis du champ magnétique dans un
moteur synchrone. Seul un quart de la structure est modélisé et seules deux dimensions

sont considérées.

B[‘] roe : i ‘:-
1. 6B@0e +008 Tl y vy
1, 46872+B08 EEEs

. 1, 3375e+200 ﬁ:ﬁf)’ oy
1, 2062e+200 } VIV IED, "t
1. 8750 +200 4 {; Jyr
9,4375¢-801 {44
8, 1250e-001 Yy {3

B

6. 8125¢-001 14444444

5. 50002 -801 M1

4.1875e-801 E!
l 2.8750e-001

1.5625¢-001

2. 5A08e-A02

F1G. 1.37 — Répartition du champ magnétique dans un moteur synchrone (source AN-

SOFT).

1.8.4 Extraction du circuit électrique équivalent

Les modeles a éléments finis obtenus ne peuvent pas étre directement couplés avec un
logiciel de simulation circuit. C’est pourquoi des passerelles sont nécessaires a I’obtention

d’un schéma électrique équivalent des structures géométriques étudiées.

Circuit électrique équivalent d’un conducteur simple

La fagon la plus simple de modéliser un conducteur électrique consiste a le représenter
par une résistance série, une inductance série et une capacité par rapport a un référentiel

de masse comme le montre la figure 1.38.
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1.8. Modéle de cablage

La complexité du modele utilisé pour le cablage dépend du degré de précision voulu.
Par exemple, la conductance, qui tient compte des pertes dans le diélectrique d'un cable
coaxial peut ne pas étre prise en compte s’il est considéré tres isolant. Les figures 1.39(a)

et 1.39(b) représentent respectivement les modeles classiques en T et en .

u

O I s
c_—
7

Fi1G. 1.38 — Circuit électrique équivalent d’un conducteur simple.

R/2 L/2 L/2 R/2 R L
A S~ 1B A oYY B
c_—_— ——C)2 C/2 —_—
(a) Modele en T (b) Modele en 7

FiG. 1.39 — Exemples de modele d’un conducteur simple.

Circuit électrique équivalent de deux conducteurs

La figure 1.40 donne le schéma équivalent de deux conducteurs quelconques avec leurs
¢léments mutuels. Partant d’un modele électrique équivalent en 7', viennent se rajouter les
inductances mutuelles et capacités ainsi que les sources liées Vi /1; et V5 /1. Ces sources
permettent de rendre compte du couplage résistif entre les deux conducteurs. En effet, le
courant induit par un des conducteurs dans I’autre va créer des pertes Joules traduites par
des résistances mutuelles. De tels composants n’existent pas dans les simulateurs de type
circuit. Les sources liées sont donc utilisées pour rendre compte de ces phénomenes. La
source de courant I; va créer un chute de tension dans le conducteur C'D au travers de la
chute de tension aux bornes de V; et du terme de couplage Na; (Vo = NojIh) ; par dualité,
I; va créer une chute de tension V; dans le conducteur AB et du terme de couplage N,
(Vi = NioDy).
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F1G. 1.40 — Circuit électrique équivalent de deux conducteurs.

Circuit électrique équivalent d’une structure complexe

Comme nous venons de le voir précédemment, le passage de un a deux conducteurs
entraine une augmentation importante du nombre d’éléments pour représenter le compor-
tement des cablages et de tous les couplages qui peuvent exister entre eux. Ainsi, lorsque la
structure sera complexe, le nombre d’éléments va rapidement devenir trop important pour
faire un schéma électrique compatible avec un logiciel de type circuit. Ainsi, I'extraction
d’un schéma électrique se fera a l'aide de Q3Dextractor®, un module de MaxwellR3D
qui permet de créer un macrocomposant dont les entrées et les sorties sont a définir dans
la géométrie a modéliser. Une matrice carrée dont les lignes et les colonnes sont les en-
trées/sorties permet de décrire tous les éléments propres et mutuels de la géométrie par
rapport a un référentiel donné. Dans notre étude, le macrocomposant créé est composé
de trois matrices : une matrice capacité [C], une matrice inductance [L] et une matrice

résistance [R).

Matrice capacité [C] Maxwell®3D utilise pour I'extraction de la matrice capacité le
solveur électrostatique qui va résoudre 1'équation de Maxwell-Faraday (éq. 1.109). L’ex-
traction de la matrice capacité [C] se fait par le calcul de la charge de tous les objets du
systeme a modéliser. Chaque objet est divisé en surface par des petits triangles et le calcul
de la charge est appliqué sur chacun d’entre eux. Ensuite le calcul de la capacité se fait en
divisant la charge par le potentiel (@ = C'V). La figure 1.41 montre un exemple de trois
éléments avec leurs capacités propres et mutuelles. Le référentiel de ces différentes capa-
cités est défini par l'utilisateur. Les équations suivantes calculent les différentes charges

de chaque élément de cette figure.
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CIO C'20
021

013 032

L.

F1G. 1.41 — Schéma capacitif entre 3 éléments.

Q1 = Cio(Vi = 0) + Cra(Vi — Vo) + Ci3(Vi — V) (1.114)
Q2 = Co1 (Vo — V1) + Co(Va — 0) + Cos (Vo — V3) (1.115)
Qs = Cs1(Vs3 = Vi) + Csa (Vs — Vo) + Cs0(V5 — 0) (1.116)

La matrice capacité suivante est alors déduite :

Q1 Cio+ Cia+ Ci3 —Ch —Cl3
Q2 | = —Cy Ca1 + Cy + Cog —Cls i Vs ‘/3@-117)
Q3 —C —Cso Cs1 4+ Cse 4+ Cy

Il est & noter que les termes diagonaux de la forme C;; avec i@ # j sont les capacités
mutuelles. Elles sont ici négatives : ceci est dii uniquement aux conventions utilisées pour
le sens du courant. Cette matrice peut étre aussi utilisée pour mettre en relation les
courants et les tensions appliqués aux différents éléments par la relation suivante : [I] =

[dQ]/1dt] = [C][dV/dt].

Matrice inductance [L] et résistance [R] La figure 1.42 montre un exemple de trois
éléments avec leurs inductances propres et les différentes inductances mutuelles.

Les équations suivantes donnent les relations entre les différents courants et flux ma-

gnétiques.
¢1 = Lyyiy + Ligip + Lygis (1.118)
®2 = Lorin + Lagis + Losis (1.119)
¢3 = Lg1i1 + Lsoio + Lasis (1.120)

71



Chapitre 1. Généralités sur la fonction interrupteur, principes de modélisation
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F1G. 1.42 — Schéma inductif entre 3 éléments.

La matrice inductance suivante est déduite :

§Z51 Ly Lo Ly
¢2 = Loy Lo L23 [li 12 i3} (1'121)
¢3 L3y L3y Lag

Cette matrice peut étre aussi utilisée pour mettre en relation les courants et les tensions
appliqués aux différents éléments par la relation suivante : [AI] = [d¢]/[dt] = [L][di/dt].
Les éléments diagonaux sont les inductances propres des conducteurs et les autres éléments
représentent les différents couplages inductifs entre eux. La matrice [L] est symétrique par

rapport a sa diagonale.

Maxwell®3D utilise pour I'extraction de la matrice inductance le solveur magnétosta-
tique qui va calculer le champ magnétique en régime stationnaire en calculant, dans un
premier temps, les densités de courant dans les conducteurs puis le champ magnétique en
utilisant les densités de courant comme source. La matrice [R] s’obtient simplement car

les potentiels et les courants sont alors résolus.

Prise en compte de ’effet de peau et fréquence d’utilisation A haute fréquence,
les courants ne se propagent pas dans les conducteurs de la méme maniere que le courant
continu ou a basse fréquence. Au lieu d’utiliser la totalité de la section du conducteur, ils
se cantonnent dans les couches proches de la surface du conducteur (la 'pean’), la section
efficace est alors diminuée. La densité de courant décroit de fagon exponentielle au fur et

a mesure que 'on s’éloigne de la surface. La profondeur de peau § s’exprime a l'aide de
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I’approximation suivante :

Fo (1.122)

VT fopopr

avec f la fréquence du courant qui traverse le conducteur, o la conductivité du matériau,

1o et - la perméabilité du vide et relative du matériau respectivement.

Plus la fréquence augmente, plus les courants se concentrent en surface du conducteur.
Ainsi, 'extraction des matrices [R] et [L] a basse fréquence est différente de celle a haute
fréquence pour tenir compte de cet effet. A basse fréquence (DC), le courant va étre
supposé uniforme dans tout le conducteur alors qu’en haute fréquence, le courant va
supposé circuler dans 4 a 5 fois ’épaisseur de peau comme le montre la figure 1.43 pour la

densité de courant dans un conducteur en basse (a gauche) et haute fréquence (a droite).

L
rayon rayon

F1G. 1.43 — Densité de courant dans un conducteur sans et avec effet de peau.

L’effet de peau est donc lié a la fréquence du courant qui traverse les conducteurs.
Pour que le modele de connectique soit représentatif des phénomenes liés au cablage,
il faut choisir judicieusement la fréquence a laquelle le modele électrique équivalent est
extrait. A basse fréquence, les inductances de charge ou les composants semiconducteurs
présentent des impédances beaucoup plus importantes que celles du cablage. Par contre,
lors des commutations ou la gamme de fréquence devient importante, les impédances
des éléments parasites deviennent prépondérantes. L’équation classique 1.123 permet, en

fonction du temps de montée T}, nice, de déterminer la fréquence d’utilisation équivalente

feq :
0,35

Tmontee

feq = (1.123)

Maxwell®3D utilise donc deux stratégies différentes pour calculer les matrices [R] et

[L]. En DC, il calcule la distribution uniforme de courant dans tous les conducteurs et,
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ensuite, au travers du calcul du potentiel vecteur, déduit les matrices inductance et résis-
tance. En AC, tous les courants sont considérés surfaciques, Maxwell®3D en déduit une
nouvelle formulation du potentiel vecteur puis la matrice [L]. Pour la matrice résistance,
Maxwell®3D calcule le courant dans le volume du conducteur en multipliant les courants
surfaciques par la largeur de la peau. Le champ électrique est ensuite calculer en divi-
sant les courants par la conductivité. Le calcul de la puissance (le champ électrique est
multiplié par la densité de courant) permet ainsi de déduire la résistance au travers de la

puissance moyenne (RI?).

1.9 Conclusion

Ce chapitre présente un rappel dans un premier temps des différentes fonctions des
interrupteurs de puissance et de leur utilisation. Apres une présentation approfondie de
la cellule de commutation, 'attention est portée sur la diode de puissance PiN et plus
particulierement sur 'IGBT. Leur principe de fonctionnement en statique et en dyna-
mique, les différentes structures et topologies existantes et I'influence de la température
sur leurs performances sont rappelés. La méthodologie de modélisation des composants
bipolaires est expliquée en présentant chaque sous-modele des régions présentes dans ces
composants. Les équations régissant la dépendance en température de leurs parametres
physiques sont données. Enfin, une présentation de la modélisation des structures passives
est donnée avec une attention plus particuliere aux méthodes qui vont étre utilisées par

la suite.
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Chapitre 2. L’IGBT a tranchées : fonctionnement et modélisation

2.1 Généralités

Les premiers dispositifs de puissance a grille en tranchées furent des MOSFETSs. Ueda
et al. [26] ont proposé en 1984 une structure MOSFET a tranchées dont la section MOS
est matérialisée dans des tranchées réalisées grace a la technologie RIE (Reactive Ion
Etching) [27]. Les avantages d’une telle technique sont d’une part, 'augmentation de
la densité d’intégration, et d’autre part, une diminution de la chute de tension a 1’état
passant en raison de la suppression de la résistance d’acces. La commercialisation de telles
structures n’a été effective qu’en 1994. C’est tout naturellement que cette disposition de
la grille a été adaptée aux composants IGBT [28] qui représentent a ’heure actuelle une

large part du marché.

2.1.1 Structure

Les figures 2.1(a) et 2.1(b) comparent respectivement les structures verticales des
IGBTs a grille 'planar’ et a grille en tranchées. L’IGBT a tranchées reste globalement une
structure quatre couches PN PN avec une région de base faiblement dopée N~, une anode
P*, un caisson P et une cathode N*t. La différence se situe au niveau de la géométrie
de la grille. Dans le cas de 'IGBT a tranchées, I'oxyde du canal MOS est positionné
verticalement. Il existe des structures d’IGBT a tranchées sensiblement différentes selon

les fabricants mais toutes basées sur la méme topologie.

Grille Cathode Cathode Cathode

N W) J A 'J t'
P P P Grille Nt
P+ P+
—/ N—
N
P-‘r

Si0,
Si02

Pt
Anode Anode
(a) Technologie ’planar’ (b) Technologie & tranchées

FiaG. 2.1 — Coupes structurelles des IGBTs.

2.1.2 Avantages et inconvénients par rapport a la grille de type

‘planar’

La comparaison des deux technologies d’'IGBT porte essentiellement sur les six points

suivants.
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2.1. Généralités

- Augmentation de l’intégration
La largeur de la cellule élémentaire est plus courte dans un IGBT a tranchées que dans
un IGBT ’planar’ permettant ainsi, pour une surface de silicium donnée, d’augmenter la

gamme en courant. Cette augmentation est généralement d'un facteur 1,5.

