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Introduction Générale

Introduction générale

1. Contexte d’utilisation d’un outil de simulation

L’électronique de puissance moderne doit relever de nouveaux défis. En effet, les
concepteurs d’alimentations a découpage comme de chaines de traction doivent actuellement
augmenter les performances techniques, ce qui passe par la conception de nouveaux
produits, tout en diminuant les colts et les délais.

La solution a ces nouvelles attentes est indéniablement le recours a la simulation, en
remplacement des procédures d’essai basées sur prototype. Quand on sait, par exemple,
qu’un deélai de quelques semaines est nécessaire a 1’obtention d’un busbarre, il semble
évident qu’une simulation est plus rapide pour entériner ou non une structure proposée.

La simulation dont on parlera ici est donc bien loin des outils classiques existant
depuis de nombreuses années, permettant de reproduire des formes d’ondes globales de
convertisseurs statiques, pour en valider le principe de fonctionnement ou, le cas échéant, les
stratégies de commande. Il s’agit ici de fournir des outils permettant de dimensionner un
convertisseur statique réel, au niveau des formes d’ondes instantanées afin de pouvoir
considérer des aspects tels que les surtensions, la réduction des émissions conduites, ou bien
déterminer les pertes par commutation. On peut encore citer les problémes d’équilibrage
dynamique des contraintes dans une association de plusieurs semiconducteurs.

Cet objectif peut sembler ambitieux mais il est nécessaire compte tenu des gains
escomptés. Par ailleurs, 1’électronique de puissance est un domaine ou il est raisonnable de
vouloir tout simuler avec précision. Le nombre de composants est en effet réduit et les
connections moins nombreuses qu’en €lectronique logique notamment. Dans cette derniére
discipline, il est bien évidemment hors de question de simuler I’intégralité du
fonctionnement intime du microprocesseur type pentium ! On se borne (et c’est déja bien
suffisant) a valider les aspects fonctionnels et technologiques, et on ne traite précisément
que certaines portions des circuits vis a vis des critéres d’intégrité du signal. Il faut
¢galement signaler qu’un transistor supplémentaire dans un circuit intégré ne colte rien, ce
qui permet de bien découpler les problémes (« un transistor une fonction »), ce qui est d’une
grande aide pour la conception. Ce n’est pas précisément le cas en électronique de
puissance, ou I’on va au contraire chercher a rationaliser I’utilisation des composants, en
diminuant les marges de sécurité, tout en conservant une fiabilité maximale.

Ceci va nécessiter la prise en compte de plusieurs domaines de la physique. En effet,

les contraintes a satisfaire pour un convertisseur statique sont non seulement d’ordre
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Introduction Générale

électrique, mais font également intervenir des problémes thermiques, mécaniques ou
électromagnétiques. Cet aspect pluridisciplinaire est caractéristique de ce domaine de

recherche, et va nécessiter une démarche en plusieurs temps.

2. Restriction du domaine d’étude

Il semble illusoire de vouloir construire un outil logiciel a la fois précis et
suffisamment vaste pour concevoir en une seule fois et du premier coup un convertisseur
statique satisfaisant a 1’intégralité du cahier des charges, y compris au niveau cout... La
démarche que nous proposons part d’une étude des composants d’un convertisseur, et des
couplages, faibles ou forts qui peuvent exister entre chacun d’eux, ainsi qu’avec
’environnement.

Personne ne remet aujourd’hui plus en cause le fait que I’interaction semiconducteur-
cablage est a ranger dans la catégorie des couplages forts. L’outil de simulation devra donc
étre capable de traiter ces deux aspects en méme temps.

L’aspect thermique est un peu plus délicat : s’il est vrai que la grande disparité des
constantes de temps peut permettre un certain découplage des problémes électriques et
thermiques, il ne faut pas oublier que la température de fonctionnement d’un
semiconducteur influe fortement sur son comportement électrique. Par ailleurs, ce sont bien
les pertes d’origine électrique qui donnent lieu a une température de fonctionnement,
dépendant du refroidisseur utilisé.

L’outil de simulation ne saurait donc ignorer I’aspect thermique; il semble qu’une
indication de la température moyenne de fonctionnement soit une donnée suffisante, qu’il
faudra penser a actualiser en fonction des pertes électriques calculées, avec un modéle
éventuellement rudimentaire du refroidisseur...

La partie « électromagnétique », c’est-a-dire tout ce qui va toucher aux probléemes de
Compatibilité ElectroMagnétique (CEM) est également délicate. Coté émissions conduites,
on doit pouvoir, dans un premier temps, découpler les sources de perturbations des chemins
de propagation, comme cela a déja été fait au Laboratoire [Scheich-93]. Ceci dit, cette
hypothése de couplage faible n’est pas complétement démontrée, et il semble assez attrayant
de vouloir simuler une cellule de commutation compléte, incluant un Réseau Stabilisateur
d'Impédance de Ligne (RSIL) pour mesurer les niveaux de perturbations. Le surcolt n’est en
effet pas énorme, dans la mesure oti on