- Déclenchement du thyristor parasite
Les IGBTs a tranchées sont quasi insensibles au déclenchement du thyristor parasite.
En effet, les niveaux de courant nécessaires pour ce déclenchement sont tels que les phé-
nomenes liés aux dégradations thermiques seront prépondérants. La raison d’une telle
insensibilité est que le courant de trous circule a travers une résistance de latch-up d’une
plus faible valeur que dans le cas des composants planar. En effet, cette résistance ne
dépend plus que la profondeur de la cathode souvent submicronique (pas de circulation
latérale du courant). Cette résistance devient encore plus faible n’utilisant une diffusion

PT entre deux émetteurs NT de deux cellules adjacentes.

- JFET parasite
Dans les IGBTSs a technologie planar, a I’état passant et sous faible polarisation Vg, la
région JEET (située entre deux caissons P voisins) réduit 1'acces des lignes de courant au
canal du MOS. Ceci a pour conséquence d’augmenter la chute de tension a 1’état passant
et donc les pertes en conduction. La structure a tranchées permet naturellement d’inhiber
ce probleme car les caissons P de deux cellules adjacentes ne sont pas en vis-a-vis grace

a la grille enterrée.

- Procédé de fabrication
Le nombre d’étapes de fabrication de 'IGBT planar est sensiblement le méme que 'IGBT
a tranchées. Cependant, la complexité de ce dernier est plus élevée. En effet, le procédé
de gravure RIE, le remplissage d’oxyde et de polysilicium de cette derniere nécessite une
maitrise technologique plus délicate. De plus, le procédé de gravure RIE ne permet pas
d’obtenir des flans de tranchées parfaitement plans. La mobilité dans le canal du MOS en

sera donc affectée.

- L’Injection Enhanced ou PiN diode effect
Les performances statiques de 'IGBT a tranchées peuvent aussi étre améliorées en jouant
sur la géométrie de la tranchée afin de faire apparaitre I'Injection Enhanced ou PiN diode

effect. Cette particularité fera 'objet d’une étude approfondie dans la suite de ce chapitre.

- Tenue au court-circuit
C’est un des inconvénients majeurs des structures a tranchées. Du fait d’une largeur de
cellule élémentaire plus faible, la tenue au court-circuit est un des points critiques des
IGBTs a tranchées en raison d’une densité de puissance plus élevée. La solution a ce
probleme est de ne pas relier toutes les cellules élémentaires a la cathode. Le ratio cellules
actives/cellules totales est de l'ordre de 0.3 pour les IGBTs 1200V. Ainsi, il existe alors
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un compromis entre la densification de la cellule et la capacité de tenue au court-circuit.

2.2 Injection Enhanced (ou PiN diode) Effect : prin-
cipe

La chute de tension a I’état passant d’'un IGBT se divise principalement en trois chutes
de tension : la tension au bornes du canal de la section MOSFET, la chute de tension

dans la base large et peu dopée et la chute de tension de jonction émetteur P /base N~.

Dans les gammes de tension au dessous de 600V, ¢’est la chute de tension du canal qui
représente la plus grande partie de la chute de tension totale a 1’état passant. En effet, la
base N~ étant peu profonde, elle possede une faible résistance a ’état passant. Les efforts
de développement se sont donc portés sur la diminution de la résistance dans le canal de
la section MOS.

Par contre, pour des gammes de tension supérieures, la chute de tension dans la base
est prépondérante et notamment du coté de la cathode ol la concentration de porteurs
y est plus faible que du coté de I'émetteur PT. Ce type de constat est identique dans
les structures planar. Par contre, dans les IGBTSs a tranchées, un facteur de forme de la
grille particulier permet d’augmenter la concentration de porteurs du coté de la cathode.
Cette augmentation permet d’augmenter la conductivité de la région de base et donc de
réduire de fait les pertes en conduction. Dans la littérature, ce phénomene est appelé TE
effect (Injection Enhanced Effect) [29] ou PiN Diode Effect ([30] et [31]) car il permet
de retrouver un profil de porteurs équivalent a celui d’'une diode PiN. En effet, la couche
d’inversion dans le canal MOS se transforme en couche accumulée lorsque la grille est en
regard avec la base du composant. Cette couche accumulée de type Nt forme avec la base

N~ et I'émetteur d’anode Pt une diode PiN virtuelle.

Pour la suite de cette section, la région mesa est définie comme étant la zone située
au bas de la tranchée ’silicium’ : entre le caisson P et la jonction virtuelle de base. Cette
derniere est définie par la frontiere située coté cathode entre le bas de la région mesa et le
haut de la région de base comme le montre la figure 2.2(a) représentant une cellule élémen-
taire d’'un IGBT a tranchées. C’est cette frontiere qui se comporte comme un émetteur
d’électrons dans la base N~ et qui permet de retrouver une double injection semblable a
une diode PiN. La figure 2.2(b) présente les différentes conventions géométriques utilisées
dans la suite du mémoire. A savoir : W est la largeur d’une cellule élémentaire, S' la lar-
geur de la région mesa et T' la profondeur de la région mesa. Ces grandeurs vont étre les
parametres des différentes simulations ISE-TCAD pour I'étude de I'TE effect.
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Cathode
Cathode
A NT| P
N+, P . Grille
Region 4
p+ . mesa P
jjRas) fr
/ : | Y. Coupe X
/_ _— — _|— Jonction virtuelle :
""" de base ~ S !
base
N—
N—
W
Y pt
p+ YV e—
| Anode
Anode * Coupe Y
(a) Région mesa et jonction virtuelle de (b) Dimensions

base

F1G. 2.2 — Structure verticale de 'IGBT a tranchées : conventions.

2.3 Influence de la géométrie de la tranchée sur les

performances de ’'IGBT

2.3.1 Structure simulée sous ISE-TCAD

Des simulations a éléments finis sous le logiciel ISE-TCAD ont permis d’étudier 1'in-
fluence de la géométrie de la tranchée sur I'lE Effect. La profondeur de la région de base
a été choisie de maniere a favoriser la contribution ohmique dans la chute de tension a
I'état passant (Wyese = 600um pour un dopage de Np = 8 x 102em™2). L’épaisseur de
Poxyde de grille de 500A a été choisi en fonction de la technologie flexible développée
au laboratoire. En effet, 'objectif a court terme de mon groupe d’accueil est de réaliser,
a 'aide de cette filiere, des IGBTs a tranchées. La surface active, hors terminaison de
jonction, de 'IGBT est de 1em?. Les profils de concentrations des dopants sont de type

Gaussien avec les niveaux de dopage en surface suivants :

— Caisson P : 108¢m =3 de Bore
— Emetteur P anode : 102¢m =3 de Bore

— Emetteur N cathode : 102%¢m =3 d’Arsenic
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2.3.2 Répartition des porteurs a I’état passant dans la base

La figure 2.3(a) donne la caractéristique statique en régime saturé 14 = f (V) simulée
d’'un IGBT a tranchées avec comme parametres géométriques S = lum, W =bum et T' =
12pm. La tension grille-cathode Vi appliquée est de 15V, Les répartitions des porteurs
pour plusieurs points de fonctionnement sont données figure 2.3(b). Ces répartitions se

font suivant la coupe Y de la figure 2.2(b), c’est-a-~dire sous le caisson P.
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(a) Caractéristique statique de 'IGBT & tranchées (b) Répartition des porteurs selon la coupe Y dans

en régime saturé la base

F1G. 2.3 — Courbes simulées de 'IGBT a tranchées pour plusieurs Vi (1/2).

Dans la cas d'un IGBT planar, le profil des porteurs selon la méme coupe Y mon-
trerait une concentration de porteurs égale a la concentration intrinseque n; au niveau
de la jonction caisson P/ base N~. En effet, cette jonction étant polarisée en inverse, les

électrons ne peuvent circuler qu’au travers du canal de la section MOS.

Dans la structure a tranchées, la jonction caisson P/ base N~ se trouve étre toujours en
polarisation inverse mais la présence d'une couche accumulée le long de partie de la grille en
regard avec la base N~ (T'+W —S) se comporte comme un injecteur d’électrons. La région
mesa peut étre alors assimilée a une région N*. La concentration des porteurs au niveau
de cette région, c’est-a-dire la région de base intertranchée, se trouve donc augmentée
dans des proportions non négligeables. La figure 2.4(a) est un agrandissement de la figure
2.3(b) dans cette région. La figure 2.4(b) montre, quant a elle, le profil des électrons selon
la coupe X au niveau de jonction virtuelle de base. On retrouve la du coté de l'oxyde

de grille la présence d'une couche d’accumulation mais aussi, une couche d’accumulation
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2.3. Influence de la géométrie de la tranchée sur les performances de I'IGBT

de concentration plus faible de l'ordre de 10%c¢m ™ dans la centre de la région. L'IE
Effect est donc bien mis en évidence puisque l'on passe d’une concentration intrinseque

n; = 10°°%cm =3 dans la cas de P'IGBT planar & une valeur de l'ordre de 10%cm 3.
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F1a. 2.4 — Courbes simulées de 'IGBT a tranchées pour plusieurs Vax (2/2).

2.3.3 Influence de la géométrie de la tranchée sur les perfor-

mances en conduction

Afin de mettre en évidence l'influence de la géométrie de la tranchée sur les per-
formances statiques, un ensemble de simulations a éléments finis ont été réalisées. La
structure simulée est celle présentée figure 2.2(b). Dans les simulations suivantes, la lar-
geur de la cellule élémentaire W est fixée a bum et les parametres S (largeur de la région
mesa) et 17" (profondeur de la région) sont variables. La comparaison des figures 2.5(a)
et 2.5(b) montrent d’une part de maniere évidente que plus les tranchées sont rappro-
chées (S petit), plus la chute de tension a I’état passant est faible. D’autre part, pour
une valeur de S donnée, cette chute de tension est améliorée quand la profondeur de la
tranchée augmente. Cela est d’autant plus vrai quand les tranchées sont éloignées. Les
figures 2.5(c) et 2.5(d) permettent de mettre en évidence que le parametre le plus influent
sur la valeur de la chute de tension a I’état passant est la distance entre les tranchées. La
premiere conclusion a tirer est que I'IE Effect sera d’autant plus prononcé qu’il existera

un confinement de la région mesa permettant une accumulation maximum des porteurs a
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la jonction virtuelle de base.
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F1G. 2.5 — Caractéristiques statiques I = f(Vag).

Afin de bien visualiser I'influence des parametres de la tranchées sur I’état passant,
la figure 2.6(a) synthétise les résultats obtenus pour une densité de courant nominale de
150A4/cm?. La condition la plus défavorable est obtenue pour S = 4um et T = 3um : la
tension de déchet correspondante est de 3.72V. En effet, I'lE Effect est quasi inexistant

comme l'indique la figure 2.6(b). qui montre la répartition des porteurs libres dans la
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région mesa selon la coupe Y. La condition la plus favorable permet une amélioration de
32% de la chute de tension a ’état passant (S = lum et T' = 12um). Dans ce dernier cas,

I'IE Effect est optimum comme 'indique cette méme figure.
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en fonction de la géométrie de la tranchée. deux cas extrémes & 1504 /cm?.

F1a. 2.6 — Etude de l'influence de la géométrie de la tranchée sur I'lE Effect.

2.3.4 Influence de la géométrie de la tranchée sur les perfor-

mances dynamiques

Des simulations en dynamique sont présentées afin de faire apparaitre l'influence de
la géométrie de la tranchée sur la queue de courant et donc I’énergie de commutation
dissipée a 'ouverture. Ces simulations sont réalisées dans une configuration double impul-
sion permettant d’atteindre un point de fonctionnement de 150A sous 4500V . La tension
appliquée sur la grille est de 15V avec une résistance de grille est de 10€2. Comme dans
le cas de I’étude statique présentée précédemment, la largeur de la cellule élémentaire W
est fixée & bum avec la méme variation des parametres S et 7. La figure 2.7(a) montre
les formes d’ondes du courant I4 a I'ouverture pour S = 1um plusieurs valeurs de 7. Un
zoom sur les queues de courant est donné figure 2.7(b). L’analyse des résultats présentés
met en évidence la tres faible influence des dimensions de la tranchée sur les performances
a louverture. Ceci est d’autant plus vrai que les simulations présentées (S = 1pum) maxi-
mise I'IE Effect. Il faut noter que comme dans toutes structures bipolaires, I'influence de

la répartitions des porteurs dans la région de base affecte le comportement a 'ouverture
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et n’affecte pas ou peu le comportement a la fermeture. C’est d’autant plus vrai que la

fermeture de 'IGBT n’est pas affectée par la géométrie de la tranchée.
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Fic. 2.7 - I, = f(t) pour S = 1pum avec T comme variable.

2.3.5 Cas d’un substrat de faible épaisseur

La méme série de simulations a été réalisée sur une structure de faible épaisseur. Pour
un substrat de 50um dopé a 2 x 10%em ™3, les principaux résultats des caractéristiques
statiques sont donnés figure 2.8(a) et 2.8(b). Il apparait clairement que I'IE Effect n’inter-
vient que dans des composants ou la contribution ohmique est la principale composante
de la chute de tension a 'état passant. Ainsi, la modélisation de ce phénomene ne sera

pas nécessaire pour des tenues en tension allant jusqu’a 1000V.
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F1ag. 2.8 — Caractéristiques statiques I4 = f(Vag) dans le cas d’'un substrat de faible

épaisseur.
2.4 Explications physiques de I'lE Effect

2.4.1 Approches données dans la littérature

Comme nous 'avons montré précédemment, I’allure de la répartition des porteurs dans
la région de base N~ est semblable a celle d'une diode PiN. Afin de modéliser les IGBTs
a tranchées ou intervient I'lE Effect, de nombreux auteurs ont développés des modeles
basés sur la mise en parallele d'un IGBT classique et d'une diode PiN ([29], [32], [33]
et [34]) (cf. fig.2.9). Cette fagon de procéder a I’avantage d’étre représentative dans un
domaine de validité donné mais ne peut pas étre utilisée dans une approche de conception
de modeles telle que nous ’avons présentée au premier chapitre. En effet, cette approche
ne donne aucune explication physique sur le comportement de I'lE Effect et en particulier,

sur I'influence des parametres géométriques de la tranchée.

Cependant, il n’existe dans la littérature qu'une seule tentative d’explication physique
du comportement de I'IE Effect. Elle est présentée dans les travaux de these d’I. Omura
[35] ainsi que dans I'article de synthese correspondant [29]. Le principal résultat qu’il ob-
tient est de lier I'lE Effect a la géométrie de la tranchée au travers du facteur de forme
S/(T.W). L’explication suivante décrit le raisonnement qui le conduit a ce résultat. La
figure 2.10(a) montre les conventions utilisées et les chemins empruntés par les différents

courants.
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Fi1G. 2.9 — Modélisation basée sur la mise en parallele d'un IGBT et d'une diode PiN.

En considérant '’hypothese de quasi-neutralité dans la base de 'IGBT (n ~ p), nous

pouvons écrire les équations classiques suivantes :

ase 8p
J! :—WWE—M%%Q (2.1)
0
Jbse = —quank + kT,un—p (2.2)
dy
L’élimination du champ électrique E de ces deux équations conduit a :
base base ap
fip " — i S = 2pap pun KT (2.3)

dy
De plus, en introduisant les efficacités d’injection virtuelles v, = J,bﬂse/ Jior €t v =
J;,’“e [ Jior avec Jyp = J0U + Jé’“se, I’équation 2.3 devient :

9p

%M%—%WHWMZZMMT@ (2.4)

Toute la construction de Omura porte sur '’hypothese simplificatrice suivante : le
courant d’électrons circule dans la couche d’accumulation présente le long de 'oxyde de
grille sur les flancs de la tranchée. Suivant cette condition, le courant J)'*** est nul et
seul le courant de trous peut circuler dans la région mesa. Ainsi, en utilisant la relation

d’Einstein (¢D, = kT'u,), la densité est donnée par :

mesa w base ap
Il en résulte que : 9 S
p
Jbuse — —9qD,—— 2.6
p q Pay W ( )

L’auteur fait ensuite une autre hypothese simplificatrice en approximant le profil des

porteurs dans la région mesa selon la coupe Y a une droite affine. Dans cette région mesa,
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le gradient des porteurs dp/dx est donc égal a une constante fixée a n,/T avec n, la
densité de porteurs a l'interface région mesa/base N~ (figure 2.10(a)). La continuité des
courants a la jonction virtuelle de base (y = T') permet d’écrire :

S e = 2| yep = —2qDyny (2.7)

T.W

Cette densité de courant J;jase|y:T est donc l'une des deux conditions aux limites
permettant ’analyse de la répartition des porteurs dans le reste de la base dont le com-
portement correspond a celui d’'une diode PiN. L’autre condition aux limites est donnée
par I'injection de 'anode P* face arriere. A travers cette équation, 'auteur montre que
la densité de courant de trous de la région mesa dépend de la géométrie de la tranchée.
Ramenée au cas de I’analogie a la diode PiN, c¢’est-a-dire ol la région mesa est un injecteur

d’électrons de type N, est considérée le condition limite suivante (voir section 1.7.3) :

L (g Iy
= (e _po 2.
. 2qS (Dn Dp) (28)

Il est alors évident que pour augmenter le gradient de porteurs a la jonction virtuelle

ap(t)
ox

fg(t) =

de base, il faut soit augmenter le courant I,, soit diminuer le courant de trous I,,, ce
qui revient a augmenter l'efficacité d’injection d’électrons v, ou de diminuer I'efficacité

d’injection de trous v, a la jonction virtuelle.

Cette approche a le mérite de prendre en compte la géométrie de la tranchée sur I'im-
pact de I'TE Effect. Cependant, elle reste insuffisante pour déterminer la concentration
de porteurs n, a la jonction virtuelle de base nécessaire a une modélisation complete du
phénomene étudié. De plus, sa démonstration repose sur des hypotheses trop simplifica-

trices :

— répartition des trous linéaire dans la région mesa selon la coupe Y,

— absence de courant d’électrons dans la région mesa.

Pour preuve, la simulation donnée figure 2.4(a) montre une croissance des porteurs selon
Y dans la région mesa de type hyperbolique et non linéaire, surtout a fort niveau de cou-
rant. La figure 2.10(b) montre aussi clairement que ces hypotheses simplificatrices sont
lourdes de conséquence en ce concerne la densité de courant dans la région mesa. En effet,
sur cet exemple (7' = 3um et S = 4um) défavorable pour I'IE Effect, la densité de courant
de trous est dans la région mesa (de x = —3um a x = Oum) non négligeable devant la

densité de courant d’électrons.
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selon la coupe Y simulées par éléments finis

Fic. 2.10 — Approche donnée par Omura dans la littérature.

2.4.2 Approche selon notre méthode de modélisation

Notre approche de modélisation est basée sur une approche physique des phénomenes,
ce qui conduit a ne pas utiliser les hypotheses simplificatrices adoptées par Omura. D’autre
part, il nous est interdit d’adopter ’approche de modélisation utilisant la diode PiN puis-
qu’elle ne permet pas de remonter a l'influence de la géométrie de la tranchée. Afin de
contourner le probleme de ces hypotheses, le formalisme du coefficient de recombinaison
surfacique d’émetteur h peut étre adapté au cas de la jonction virtuelle. Cette jonction

est décrite par une densité de courant de minoritaire (voir section 1.7.3) :
min = qh((pn) —n3) (2.9)

avec (pn) la concentration de porteurs a la jonction virtuelle, n; la concentration
intrinseque. h devient dans ce cas d’étude :

p— Drnily {icoth (l)] (2.10)

_N_an |p LP Lp

Comme la région mesa fait partie de la base, toute influence de dopage sur la concen-
tration intrinséque est nulle et donc n? |p= n? |y. Comme le courant J,,;, sort de la région
mesa de largeur S pour entrer dans la base N~ de largeur W. Les densités de courant a

la jonction virtuelle sont données par :

JImesa s § — Jhase s (2.11)

min min
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Les équations 2.9, 2.10 et 2.11 permettent d’obtenir ’équation suivante :

ase q T
Tt = Ny ;WCOHL (L_P) ((pn) —n7) (2.12)

Ainsi, de la méme maniere que pour 'explication d’Omura, cette démonstration mene
a la conclusion qu’il faut minimiser le courant de minoritaires pour augmenter ’efficacité
d’injection d’électrons. Il faut donc minimiser la facteur (S/W)coth(T/Lp) pour maxi-
miser 'IE Effect. De plus, ce raisonnement a l'avantage de ne pas avoir besoin des deux
hypotheses proposées par Omura. De plus, si 'on considere que la longueur de diffusion
Lp (de P'ordre d’une centaine de microns) est grande devant la profondeur de la région

mesa 7', nous pouvons écrire :
T Lp
Lp>>T=coth| — | — — 2.13
] (&)~ (213
Ainsi, la densité de courant de minoritaire entrant dans la base s’écrit de la méme
facon que dans I'explication donnée par Omura :

q.Dp S 2

Jhase = = —n; 2.14

e = L () — ) (214

En couplant les équations 2.7 et 2.14, la concentration de porteurs a la jonction virtuelle
de base devient : (om) )
pn)—n;

gy = —F—" 2.15

n N, (2.15)

2.4.3 Conclusions sur I'lE Effect

La chute de tension a I’état passant pour notre composant test peut donc étre améliorée
de fagon significative (de 3.8V a 2.5V dans le meilleur des cas) sans pour autant dégrader
les performances dynamiques. Grace a I'IE Effect, le compromis pertes en conduction/
pertes en commutation est donc amélioré. Cependant, ceci n’est valable que dans des
composants haute tension ou la contribution ohmique représente le terme le plus important
de la chute de tension totale devant la chute de tension du MOS. Les explications données
par Omura et notre approche permettent de justifier ce comportement en fonction de la
géométrie de la tranchée. La modélisation de I'IE Effect est donc envisageable. Cependant,
la concentration des porteurs a la jonction virtuelle de base reste une inconnue. Pourtant,
sa connaissance est indispensable afin de pouvoir déterminer le sous-modele de la région
mesa nécessaire dans le cadre de notre méthodologie de modélisation par briques. Comme
cela a déja été précisé, il n’existe aucun modele dans la littérature suffisamment explicite
sur ce point. Cette étude fondamentale reste donc a faire. Cependant, dans le cadre de ces
travaux de these, un modele d’IGBT a tranchées a été développé et reste valable tant que
I'lE Effect n’est pas actif. Si tel n’était le cas, ce modele pourra malgré tout étre utilisé
mais en le considérant du premier ordre avec tout ce que cela comporte comme incertitude

sur les résultats.
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2.5 Modele de 'IGBT a tranchées

2.5.1 Présentation

Le modele de 'IGBT a tranchées étant basé sur celui de 'IGBT planar, la géométrie en
tranchées impose donc un calcul spécifique des capacités de la section MOSFET comme le
montre la figure 2.11. De méme, le calcul de la résistance du caisson P et de la résistance de
latch-up seront différents dans ce modele comme indiqué dans la figure 2.12. Cependant,
les expressions analytiques sont basées sur la méme base théorique que pour les modeles
d’IGBT planar puisque la modélisation reste unidimensionnelle. Par contre, ce modele ne
prendra pas en compte I'IE Effect du fait de la faible contribution ohmique sur la chute
de tension a l’état passant totale. Ce dernier point a été développé dans les paragraphes

précédents.

Si0, N~

Trench - - Planar

b Rmissmz - - Rcai sson
|
| so, v L~ —L
NN\
| | |
| Trench I I Planar

F1G. 2.12 — Comparaison des résistances du caisson P des structures planar et a tranchées
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La convention des courants utilisée pour les sous-modeles de I'émetteur P, de la
couche tampon, de la zone de charge d’espace ainsi que de la zone de stockage coté
anode est donnée figure 2.14. Celle concernant la zone de stockage coté cathode, la zone
de charge d’espace, le caisson P est donnée figure 2.15. La convention pour l’ensemble
des sous-modeles restant (section MOS, caisson P avec résistance propre et de latch-up,
émetteur NT) est donnée figure 2.16. Les émetteurs NT et P+ donnent respectivement les
couples de courants (I, I, . )et (L, . I, . ).Leszonesde charge d’espace aux fron-
tieres gauche et droite de la zone de stockage se caractérisent notamment par les courants
de déplacement Igep,, €t l4ep,,. La prise en compte de la couche tampon se fait au travers
des courants dQ g /dt et Qpr/T. Les courants entrant et sortant dans la zone de charge de

stockage I, , et [

paey du coté de 'anode et I, , et I, , du coté de la cathode permettent de

calculer les conditions aux limites de la zone de stockage pour la résolution de I’'équation
de diffusion ambipolaire (éq. 1.7). La courant du canal de la section MOSFET est noté
Inos et ses aspects dynamiques sont décrits a I'aide des courants capacitifs Ic, ., Ico,g

et Ic,s. Le caisson P est traversé par les deux courants I, et I,., qui permettent de

CcP
calculer la chute de tension dans cette région et le courant I,; rend compte du phénomene

de latch-up au travers de la résistance R;y.

La chute de tension totale du composant est calculée en ajoutant les chutes de tension
de jonction, la chute de tension dans la zone de stockage, la chute de tension du caisson
P et les chutes de tension dues aux zones de charge d’espace comme expliqué dans le

premier chapitre.

La coupe de la cellule élémentaire est donnée figure 2.13 ot sont reportées toutes les
grandeurs géométriques nécessaires au modele. De ces dernieres sont déduits la valeur des
capacités du MOS et des résistances de caisson P ainsi que le nombre de cellules élémen-
taires et la largeur de canal développée. Les parametres d’entrée du modele réglables par
I'utilisateur sont regroupés dans le tableau 2.1. Certains parametres peuvent étre imposés
par manque de connaissance sur le composant. Ainsi, I'utilisateur peut directement im-
planter dans le modele les capacités de la section MOS, les coefficients de recombinaison
des injecteurs, la transconductance, la tension de seuil, la largeur développée du canal,
Uy et Uy
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ZCE

Emetteur P Couche tampon

F1a. 2.14 — Convention de courants a la jonction émetteur Pt/ base N~.
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Parameétre

Désignation

Surface active

Surface_active

Surface des plots

Surface_plots

Largeur de 'anode lar Ganode
Longueur de I'anode longanode
Longueur du caisson P longcaissonp
Longueur de I'émetteur N longemetteurN+
Profondeur de la tranchée Wiranchee
Profondeur de I’émetteur Nt WemetteurN+
Profondeur de I’émetteur P* Wemetteur P+
Profondeur de la couche tampon Wiutfer
Profondeur de la base Whase
Longueur du canal Long_canal
Epaisseur de l'oxyde eox

Epaisseur de 'oxyde sur la grille

eox_sup_poly

Durée de vie dans la base T
Durée de vie dans la couche tampon TBI
Dopage dans la base Np

Dopage du caisson P dopage_caisson_P

Dopage de I’émetteur P™ dopage_emetteur_P

Dopage de I'émetteur N+ dopage_emetteur_N

Dopage de la couche tampon dopage_emetteur_N

Exposant de multiplication par avalanche BV,
Facteur de claquage de la section plane BV
Température de jonction T}
Dépendance en température de 7 T,
Dépendance en température de Vy, Iy,
Dépendance en température de Wy,.; = 1/0 | ¢TIy

TAB. 2.1 — Parametres du modele de 'IGBT a tranchées.
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2.5.2 Validation du modele d’IGBT a tranchées sur un module

commercial
Présentation du module

La validation du modele de 'lGBT a tranchées a été réalisée a partir d’'un module
commercial de calibre 75A et 600V. La figure 2.17 montre une vue extérieure du mo-
dule étudié ainsi que son schéma électrique équivalent. Il est constitué de deux IGBTs a

tranchées et de deux diodes de roue libre dans une configuration bras d’onduleur.

K2

G2 /\

Ilm
61 g AN

T

Al

(a) Vue en perspective (b) Schéma  électrique

équivalent

Fi1c. 2.17 — Module commercial de calibre 75A et 600V .

Extraction des parametres du modele

La figure 2.18 présente une vue de dessus de la puce IGBT ou apparaissent les
connexions 'wire bondings’ de puissance, de grille ainsi qu'une connexion spécifique (a
droite de la photo). Cette connexion permet, au travers d’une image du courant traver-
sant le composant, de protéger le composant des court-circuits a I'aide d’une rétroaction
sur la grille. Ce fonctionnement de la puce se faisant dans des conditions extrémes et
étant spécifique, il ne sera pas modélisé. La topologie de la cellule élémentaire correspond
a un doigt parcourant la largeur d’une des six bandes de la puce (fig. 2.18). La figure 2.19
présente un vue de la tranchée avec les dimensions géométriques de la tranchée utilisées

dans le modéle.
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Cette photographie a été obtenue par microsection en plusieurs étapes :

— polissage mécanique de la tranche de la puce IGBT

— révélation des jonctions

— analyse a l'aide d’un microscope électronique a balayage

L’analyse de cette photographie permet d’extraire les valeurs de la largeur et de la
profondeur de la cellule élémentaire, de la tranchée, du caisson P, de I'’émetteur N*. Ces
parametres géométriques et physiques sont regroupés dans le tableau 2.2. Le parametre
‘surface des plots’ correspond a la surface utilisée pour la connexion de la grille au centre
de la puce et la connexion pour avoir une image du courant a la droite de la puce (figure
2.18). Les parametres géométriques sont susceptibles d’étre légerement modifiés pour faire
correspondre la simulation avec les relevés expérimentaux. En effet, la précision des me-

sures sur les photographies peut apporter des erreurs.

Les dopages des différentes zones de 'IGBT permettent également d’alimenter le mo-
dele. Ces parametres sont obtenus en faisant un ’spreading resistance’ ; procédé qui consiste
a mesurer sur une coupe biseautée du composant la résistance en fonction de la profondeur
dans le silicium. Ensuite, un traitement informatique permet d’en déduire la résistivité
puis les dopages (Fig. 4.1 en annexes). L’analyse des résultats expérimentaux permet d’ex-

traire la valeur du dopage de la base, de I"émetteur P* et de la couche tampon.

F1G. 2.18 — Vue de dessus de la puce IGBT.
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'
1,96 um '

n
138 um !

1
i 0,7 um

Ikm WOZ3

F1G. 2.19 — Dimensions de la tranchée.

Désignation Valeur
Surface_active 0.337cm?
Surface_plots 0.0258cm?
lar ganode 0.472cm
longanode 196 ucm
longeaissonP 138.5ucm
longemetteurn+ T0pcm
Wiranchee 390ucm
Wemetteurn+ 70pcm
Wemetteur pt 0.0345¢m
Whaffer 0.0675ucm
Whase 0.005¢m
Long_canal 210pucem

€ox 12pem
eox_sup_poly 16pem
Dopage base N~ 3 x 10Mem=3
Dopage couche tampon N+ 8 x 10*%em=3
Dopage émetteur N 3 x 108em=3
Dopage émetteur PT 3 x 108em=3

TAB. 2.2 — Parametres géométriques du module étudié obtenus avec la microsection.
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Simulations statiques

Les figures 2.20(b) et 2.20(a) montrent respectivement les caractéristiques statiques
Iy = f(Vak) mesurées et simulées a température ambiante. Les figures 2.20(c) et 2.20(d)
montrent ces caractéristiques a 125 °C. Il est a noter que les spécifications constructeurs
ne sont pas présentées car nous ne connaissons pas leurs moyens de mesures et donc la
comparaison n’est pas valable ici. Les simulations sont en bon accord avec les mesures
effectuées en statique pour les deux températures étudiées et ce, sans la prise en compte
de I'lE Effect dans ce modele d’IGBT a tranchée.

150+ v

1507 11V

10,5V
10,5V

120 1 /
// 120 =
oV J
904 — / v

< / 90
! 95V < / 9,5V
T 60
] gV / 9V
] —
30 .
85V 30 85V
1 | 8V
8V
0 T ¥ - . . .
0 1 2 3 4 0 —L : —
Vak (V) 0 1 2 3 4
Vak (V)
(a) Mesures & 27°C (b) Simulations & 27°C
150+ 150+
11V
1204 102 120
| ‘ | 10V
90 - - 90
~~ V
z ey N
[ / <
60 —L £ 60
85V
30 - e - 30
0 e Ea— 0
0 1 2 3 4 0
vak (V) Vak (V)
(¢) Mesures a 125°C (d) Simulations a 125°C

Fia. 2.20 — Comparaison des courbes statiques.
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Simulations dynamiques

Pour valider le comportement en dynamique du composant modélisé, des commuta-
tions sous 300V a 50A ont été effectuées a des températures différentes en collaboration
avec F. Richardeau du laboratoire LAPLACE (ancien LEEI) de Toulouse et M. Elgha-
zouani du Laboratoire d’ Electrotechnique de Montpellier (LEM). Le circuit utilisé est
un banc monocoup basé sur le principe de la double impulsion (voir section 1.2.2) avec
comme charge une inductance de 500uH. Le choix d'une faible inductance et par consé-
quent d’une durée de conduction faible par rapport a la constante de temps thermique de
la puce permet de négliger son auto-échauffement. La température de la puce est imposée
au moyen d’'une plaque chauffante. Les figures 2.21(a) et 2.21(b) confrontent les formes
d’ondes du courant I, et de la tension V4x a la ouverture pour trois températures dif-
férentes (30°C, 140°C et 170°C). Les simulations sont également en bon accord avec les

différentes mesures effectuées en dynamique a plusieurs températures de fonctionnement.

Vak @ 300K
60 /Va!' @300K 400 60 Vak @ 415K ) A
ak @ 415K Vak @ 440K a
SV — ak @ 440K ] ]‘%&\L ]

la (A)
la (A)
Vak (V)

la @ 300K —
ld @ 415K
[laf@ 440K

|

04 ot

”
&
300 \ 300
40
lla @ BooK ]
_ 1200
200 & la @ #15K 1
4 x 204la @ 440K ]
100~ // \ 100
RO 0 1

—= 0

-4.0x107 0.0 4.0x107  8.0x107 1.2x10° -4.0x107 0.0 4.0x107  8.0x107  1.2x10°
Time (s) Time (s)
(a) Mesures (b) Simulations

FiG. 2.21 — Comparaison des formes d’ondes a I'ouverture de 'IGBT pour trois tempéra-

tures.

Claquage par avalanche

La figure 2.22 montre le phénomene d’avalanche sur une caractéristique statique simu-
lée avec Vg = 8V. Cette figure montre une tension de claquage 1égerement inférieure a
600V. Cette légere différence peut s’expliquer par le fait que les techniques de garde qui
assure la tenue en tension de cet IGBT n’ont pas été modélisées, leur prise en compte dans
notre modele unidimensionnel étant inadéquate avec notre méthode de modélisation. Ce-
pendant, la classique formule empirique de Miller permet de rendre compte de I'avalanche

de maniere efficace.
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la (A) : Vak (V)

200.0 4 la (A)

150.0 |-

la (A)

100.0 |-

50.0 4

0.0-

0.0 0.2k 0.4k 0.6k 0.8k
Vak (V)

FiG. 2.22 — Caractéristique statique avec claquage par avalanche.

2.6 Conclusion

Les simulations a éléments finis d’une structure d’IGBT & tranchées ont permis de
mettre en évidence et d’analyser 'IE Effect. Un lien entre la géométrie de la tranchée et
les performances a I’état passant a clairement été établi. Ainsi, sur notre structure test,
un gain de 35% peut étre gagné sur la chute de tension a 1'état passant sans dégrader
les performances a 1'ouverture. Plusieurs explications physiques venant de la littérature
et en utilisant le formalisme h (coefficient de recombinaison d’émetteur) concluent que
I'lE Effect sera maximum pour des tranchées les plus larges possibles devant la largeur de
la cellule élémentaire et les plus profondes possibles. Cependant, il a été également mis
en évidence que I'IE Effect n’est actif que pour une certaine gamme de tenue en tension
(< 1000V).

Le modele de 'IGBT a tranchées développé dans ce chapitre est basé sur notre ap-
proche de modélisation présenté dans le premier chapitre de ce mémoire. L'implémentation
sous le logiciel Saber® a été réalisé en langage MAST. Ce modele a été validé sur un mo-
dule commercial en confrontant des caractéristiques statiques simulées et mesurées ainsi
que des courbes temporelles obtenues dans une configuration de bras d’onduleur avec une
commande double impulsion. La prise en compte de la température est effective et validée
aussi bien en statique qu’en dynamique. Le phénomene d’avalanche est également modé-

lisé avec succes.

Le reverse engineering pratiqué sur le module commercial présenté a permis d’alimen-
ter le modele en parametres géométriques et physiques. La validation du modele a été
faite par la confrontation de courbes simulées et de mesures. Cette comparaison est ef-
fective en régime statique, en régime dynamique dans une cellule de commutation. La

prise en compte du phénomene d’avalanche lors des fonctionnement extrémes a été effec-
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tuée. La dépendance en température des parametres physiques et électriques permet de
rendre compte de maniere efficace de son influence sur les caractéristiques statiques et

dynamiques.
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Chapitre 3. Applications des modéles a ’analyse et a la conception de systemes en E. P.

3.1 Introduction

Les modeles physiques développés dans les chapitres précédents doivent permettre la
modélisation de structure complexe de I’électronique de puissance. Ainsi, les modeles de
composants vont pouvoir étre introduits dans un environnement complexe et vont décrire

avec précision les interactions des puces silicium avec leur circuit environnant.

Ce chapitre présente deux utilisations de ces modeles :

— la premiere est dédiée a l’analyse du comportement électrique de l'intérieur d’un
module de puissance. Pour cela, une association de nos modeles de composants
bipolaires et de modeles de connectique sous Saber® est présentée. Les simulations
effectuées permettent de décrire les formes d’ondes de courant a I'intérieur du module
entre les différentes puces IGBT en parallele.

— la seconde présente une étude en amont d’une structure innovante de l'intégration
fonctionnelle appelée architecture faibles pertes. Les simulations sous Saber® pré-
sentées permettent de valider le concept de cette nouvelle structure et d’en expliquer
le fonctionnement. Ensuite, des simulations a éléments finis valident la méme struc-
ture cette fois-ci intégrée monolithiquement. Enfin, une réalisation technologique de

cette derniere est présentée.

3.2 Association de modeles de semiconducteurs et de
cablage

En général, dans les modules de puissance, I'association de puces est nécessaire pour
réaliser des fonctions de I’électronique de puissance. De plus, le recours a la mise en paral-
lele d’interrupteurs élémentaires avec les diodes en antiparallele associées est indispensable
pour atteindre des forts niveaux de courant. Ainsi, la connectique reliant électriquement
I’ensemble des puces est a prendre en compte dans le cadre d’'une modélisation complete
du module. En effet, la cablage introduit des inductances, des capacités et des résistances
parasites qu’il est indispensable de prendre en compte car ils peuvent, si ils sont mal opti-
misés, créer des déséquilibres en courant entre des puces en parallele. Dans ce cas, cela se
traduit par une mauvaise répartition des contraintes électriques sur chaque puce et donc
des points faibles pour le module. C’est la raison pour laquelle la conception des pistes de
puissance et de commande est aussi importante que la qualité des puces associées afin de
proposer un produit fiable et performant. Nous verrons donc dans cette section 1'utilité
de T'association des modeles de semiconducteurs et des modeles de connectique afin de

mettre en évidence les puces qui sont soumises aux contraintes électriques les plus fortes.
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3.2. Association de modéles de semiconducteurs et de cablage

Cette étude sera réalisée sur un module de puissance du commerce de calibres 1200A et
3300V. La philosophie de I’association de modeles de puces et de cablage est basée sur
I'utilisation du logiciel Saber® dans lequel sont introduit nos modeles de semiconducteurs
et les modeles de pistes réalisés & 'aide du logiciel & éléments finis Maxwell®3D (voir

section 1.8).

3.2.1 Topologie du module étudié

La figure 3.1 présente une vue en perspective de l'intérieur du module test ou ap-
paraissent les connections de puissance. La figure 3.2 présente la vue de dessus ou sont
présentées les 24 puces d’IGBT et les 12 puces de diode toutes mises en parallele ainsi
que les pistes de cuivre les reliant entre eux. Ce module est composé de trois parties iden-
tiques, chacune composée de deux substrats sur lesquels sont brasés quatre puces d’'IGBT
et deux puces de diode. Le schéma électrique équivalent de ce module est donné figure
3.3. Il s’agit donc de trois interrupteurs composés de 8 puces IGBT et 4 puces diode, le
tout en parallele. Il est a noter que les connexions de puissance d’anode et de cathode
doivent étre reliées a l'extérieur du module. Le module complet correspond donc a un
interrupteur de type IGBT avec sa diode en antiparallele pouvant faire passer 12004 et
pour une tenue en tension nominale de 3300V. Il faut noter que les IGBTs de ce module

sont de technologie NPT planar.

Connexions /
de puissance = o~ /

IGBT

Fia. 3.1 — Vue en perspective du module étudié.
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Substrat (a) <

Substrat (b) <

1/3 module : 1/3 module | 1/3 module

F1G. 3.2 — Vue de dessus du module sans les connexions de puissance extérieures.

K

K

G t %S

A 5 &
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F1G. 3.3 — Schéma électrique équivalent du module étudié.

3.2.2 Validation des modeles des puces IGBT et diode PiN

Les modules de puissance étudiés ont été livrés par le fabricant avec des puces d’IGBT
et de diode non montées. Ces dernieres ont permis a la fois de pratiquer du reverse
engineering afin de déterminer les parametres physiques et géométriques et de réaliser des
caractérisations électriques en température. Les modeles d’IGBTs et de diode PiN ont
ainsi été calibrés et les valeurs des parametres utilisés sont présentés dans les tableaux 3.1
et 3.2 . Il faut noter que la méthode d’extraction des parametres des modeles du module

est la méme que celle présentée et utilisée dans la section 2.5.2.

Les figures 3.4(a) et 3.4(b) confrontent les caractéristiques simulées et expérimentales
des IGBTSs pour des températures respectivement de 27°C et 125°C. Ces courbes montrent
que les modeles sont validés dans le cas du comportement statique. La validation du
modele d’IGBT en dynamique a été faite dans une configuration double impulsion. Le
test est effectué sous 1800V pour un courant fixé a 75A et avec une charge inductive de
700pH. Comme pour le statique, le comportement dynamique (ouverture et fermeture) a
été étudié pour des températures de 27°C et 125°C. Les figures 3.5 et 3.6 montrent une

comparaison des résultats de simulation et de mesure a la fermeture et a I'ouverture pour
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une température de 27°C. Les figures 3.7 et 3.8 montrent les résultats pour 125°C. Ces
confrontations montrent que les modeles de puces sont validés. Ainsi, il est possible de

passer a l’étape supérieure qui est la simulation d’un bras d’onduleur entier.

Parametre Désignation Valeur
Surface active Surface_active 1.02em?
Largeur de ’anode lar ganode 36.8 x 10~em
Longueur de 'anode longanode 36.8 x 10~%em
Longueur du caisson P longeaissonp 22.76 x 10~%em
Longueur de I'émetteur N+t lonGemetteur N+ 6.5 x 10~%em
Profondeur de I’émetteur N+ W emetteur N+ 0.5 x 10~%em
Profondeur de ’émetteur Pt W emetteur P+ 0.3 x 10~%em
Profondeur de la base Wase 0.049¢cm
Longueur du canal Long_canal 5.6 x 10~%cm
Epaisseur de I'oxyde €ox 560 x 10~8cm
Largeur de canal développée / 151em
Epaisseur de I'oxyde sur la grille | eox_sup_poly 1200 x 10~ 8¢em
Dopage de I’émetteur N+ Na, 1.5 x 10¥%em=3
Dopage de I’émetteur P+ Na,. 1.8 x 10¥em =3
Dopage du caisson P Na.ivoonp 4 x 10 7em=3
Dopage de la base N~ Npase 2 x 108em =3
Durée de vie des porteurs T 1.5us

TAB. 3.1 — Parametres

du modele de 'IGBT 3300V.

Parametre Désignation Valeur
Surface active Surf_active 1.08cm?
Profondeur de I’émetteur N* WemetteurN+ 0.5 x 10~%em
Profondeur de ’émetteur P™ Wemetteur P+ 5.7 x 10~%em
Profondeur de la base Whase 0.049cm
Dopage de I’émetteur Nt Na,., 1.5 x 10¥em=3
Dopage de I’émetteur P* Na,,. 2 x 108em=3
Dopage du caisson P Arooonp 4 x10"%em™3
Dopage de la base N~ Nypase 2 x 108em™3
Durée de vie des porteurs T 2us

TAB. 3.2 — Parametres du modele de la diode PiN 3300V.
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F1a. 3.4 — Comparaison simulations/mesures des caractéristiques statiques de la puce

d'IGBT 3300V.
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F1a. 3.5 — Comparaison simulations/mesures de la fermeture a 27°C.
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F1G. 3.6 — Comparaison simulations/mesures de I'ouverture a 27°C.
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F1G. 3.7 — Comparaison simulations/mesures de la fermeture a 125°C.
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F1G. 3.8 — Comparaison simulations/mesures de l'ouverture a 125°C.

3.2.3 Simulation d’un bras d’onduleur

Une simulation du module complet a été réalisée afin de comparer les formes d’ondes
simulées avec des mesures faites sur le banc de test double impulsion dont le principe est
expliqué dans la section 1.2.2. La figure 3.9 montre le schéma simulé sous Saber® ot deux
modules sont utilisés comme interrupteur de base d’une cellule de commutation. Vu la sy-
métrie de la topologie interne du module, seul le cablage d'un tiers de module est modélisé
a I'aide de Maxwell®3D. Cet aspect sera développé dans la section 3.2.4. Le macrocom-
posant équivalent comportant la matrice R,L,C est extrait & I'aide Q3D Extractor®. Ce
travail de modélisation et d’extraction de parametres électriques équivalents des structures
passives (pistes) a été fait en collaboration avec G. Lourdel du laboratoire LESTA dans
le cadre du laboratoire commun PEARL de Tarbes. Pour les simulations concernant le

bras d’onduleur, il y a donc six modeles de tiers de pack, 48 puces IGBT et 24 puces diode.
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Le bus barre de puissance reliant les modules a la source et a la charge est égale-
ment modélisé a I'aide de Maxwell®3D. Ce dernier intervient de maniere trés significative
durant les phases dynamiques en créant des surtensions. Les valeurs des résistances de
grille sont Rg,, = 20, Rg,rs = 6.8(2. Dans ces conditions, des mesures ont été faites a
1200A sous 1800V a température ambiante. Les figures 3.10 et 3.11 montrent la compa-
raison entre les simulations et les mesures a la fermeture et a I'ouverture respectivement.
Elles montrent le bon accord entre les formes d’ondes simulées et mesurées. Cependant, le
nombre important de modele a prendre en compte rend cette simulation lourde en temps

de calcul, instable en terme de convergence et peu pertinente en terme d’analyse.

Il est & noter que la température a été considérée constante pour toutes les simulations
du tiers de module. Ceci pour deux raisons :

— La température est un parametre présent dans de nombreux variables du modeles.
Le fait de transformer ce parametre en variable entraine un systeme mathématique
beaucoup plus complexe a résoudre pour le simulateur. Comme la simulation du
module étudié associe 24 modeles de puce IGBT et 12 modeles de puce diode, la
difficulté en sera décuplée.
La prise en compte de I’évolution de la température dans les différentes puces néces-
site une modélisation de I'environnement thermique de chaque puce et du module,
ainsi que leurs différents couplages. Cette modélisation est possible pour une puce,
en considérant le flux thermique unidimensionnel et donc pour des temps courts [36].

Dans le cas de notre étude, le recours a la simulation a éléments finis est obligatoire.

Modeéle
i ~ diode PiN
DR R LR,
B = Sl —— S
Pack LY pLIT PACK LY
=L CT]
ol T e e
SEE CE N
o . 113 ey Modéle
@! @ PACK T_:@j, BusBar
CED . D\
e - T Ly T e IGBT
o e

Fic. 3.9 — Schéma simulé sous Saber® du bras d’onduleur.
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F1G. 3.10 — Comparaison simulation/mesure a la fermeture.
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F1G. 3.11 — Comparaison simulation/mesure a l'ouverture.

3.2.4 Simulations d’un tiers de module

Comme cela a été montré dans le paragraphe "Topologie du module étudié’, il existe une
symétrie du module va nous permettre de réduire le domaine d’étude a un tiers de pack.
En effet, la simulation complete du module ne permet pas une analyse fine de la répartition
des courants dans ’ensemble des puces. Afin de régler ce probleme, le circuit simulé sera
une cellule de commutation (avec commande double impulsion) dont chaque interrupteur
est composé d'un tiers de module. La charge associée est une inductance de L = 7T00uH
qui, sous 1800V, permet d’atteindre un courant de 50A par puce IGBT dans le cas d'un
équilibre parfait entre les puces. La figure 3.12 présente la répartition géométrique ainsi
que la numérotation des puces pour un tiers de module. Le circuit simulé sous Saber® est
donné figure 3.13 dans le cas ou la connectique est prise en compte. Afin de voir I'influence
du cablage sur la répartition des courants dans les puces IGBT, des simulations seront
effectuées sans la prise en compte des modeles de piste. Cette configuration est présenté

dans le paragraphe ci-dessous.
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IGBT 1a IGBT 3a

diode la diode 2a

IGBT 2a IGBT 4a

IGBT 1b IGBT 3b

diode 1b diode 2b

IGBT 2b IGBT 4b

Fi1G. 3.12 — Placement des numéros des puces.
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Fic. 3.13 — Circuit simulé sous Saber® avec deux tiers de module.

Simulation sans modele de connectique

Nous avons dans un premier temps simulé le circuit présenté en ne tenant compte
que de I'inductance de maille. Les courbes simulées de la figure 3.14 montrent le courant
traversant un tiers de module et la tension a ses bornes. La forme d’onde du courant dans
chaque puce est identique dans chaque puce et est égal au huitieme du courant total. Bien
sur, puisque le cablage n’est pas pris en compte, aucun déséquilibre en courant n’apparait

entre les huit puces en parallele.
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Fi1G. 3.14 — Vue générale de la double impulsion sans connectique.

Simulation avec modele de connectique

Le modele de la connectique est maintenant pris en compte dans les simulations sui-
vantes. Le courant traversant un tiers de module et la tension a ses bornes sont montrés
figure 3.15. La figure 3.16 montre la répartition du courant entre les huit puces IGBT et
la figure 3.17 présente a un zoom au niveau du pic en courant correspondant au recouvre-
ment des diodes antiparallele. La figure 3.18 présente un zoom au niveau de 'ouverture
des IGBTSs. La modélisation du cablage prend ici toute son importance : des déséquilibres
en courant apparaissent entre les différentes puces en parallele en phases de conduction
et de commutation. A partir des résultats présentés ici, il devient possible de réaliser une
analyse fine des déséquilibres en courant et donc étudier la pertinence de la conception

du cablage. C’est le propos du paragraphe suivant.
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FiG. 3.15 — Vue générale de la double impulsion avec connectique.
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Fi1G. 3.16 — Répartition des courants dans les huit puces IGBT : vue générale de la double

impulsion.
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F1G. 3.17 — Répartition des courants dans les huit puces IGBT : zoom sur la fermeture.
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F1c. 3.18 — Répartition des courants dans les huit puces IGBT : zoom sur 'ouverture.
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3.2.5 Analyse des déséquilibres en courant

La premiere simulation a été donc réalisée sans le modele de connectique. Les courants
circulant dans les huit puces IGBT en parallele sont, comme prévus, égaux entre eux.
Par contre, celles effectuées avec la prise en compte du modele de connectique montrent
un déséquilibre entre les courants lors des phases de conduction et de commutation. Une
analyse systeme est donc possible. Il faut noter que seule la simulation permet d’analyser
le comportement électrique interne du module car la mesure des courants de chaque puce

est impossible dans un mode opératoire normal.

Afin de bien identifier les chemins de courant en conduction et en commutation, la
répartition topologique des puces est donnée figure 3.19. Sur cette derniere, sont identifiés
les contacts de puissance d’anode et de cathode, les contacts de grille et reprise d’émetteur,

ainsi que la résistance de distribution de la grille.

Contact
prl‘incipal Contact de
d'anode grille

r , |
IGBT 1 IGBT 3
Diode 1 Diode 2
§\
|
IGBT 2 e IGBT 4
S =i |

auxiliaire de

cathodse

Contact
principal de
cathode

F1G. 3.19 — Numéro des puces et positionnement des contacts sur un substrat du tiers de

module.

Répartition des courants en conduction

Lorsque l'inductance de charge L se trouve sous la tension de puissance, c¢’est-a-dire
lorsque les IGBT's sont passants, il existe un déséquilibre en courant (cf. fig. 3.16). Cepen-
dant, une certaine forme d’harmonisation de ce déséquilibre apparait puisque les formes

d’ondes peuvent étre regroupées par paire. En effet, les niveaux de courant traversant
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3.2. Association de modéles de semiconducteurs et de cablage

les couples de puces (1la, 1b), (2a, 2b), (3a, 3b) et (4a, 4b) sont identiques. Ce résultat
est tout a fait normal aux vues de la symétrie parfaite qui existe entre les connexions de

puissance et les pistes d’anode et de cathode sur les deux substrats (a) et (b).

Par contre, sur un méme substrat, le niveau de courant dans les puces 3, 1, 4 et 2 est
dégressif. Ainsi dans la puce 3, le courant est de 61.2A alors qu’il tombe a 37.6A dans
la puce 2 a la fin de la phase de conduction de la premiere impulsion. Cette diminution
est due a la répartition topologique des puces sur le substrat. En effet, ce sont les puces
qui sont placées au plus pres du contact principal d’anode (puces 3 et 1) qui supportent
les courants les plus élevés en raison de connectique plus courte et donc de résistance
d’acces plus faible. La figure 3.20 présente de maniere simplifiée les chemins des courants
de puissance pour chaque puce d’IGBT dans un demi tiers de module et le tableau 3.3
conforte cette analyse en donnant la valeur des résistances entre les connexions de puis-

sance d’anode et de cathode.

IGET 1 || IGBT 3
path : path
Diode 1 Diode 2
IGET 2 IGET 4
ath - path

Fi1G. 3.20 — Chemin simplifié du courant de puissance pour chaque puce d’IGBT dans un

demi tiers de module.

Puce 1 Puce 2 Puce 3 Puce 4
0.66 0.92 0.56 0.8

TaB. 3.3 — Résistance totale en mf) entre les connexions de puissance d’anode et de

cathode pour chaque puce du substrat (a).
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Répartition des courants en commutation

Le figure 3.17 montre le déséquilibre entre les courants des différentes puces d’IGBT
a louverture. Nous constatons sur cette courbe, que les vitesses de montée (dl4/dt) dans
chaque IGBT sont sensiblement différentes : sur chaque substrat (a) et (b), les puces
1 et 3 ont des vitesses de montée plus rapides que les puces 2 et 4. Ces déséquilibres
sont dus aux différentes tensions grille-cathode de chaque puce IGBT V;, définies par des
chemins de commande et donc des éléments parasites différents (Fig. 3.21). C’est 'induc-
tance propre située entre la cathode de la puce IGBT et le plot de reprise d’émetteur Lyg
(Fig. 3.22) qui va venir perturber la charge de la grille de la puce IGBT. En effet, les
vitesses de montée importantes vont créer au bornes de Lyx une chute de tension durant
les phases transitoires qui va venir se soustraire a la tension Vgg. Les éléments mutuels
(couplage Lyk/Lyc) peuvent également participer a ces déséquilibres en commutation.
Le tableau 3.4 récapitule les valeurs des inductances Lpx entre les cathodes des puces
IGBT et la reprise d’émetteur du substrat (b). Les puces 1 et 3 présentent des valeurs
plus faibles; ainsi, lors des commutations, leur commande sera moins perturbée par les
tensions L.dl4/dt crée aux bornes de ces inductances. Ainsi, elles commuteront plus ra-

pidement. Il en est de méme pour le comportement du substrat (a).

Le figure 3.18 présente le déséquilibre entre les courants de différentes puces d’IGBT
a la fermeture. De la méme maniere que pour l'ouverture, et pour chaque substrat, ce
sont les puces 1 et 3 les plus rapides. Cependant, le courant commuté a la fin de la phase
de conduction est plus élevé dans les puces 1 et 3. Ainsi, la phase de queue de courant
débutera en méme temps pour chaque puce d’un substrat, la rapidité de commutation des

puces 1 et 3 compensant la valeur plus importante de courant commuté.

Puce 1 Puce 2 Puce 3 Puce 4
18.45 23.219 17.494 21.661

TAB. 3.4 — Inductance totale en nH entre les cathodes des puces IGBT et la reprise
d’émetteur du substrat (b).
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Anode

IGET 1

| IGBT 3
path || path:
Diode 1 Diode 2
IGET 2 IGET 4
path | path

Cathode
Fi1G. 3.21 — Chemin simplifié du courant de grille pour chaque puce d’IGBT dans un demi
tiers de module.
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Fi1G. 3.22 — Schéma du circuit de commande d’un IGBT avec les inductances parasites.
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3.3 L’architecture faibles pertes

3.3.1 Présentation

Cette section fait suite aux travaux de G. Bonnet [37] sur 'association faibles pertes.
Cette association consiste a mettre deux IGBTSs en parallele afin de minimiser les pertes en
conduction et en commutation des interrupteurs. En effet, le compromis chute de tension
a l'état passant et pertes a 'ouverture est inévitable dans les composants bipolaires et
donc dans 'IGBT. Une faible chute de tension a ’état passant se traduit par un nombre
important de porteurs dans la base qui forme la charge stockée. Plus cette charge va étre
importante, plus la résistance a 1’état passant va étre faible, mais plus son évacuation par
recombinaison au sein du cristal a 'ouverture du composant va étre longue. Le compromis
pertes en conduction/pertes en commutation est alors inévitable. Une idée serait d’associer
en parallele un composant possédant de bonnes performances a 1’état passant avec un
composant possédant un faible courant de queue, responsable des pertes a l'ouverture.
Des associations de ce type IGBT 4+ MOS ont déja été réalisées ([38] et [39]). L’idée pour
notre application est d’associer monolithiquement un IGBT rapide avec un IGBT lent.
Le compromis chute de tension a 1’état passant/pertes a 'ouverture peut étre ajusté en
jouant sur deux parametres que sont la durée de vie des porteurs dans la base et 'efficacité
d’injection de I'anode. Cette derniere est réglée en modifiant la profondeur et/ou le dopage
de ’émetteur P*. Donc, un IGBT possédant une faible chute de tension a 1’état passant
serait utilisé pour les phases de conduction et un IGBT avec un faible courant de queue
et donc de faibles pertes a I'ouverture serait utilisé pour les phases de commutation. La
figure 3.23 présente 'architecture faible pertes dans une cellule de commutation avec les

deux IGBTs en parallele (un lent et un rapide).

+FE
[(:/L
T1 lent T2 rapide
Ren Rao
Vak1 Ve
VGKIT + I I # Ve
L

Fi1G. 3.23 — Architecture faibles pertes.
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3.3.2 Principe de fonctionnement

La figure 3.24 présente les formes d’ondes idéales d’un cycle de commutation de I'ar-

chitecture faibles pertes. Ce cycle se décompose selon les étapes suivantes :

— de ty atq, c’est-a~dire pendant la majorité de la phase de conduction, les deux IGBT's
sont passants. Le courant traversant la charge se divise entre les deux IGBTs. C'est
I'IGBT lent qui fait passer la majorité du courant car il possede une résistance a
I’état passant plus faible que 'lGBT rapide. Une faible tension aux bornes des deux
IGBTS est donc majoritairement imposée par 'lGBT lent.

— at=ty, 'IGBT lent est bloqué alors que ' GBT rapide est mis en conduction. Le
courant de queue de I'IGBT lent se fait sous la chute de tension a 1’état passant de
I'IGBT rapide de ty a ts.

— de t; a t3, 'IGBT rapide est passant : la tension aux bornes des deux IGBTSs cor-
respond alors a la chute de tension a ’état passant de 'IGBT rapide. L'IGBT lent
est bloqué.

— at = t3, 'IGBT rapide est bloqué. Son courant de queue se développe sous la tension
d’alimentation E de t3 a t4.

— apres t = ty, le courant de queue de 'lGBT rapide est terminé, c’est alors la phase

de roue libre de la cellule de commutation.

Vak lent rapide

&
/)
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I
IAlent :
I
I

il |

I
T
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Fi1G. 3.24 — Formes d’ondes de 'architecture faibles pertes.

~Y

<Y

121



Chapitre 3. Applications des modéles a ’analyse et a la conception de systemes en E. P.

3.3.3 Structure discrete
Parametres des modeles d’IGBT

L’architecture faibles pertes présentée figure 3.23 a été simulée afin de mettre en évi-
dence l'intérét de la mise en parallele d’'un IGBT lent et rapide. Les IGBTs lent et rapide
sont identiques exceptés les caractéristiques de ’anode face arriere. Les modeles utilisés
sont des modeles d’'IGBT NPT a technologie Planar et a cellules centrées alignées. Les
valeurs des parametres sont donnés dans le tableau 3.5. Ces parametres sont identiques
pour les deux IGBTs exceptés la profondeur et le dopage de I'émetteur face arriere de
type PT.

Parametre Désignation Valeur

Parametres géométriques

Surface active Surface_active lem?
Largeur de I’anode lar Ganode 40 x 10~4em
Longueur de I'anode loNGanode 40 x 10~%em
Longueur du caisson P longeaissonp 28 x 10™%em
Longueur de I’émetteur N+t lonGemetteur N+ 12 x 10~ *em
Profondeur de I’émetteur Nt W emetteur N+ 1.5 x 10~4em
Profondeur de ’émetteur P lent | We,erteur P+ 7 x 107%em
Profondeur de I'émetteur PT ra- | Wenetteurp+ 0.3 x 10~%em
pide
Profondeur de la base Whase 0.03cm
Parametres du MOS
Longueur du canal Long_canal 2.7 x 10~%em
Epaisseur de l'oxyde eox 500 x 10~ %cm
Epaisseur de l'oxyde sur la grille | eox_sup_poly 500 x 10~ %cm

Parametres physiques

Dopage de I'émetteur N* Na, . 4 x 10¥em=3
Dopage de 1’émetteur P lent Na,,. 1 x 10¥%em=3
Dopage de I'émetteur P* rapide | Ny, 5% 10'7em =3
Dopage du caisson P Aivsonp 2x107em™3
Dopage de la base N~ Nigse 1 x 10Mem™=3
Durée de vie des porteurs T 1.5us

TAB. 3.5 — Parametres alimentant les modeles de 'IGBT lent et rapide.
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Validation du principe de fonctionnement

Des premieres simulations ont permis de valider la différence de comportement en
statique et en dynamique entre les deux IGBTs. La figure 3.25(a) compare les caractéris-
tiques Iy = f(Vag) pour des tensions de grille de 8V et 13V. Pour un méme courant et
une meme tension de grille, 'IGBT lent présente, comme attendu, une chute de tension
a l'état passant plus faible que 'IGBT rapide. La figure 3.25(b) compare les courants de
queue des deux structures dans une cellule de commutation sous 600V et pour un cou-
rant de charge de 100A. La charge stockée est plus grande dans 'IGBT lent et donc son

courant de queue est plus important.

Les simulations de I’architecture faibles pertes ont permis de mettre en évidence l'in-
térét d’une telle association. Les figures 3.26(a) et 3.26(b) présentent la répartition des
courants dans les deux IGBTs a I'ouverture. Pendant la phase de conduction, le courant
de 'IGBT lent est de 82A et celui du rapide de 18 A sous une chute de tension de 1.5V.
La phase de blocage commence par l'ouverture de 'IGBT lent. Il y a un transfert du
courant de 'IGBT lent vers le rapide et ce dernier supporte alors la quasi totalité du
courant de charge. La commutation de 'IGBT lent s’effectuant sous la tension de déchet
de 'IGBT rapide, soit 4V, les pertes associées en sont minimisées. Puis vient 'ouverture
de ' GBT rapide apres un temps de conduction de 10us. La figure 3.27 montre 1’évolution
de la chute de tension a 1’état passant durant la phase d’ouverture de ’architecture faibles
pertes. Une faible chute de tension due a 'IGBT lent fait place a une chute de tension

élevée juste avant 'ouverture complete de la structure.
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Fi1G. 3.25 — Comparaison des performances entre 'IGBT lent et 'IGBT rapide.
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F1G. 3.26 — Répartition des courants dans les deux IGBTs a I'ouverture.
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Fic. 3.27 — Evolution de la tension Vak durant la phase d’ouverture.

Validation de l’intérét de I’architecture faibles pertes

Les simulations ont permis de faire une étude sur les pertes dans les IGBTs par cycle
de commutation et en fonction de la fréquence. Le circuit simulé est celui présenté figure
3.23 : il s’agit d’une cellule de commutation ou la charge est une source de courant de
100A et la source d’entrée est une source de tension de 600V. Plusieurs configurations ont
été étudiées afin de mettre en avant les avantages énergétiques de 'architecture faibles
pertes :

— un IGBT lent seul qui servira de référence.

— deux IGBTs lents en paralléle.

— deux IGBTSs rapides en parallele.

— un IGBT lent en parallele avec un IGBT rapide (architecture faibles pertes).

La configuration avec un seul IGBT rapide n’a pas été prise en compte du fait de pertes en
conduction trop importantes. Pour chaque configuration, et pour des fréquences d’utilisa-

tion et des rapports cycliques différents, la simulation d’un cycle complet de commutation
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3.3. L’architecture faibles pertes

a permis de calculer les pertes dans les IGBTs. Les figures 3.28, 3.29 et 3.30 synthétisent
les résultats de ses simulations en comparant les différentes configurations pour trois rap-
ports cycliques différents (0.25, 0.5 et 0.75). Il est a noter que la mise en parallele de
deux IGBTSs lents offrent toujours des pertes inférieures a celle d’'un IGBT lent seul du
fait d’une plus faible chute de tension a I’état passant. Ceci est sans surprise puisque cela
correspond a une augmentation de la surface de conduction. La mise en parallele de deux
IGBTs rapides ne présente un avantage que pour des fréquences élevées supérieures a
11k Hz. Par rapport a I'lGBT lent seul de référence, I’architecture faibles pertes diminue

les pertes de 20% a 25% pour tous les rapports cycliques et pour une gamme de fréquence
allant de 4kHz a 20kH z.

140 -

Rapport Cyclique = 0.25
3120
E _
o Lent // Rapide
-% 100 Lent// Lent
; ----- Rapide // Rapide
o 80 == ent
e
2 60 Rk
[~ ~ “\ S e—.
40 St RN D
5000 10000 15000 20000

Fréquence (Hz)

F1G. 3.28 — Pertes par cycle de commutation en fonction de la fréquence (Rapport cycle
= 0.25).
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F1G. 3.29 — Pertes par cycle de commutation en fonction de la fréquence (Rapport cycle
= 0.5).
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F1G. 3.30 — Pertes par cycle de commutation en fonction de la fréquence (Rapport cycle
= 0.75).

Simplification de la commande

Les précédentes simulations ont été réalisées avec deux commandes différentes appli-
quées sur chaque interrupteur de ’architecture faibles pertes. Une telle stratégie ne peut
étre envisagée industriellement. En effet, le doublon de source de commande pénalise
fortement l'intéréet de la structure en terme de cout et de fiabilité. Il faut donc trouver
une commande unique adaptée au fonctionnement de I’architecture faibles pertes. Ce pa-
ragraphe présente les résultats de simulations sous Saber® de deux solutions que nous
avons identifiées. Ces deux solutions sont basées sur la modification des constantes de
temps des circuits de grille. Les capacités de grille étant identiques, seules les résistances
de grille seront différenciées. Les conditions de simulations sont une période de 100us pour

le cycle de commutation avec un rapport cyclique de 0.5.

Premiere solution La figure 3.31 présente la premiere solution proposée. Elle est ba-
sée sur le raccordement des deux grilles a la source de commande aux travers de deux
résistances différentes R, et Rgo. Afin de préserver la fonctionnalité de 'architecture
faibles pertes, I'objectif est de diminuer la constante de temps du circuit de I'interrupteur
lent afin que celle-ci se ferme avant le rapide. Dans les simulations suivantes, la résistance
de grille de la partie lente est de 22 contre 10€2 pour la partie rapide. Ces deux valeurs
ont été choisies de facon arbitraire mais avec un écart suffisant pour valider la fonction
de cette commande. Il n’en reste pas moins vrai qu’'une optimisation de ses valeurs devra
étre menée. Les figures 3.32(a) et 3.32(b) montrent respectivement les courbes simulées a
I'ouverture de la répartition des courants de puissance et des deux tensions grille-cathode.
Sur ces deux courbes, nous voyons que la fonctionnalité de 'architecture faibles pertes

reste assurée. L’inconvénient de cette méthode dans une cellule de commutation est ’aug-
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mentation de la vitesse de montée du courant a la fermeture. Cela se traduit par un pic
de recouvrement de la diode de roue libre plus important. Afin de palier a cette difficulté,

nous proposons la solution développée dans la paragraphe suivant.

+E

T1 lent T2 rapide
E Vak1 Vaka j
R(;l RG2
I Iy
u

F1G. 3.31 — Premiere solution : architecture faibles pertes avec une seule source de com-

mande.
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F1G. 3.32 — Premiere solution : formes d’ondes des deux parties du Bi-IGBT a l'ouverture.

Seconde solution Pour maintenir les performances souhaitées a l'ouverture tout en
gardant des temps de montée raisonnables a la fermeture, la solution proposée est présen-
tée sur la figure 3.33. Il suffit de rajouter deux diodes puis deux résistances Rgion €t Raiofs
correspondant respectivement a la résistance de grille pour la fermeture et 'ouverture de
la partie lente. Ainsi, I’architecture faibles pertes a le méme comportement a I’ouverture
que dans la premiere simplification mais son comportement a la fermeture est modifié. La
figure 3.34(a) comparent la répartition des courants de puissance entre le partie lente et

la partie rapide de la premiere solution (sans D) et de la seconde solution (avec D) a la
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fermeture. La seconde solution permet de mieux répartir les courants a la fermeture de
I’architecture. Ainsi le pic élevé de courant que recoit la partie lente sans les diodes est
fortement réduit. La figure 3.34(b) compare les montées de courant pour un seul IGBT
équivalent (1 lent eq), pour la premiere solution (sans D), pour la seconde solution (avec
D) et pour deux commandes séparées (2 com sep). Les vitesses de montée sont identiques
pour la seconde solution et avec les deux commandes séparées : les performances a la fer-
meture sont donc maintenues grace a cette solution. Le pic de recouvrement maximal est

obtenu avec la premiere solution alors que la commande de 'IGBT de référence permet

la fermeture la plus lente.

T2 rapide
Var1 Vare j

+ Rgo

L L

T1 lent C) iVGK

F1G. 3.33 — Seconde solution : architecture faibles pertes avec une seule source de com-

mande avec diodes.
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(a) Répartition des courants entre la partie lente et (b) Comparaison des courants totaux a la fermeture

la partie rapide a la fermeture pour les deux solutions des différentes stratégies de commande

proposées

Fi1G. 3.34 — Courants de puissance de l'architecture faibles pertes pour diverses com-

mandes.
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Calcul des pertes Les pertes pour un cycle de commutation d’une durée de 100us et
un rapport cyclique de 0.5 pour les différentes configurations étudiées sont les suivantes :
— Pour un seul IGBT lent équivalent (Rg = 10Q2) : 67.13m.J.
— Pour larchitecture faible pertes avec deux sources de commande (Rgy = Rge =
10Q2) : 52.6m.J.
Pour 'architecture faible pertes avec la premiere solution (Rg1 = 22 et Rge = 1092) :
41.59m.J.
Pour 'architecture faible pertes avec la deuxieme solution (Rgion = Rgo = 1092 et
Reiofr =29 ) : 56.06m.J.

L’architecture faibles pertes permet, comme prévu dans les trois stratégies de commande,

de diminuer les pertes par rapport a un seul IGBT lent de référence. La seconde solution
présentée permet de retrouver les méme performances en vitesse de montée que la solution
avec deux sources de commande. Il en est de méme pour les pertes associées. Enfin, la
premiere solution permet de réduire les pertes a la fermeture grace a une vitesse de montée
plus rapide. Cependant, le pic de recouvrement associé peut étre néfaste pour la diode et

mener a sa destruction si il devait étre trop élevé.

3.3.4 Structure intégrée

La validation de la fonctionnalité de I'architecture faibles pertes et des solutions de
simplification de la commande ayant été présentées dans le paragraphe précédent, il est
naturel d’étudier les possibilités d’intégration monolithique de ’architecture faibles pertes.
Le recours aux simulations a éléments finis, a I'aide des outils ISE-TCAD, permet dans
un premier temps d’analyser les interactions électriques entre la partie lente et la partie
rapide. Il est a noter que la solution intégrée a été appelée le Bi-IGBT. Dans un deuxieme

temps, des résultats électriques expérimentaux réalisés sur un véhicule test sont présentés.

Simulations a éléments finis

Ces simulations sont effectuées en 'mixed mode’ ou le circuit correspond a celui simulé
dans ’étude précédente (cf. fig. 3.23). La structure Bi-IGBT est présentée figure 3.35.
Elle est composée de 16 cellules élémentaires d’'IGBT dont 6 affectées a la partie rapide.
Les cellules rapides et lentes sont différentiées par la diffusion de I'anode de type P+
face arriere. Chaque diffusion couvre la moitié de la surface active. Ainsi, deux cellules
affectées a la conduction de la partie lente se retrouve en vis-a-vis de ’anode rapide.
En effet, des premieres simulations réalisées avec 8 cellules affectées a chaque partie ont
révélé une interaction forte entre ces deux partie. Ceci représentait mal la réalité car le
nombre de cellules élémentaires envisageables dans une structure réelle serait beaucoup

plus élevé. L’interaction partie lente/ partie rapide sera alors négligeable. La figure 3.36(a)
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montrent la répartition des courants a l'ouverture entre le partie lente et la partie rapide
de la structure simulée. La figure 3.36(b) présente ’évolution de la tension V4 durant
cette phase dynamique. Lors de la premiere phase de conduction ou les deux parties sont
passantes, c’est la partie lente qui fait transiter le plus de courant 76A (24A pour la
partie rapide). La tension de déchet est alors de 2V environ. Lorsque la partie lente est
bloquée, le courant passe majoritairement dans la partie rapide 96A (44 pour la partie
lente) qui impose une chute de tension a I’état passant de 6V. La figure 3.37 présente
la répartition des courants a l'ouverture complete de l'architecture faibles pertes. On
remarque une remontée du courant de la partie lente due a un effet capacitif (CdV/dt) déja
remarquée dans les simulations de la structure discrete. D’apres celles-ci, cet inconvénient
ne remet d’ailleurs pas en cause le gain en pertes de I’architecture faibles pertes. Les figures
3.38(a) et 3.38(b) montrent respectivement la répartition de la densité de courant dans la
structure intégrée lorsque les deux parties conduisent puis lorsque la partie rapide conduit
uniquement avant ’ouverture de la structure. Nous distinguons bien les deux régimes de
fonctionnement de la structure. Les figures 3.39(a) et 3.39(b) montrent les densités de
trous correspondantes. Lorsque la partie lente impose sa chute de tension a 1’état passant,
la modulation de conductivité se fait majoritairement par I'anode profonde. Lorsque la
partie lente est bloquée, les trous sont injectés dans la base par les deux parties de I’anode.
Il est a noter que ces différentes simulations valident la fonctionnalité du Bi-IGBT mais
ne correspondent pas a une optimisation. Ainsi, a la vue des précédents résultats de
simulation, la réalisation technologique d’un véhicule test de cette puce est envisageable :

c’est I'objet du paragraphe suivant.

Cathode rapide I Cathode lent

() (i a———) [ /R R Ve a (S a——) (e a———) S a——] (S a——)
— S DS B U o - R M e

P+

P+

Anode

FiG. 3.35 — Coupe de la structure simulée.
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F1G. 3.36 — Courbes électriques simulées de I'architecture faibles pertes (éléments finis).
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Fi1G. 3.37 — Zoom sur les courants & 'ouverture.
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F1a. 3.38 — Densité de courant dans la structure intégrée.
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FiG. 3.39 — Densité de trous dans la structure intégrée.
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Véhicule test

Une puce du Bi-IGBT a été réalisée au Centro Nacional de Microelectronica a Bar-
celone selon un procédé technologique IGBT standard. La surface active totale de cette
puce est de 1.79mm?. La surface active de la partie IGBT rapide représente un tiers de la
surface totale de la puce, les phases de conduction du rapide étant faibles (de I'ordre de
10us). Ce rapport de surface a été choisi arbitrairement : la surface de 'IGBT rapide est
limitée pour gagner en surface active totale. Les temps de conduction de 'IGBT rapide
étant court, nous considérons donc qu’il n’y aura pas de probleme thermique. La vue de
dessus de la puce réalisée est donnée figure 3.40. Les parametres géométriques de la struc-
ture verticale sont les mémes que ceux des modeles précédemment utilisés (cf. tab. 3.5).
Les concentrations en surface des différentes diffusions dans le substrat dopé a 104cm =3
de 300pum d’épaisseur sont les suivantes :

— Caisson PT = 1.7 x 10¥cm 3.

— Caisson P = 5 x 10'7em 3.

— Emetteur NT = 9 x 10%cm 3.

— Emetteur P+ rapide = 1 x 107cm 3.

— Emetteur P* lent = 3 x 10¥cm 3.

Fia. 3.40 — Vue de dessus de la puce du Bi-IGBT.

Caractéristiques statiques mesurées La figure 3.41 présente les caractéristiques sta-
tiques mesurées des deux parties de la puce Bi-IGBT. Celles-ci ont été mesurées en court-
circuitant la grille et la cathode de la partie non mesurée. La partie rapide présente comme
prévu une chute de tension a 1’état passant plus élevée que la partie lente du fait du design

différent de ’anode et d’une surface active plus petite. Par exemple, pour une tension Vg
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de 5V et pour un courant d’anode de 0.3A4, la chute de tension a I’état passant de la partie

lente est de 2.6V contre 9V pour la partie rapide.
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Fic. 3.41 — Comparaison des caractéristiques statiques de la partie lente et de la partie
rapide du Bi-IGBT.

Caractéristiques dynamiques mesurées Dans premier temps, le courant de queue
de chaque partie du Bi-IGBT a été mesuré en faisant commuter la puce sur charge résistive
A 75A/cm? sous 100V La figure 3.42 présente les deux queues de courant. Nous observons

un écart de 40% entre la partie lente et la partie rapide.
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Fi1G. 3.42 — Comparaison des courants de queue de la partie lente et de la partie rapide
du Bi-IGBT.

Une caractérisation en dynamique de la structure complete a été réalisée sur charge

résistive & 75A/cm? sous 100V. L’objectif est ici de valider le passage de la conduction
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de la partie lente a la partie rapide. La figure 3.43 présente les deux tensions appliquées
sur les grilles des deux parties (en traits pointillés pour la partie rapide et en traits pleins

pour la partie lente).
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Fi1G. 3.43 — Tensions de commandes du Bi-IGBT.

La figure 3.44 montre les évolutions du courant total I, et de la tension Vg lors de
I'ouverture. La chute de tension a I’état passant est de 4.5V lorsque la partie lente est en

conduction. Elle s’éleve jusqu’ a 7.5V a la mise en conduction de la partie rapide.
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F1G. 3.44 — Ouverture d’un cycle de I'architecture faibles pertes.

La figure 3.45 compare le courant de queue de la partie lente uniquement avec celui de
la structure complete. Le courant de queue de I'architecture faibles pertes est plus faible
et du méme ordre que celui de la partie rapide seule (cf. fig. 3.42). Ceci valide avec la

figure 3.44 le bon fonctionnement de la puce Bi-IGBT.
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Fi1G. 3.45 — Courant de queue de la partie rapide du Bi-IGBT.

Il est a noter cependant que la queue de courant de la partie rapide reste élevée
et ne présente pas une différence flagrante avec le courant de queue de la partie lente
comme le montre les résultats de simulations de la figure 3.25(b) (—85%). Ces différences
peuvent s’expliquer de part la différence de surface active des deux parties de la puce
Bi-IGBT et des interactions possibles entre la partie lente et la partie rapide lors de phase
de conduction de cette derniere. La puce étant de faible dimension, I’anode de la partie
lente peut injecter des trous lors de la phase de conduction du rapide et ainsi contribuer
a une augmentation de la charge stockée dans la base. Cette augmentation se traduit

naturellement par un courant de queue plus élevé de la partie rapide.

3.4 Conclusion

Ce chapitre présente des simulations fines de systemes de 1’électronique de puissance.
Dans un premier temps, le comportement électrique interne d’un module de puissance
industriel a été simulé sous Saber® grace a l'association de modele de connectique et
de nos modeles des puces IGBT et diode PIN. Cette étude a permis de déterminer les
puces les plus contraintes électriquement lors de phases de conduction et lors des phases
dynamiques du module. Elle peut s’inscrire dans une démarche de fiabilité pour ensuite
modifier la topologie interne du module pour assurer un meilleur équilibre de contraintes

entre les différentes puces en parallele.

La seconde étude concerne ’étude en amont de la conception d’une architecture a
IGBTs combinant de faibles pertes en conduction et en commutation. Cette nouvelle
structure appelée architecture faibles pertes associe un IGBT ’lent’ (faible chute de tension

a l'état passant et courant de queue élevé) a un IGBT ’rapide’ (faible courant de queue
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3.4. Conclusion

et chute de tension a l’état passant élevée) en parallele. Ainsi, un gain significatif sur
les pertes est obtenu dans une large gamme de fréquences et de rapports cycliques. Des
simulations par éléments finis de la méme structure intégrée dans une méme puce ont été
effectuées et valident son fonctionnement. La différence entre les deux parties ’lente’ et
'rapide’ est uniquement le design de la face arriere. Cette structure a été réalisée et des

résultats de mesure montrent avec succes le fonctionnement de la puce Bi-IGBT.
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Chapitre 3. Applications des modéles a ’analyse et a la conception de systemes en E. P.
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Conclusion générale

En électronique de puissance, la modélisation et la simulation sont des acteurs in-
dispensables a ’analyse et la conception des systemes. Ce travail de these s’inscrit dans
cette démarche en présentant la modélisation de composants IGBT a grille en tranchées,
I’analyse des formes d’ondes électriques dans un module de puissance du commerce et le
développement d’une structure innovante issue du concept de l'intégration fonctionnelle.
Ainsi, les modeles physiques analytiques de structures semiconductrices de type bipolaires

sont la pierre angulaire de ce mémoire.

La modélisation de ces structures nécessite, de part la nature distribuée de la charge
stockée dans la base, une méthode spécifique de résolution de I’équation de diffusion ambi-
polaire. Ainsi, une analogie avec circuit électrique fait de cellules RC et sources de courants
controlées permet de décrire la répartition des porteurs dans la base large et peu dopée en
fonction du temps et de la position. Ce principe est la base de notre approche de modé-
lisation. L’association du sous-modele de la base avec les autres sous-modeles des régions
physiquement et /ou électriquement différentiables permet de créer le modele complet des
composants bipolaires. Apres un rappel sur les aspects fonctionnels des interrupteurs en
électronique de puissance et sur les composants IGBT et diodes PiN, notre approche de
modélisation est présentée dans le premier chapitre. La modélisation des structures pas-
sives est ensuite abordée car, associée a nos modeles d’'IGBT et de diode PiN, elle nous a

permis de simuler des systemes complexes de 1'électronique de puissance.

Les progres technologiques ont permis lors de la derniere décennie d’imposer, dans
les composants IGBT de puissance et sur la technologie de grille planar, la structure de
grille a tranchées. En effet, cette derniere possede de nombreuses avantages devant son
ainée en terme de densification et de performances électriques. Dans ce contexte, le se-
cond chapitre présente cette technologie d’IGBT et s’intéresse plus particulierement sur
un phénomene physique spécifique a 'IGBT a tranchées : I'Injection Enhanced Effect. I1
s’agit d'une optimisation géométrique de la tranchée qui permet d’améliorer la chute de
tension a l’état passant sans dégrader les performances dynamiques. Des simulations a

éléments finis effectuées a I'aide des outils ISE-TCAD ont permis de mettre en évidence
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ce phénomene et d’en expliquer le fonctionnement. Ainsi, une regle de conception sur
les tranchées est établie pour obtenir le meilleur compromis pertes en conduction/pertes
en commutation. Les tranchées doivent étre les plus profondes possibles et leur largeur
doit étre la plus grande possible devant la largeur de la cellule élémentaire pour que I'lE
Effect soit maximal. La méthode de modélisation présentée dans le premier chapitre est
ensuite appliquée sur un module commercial & IGBT a tranchées de calibre 600V /75A.
L’extraction des parametres géométriques et physiques alimentant le modele est présentée
au travers de reverse engineering pratiquée sur la puce. Ainsi, une microsection permet
de définir les parametres de la géométrie de la structure interne de la puce IGBT et la
méthode de ’spreading resistance’ nous informe quant au profil de dopage de la base, de
la couche tampon et de la face arriere du composant. Il est a noter que ces méthodes ne
permettent pas de retrouver tous les parametres nécessaires a la description du modele.
En effet, la durée de vie dans la base et dans la couche tampon, la mobilité dans le ca-
nal de la section MOSFET, la géométrie et le dopage de I’émetteur N* sont parmi les
parametres qu’il faut faire ’fiter’ pour confronter avec succes les courbes expérimentales
et les simulations. Le modele du composant développé sous la logiciel circuit Saber® est

présenté et validé en statique et en dynamique pour plusieurs températures.

Le troisieme et dernier chapitre de ce mémoire se divise en deux parties. La premiere
concerne 'utilisation de nos modeles pour ’analyse et la seconde pour la conception. L’as-
sociation de nos modeles d’IGBTs et de diodes PiN avec des modeles de cablage permet
de simuler la répartition des courants entre les différentes puces IGBT dans un module de
puissance du commerce de calibre 3300V /1200A. Ainsi, cette connectique indispensable
pour relier les composants entre eux devient un ensemble d’éléments parasites complexes
qui créer des déséquilibres de courants entre les puces en parallele. Ces déséquilibres sont
présents dans les phases de conduction mais aussi lors de la fermeture et de 'ouverture
du module de puissance. Les modeles de connectique utilisés sont réalisés a partir de la
description topologique des pistes de cuivre. A partir de simulations a éléments finis réa-
lisées sous Maxwell®3D, le macrocomposant du cablage bati autour d’une matrice R,L et
C représentatif de tous les éléments propres et mutuels des pistes est extrait puis associé
dans Saber® avec les modeles d’IGBT et de diode PiN. L’analyse des courbes simulées
nous a permis d’isoler les puces les plus contraintes électriquement en phase de conduc-
tion et en phase de commutation. Ce premier travail peut s’inscrire dans une démarche
de fiabilité des modules, a savoir que la topologie des pistes de puissance et de commande

peut étre redessinée afin de minimiser les déséquilibres observés.

La seconde partie de ce chapitre présente une nouvelle structure issue de 'intégration

fonctionnelle. Cette architecture appelée faibles pertes permet d’améliorer le compromis
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chute de tension a 1'état passant/pertes a 'ouverture inhérent a tous les composants de
type bipolaire. C’est par ’association de deux IGBTs en parallele que cette architecture
est réalisée. Le premier IGBT dit ’lent’ possédant une faible tension de déchet et donc
un courant de queue important est dédié au phase conduction pour minimiser les pertes
a ’état passant. Le second IGBT dit 'rapide’ est activé juste avant la commutation de
la structure complete pour bénéficier de son faible courant de trainage. Une étude par
simulations sous Saber® & I'aide de nos modeles permet, sur une structure discrete (deux
IGBTs discrets en parallele), d’expliquer le fonctionnement de I’architecture faibles pertes.
Son concept est également validé en confrontant les pertes lors de cycle de commutation
dans plusieurs configurations et pour plusieurs fréquences d’utilisation. Ensuite, est pré-
sentée dans une démarche d’'intégration la méme structure intégrée monolithiquement au
sein d’'un méme substrat. Ainsi, la puce obtenue appelée Bi-IGBT présente deux parties
(une lente et une rapide) dont I'unique différence est le design de I'émetteur de type P
en face arriere. Des simulations a éléments finis ont permis de simuler le fonctionnement
interne de ce dispositif intégré. Enfin, la réalisation technologique d’une telle structure a

été présentée et des mesures en statique et en dynamique ont validé son fonctionnement.

Les perspectives de ses travaux portent sur plusieurs aspects de la modélisation en

électronique de puissance :

— le modele de I'IE Effect est a compléter car, actuellement, la densité de porteurs a la
jonction virtuelle de base reste une inconnue. Il faut donc déterminer cette quantité
en fonction de la géométrie de la tranchée pour pouvoir appliquer le modele de la
jonction injectante a I'IE Effect.

— la prise en compte de la température dans la modélisation du module est 1’étape
suivante pour déterminer les contraintes thermiques sur les puces d’IGBT et de diode
PiN. Cet objectif complexe doit faire appel a une description fine de I’environnement
des puces. Celui-ci doit étre tridimensionnel pour représenter avec exactitude les flux
de chaleur entre les puces et avec leur environnement (refroidisseur, gel, ...). Dans
ce cas, le recours a la simulation thermique a éléments finis est indispensable. La
fluidique pourra également étre prise en compte pour décrire les échanges thermiques
entre le fluide circulant dans le refroidisseur et le refroidisseur lui-méme.

— une optimisation topologique pourrait étre pratiquée sur le placement des puces et
des pistes de commande et de puissance dans le module étudié. Pour cela, Maxwell®3D
propose un outil d’optimisation de structures passives appelé Optimetrics™ .

— le concept du Bi-IGBT a été validé. Il faut maintenant réaliser une structure opti-
misée en terme de design de la puce et de sa commande associée afin de proposer un

véhicule test offrant le meilleur compromis chute de tension a ’état passant/ pertes
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a l'ouverture.

les modeles doivent étre pérennisés. Pour cela, la traduction en VHDL-AMS des
modeles d’IGBT et de diode PiN est nécessaire dans le cadre de 1’évolution actuelle
de la modélisation et des simulateurs de type circuit. Le fait de traduire les modeles
dans ce langage les rendra ’open-source’, c¢’est-a-dire libres. Ainsi, tous les utilisa-
teurs désireux d’utiliser des modeles précis de composants bipolaires auront acces a
I’expérience du laboratoire dans ce domaine aux travers des différents modeles. Ces

traductions vers le langage VHDL-AMS sont en cours.
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Chapitre 4. Annexe : ’spreading resistance’

Base N-

Couche tampon N+

Emetteur P+

Fi1G. 4.1 — Résultats du ’spreading resistance’.
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Modélisation de différentes technologies d’Insulated Gate Bipolar Tran-
sistors pour la simulation d’applications en électronique de puissance

L’analyse et la conception des systemes en électronique de puissance nécessitent la
prise en compte de phénomenes complexes propres a chaque composant du systeme mais
aussi en accord avec son environnement. La description précise du comportement d’un
systeme passe par la simulation utilisant des modeles suffisamment précis de tous ces
composants. Dans notre étude, les modeles basés sur la physique des semiconducteurs
permettent de décrire le comportement de la charge stockée dans la base large et peu
dopée des composants bipolaires. Cette description fine est indispensable a la bonne
précision de nos modeles car 1’évolution des porteurs dans la base est indissociable du
comportement en statique et en dynamique du composant. Ainsi, les modeles physiques
analytiques de diode PiN mais surtout d’IGBT NPT ou PT, ayant une technologie de
grille 'planar’ ou a tranchées sont présentés puis validés. La modélisation de systemes
complexes en électronique de puissance est abordée au travers de deux études. La pre-
miere concerne l’association des modeles de semiconducteurs avec des modeles de la
connectique dans un module de puissance du commerce (3300 /12004). Une analyse
sur les déséquilibres en courant entre les différentes puces en parallele est donnée. La
seconde présente une architecture innovante issue de l'intégration fonctionnelle. Cette
architecture faibles pertes permet d’améliorer le compromis chute de tension a 1’état
passant/ énergie de commutation a l’ouverture inhérent aux composants IGBT. Sa réal-
isation technologique est présentée au travers de mesure.

Mots-clés : Insulated Gate Bipolar Transistor, modélisation, simulation physique,
simulation a éléments finis, structure a tranchées, intégration fonctionnelle

Modeling of different Insulated Gate Bipolar Transistor technologies ded-
icated to power electronics applications simulation

Analysis and systems design in power electronics must taking into account of specific
complex phenomena to each components of the system but also in agreement with its
environment. Accurate description of a system needs for simulations sufficiently accu-
rate models of all its components. In our study, the models based on the semiconductor
physics make it possible to describe the behavior of the stored charge in the deep and low
doped base in the bipolar devices. This fine description is essential to the good precision
of our models because the evolution of the carriers in the base is indissociable of the in
static and dynamic behaviors of the component. Thus, the analytical physical models
of PiN diode, NPT or PT IGBT with planar or trench gate structure are presented then
validated. The modeling of complex systems in power electronics is approached through
two studies. The first deals with to the association of our semiconductor models and
wiring model of an industrial power module (3300 /1200A). An analysis on imbalances
between the different chips in parallel is given. The second study presents a innovating
architecture resulting from the functional integration. This low losses improve the trade-
off between on-state drop voltage and turn-off transient energy in IGBT component. Its
technological realization is presented through measurements.

Keywords: Insulated Gate Bipolar Transistor, modeling, physical simulation, finite
elements simulation, trench gate structure, functional integration
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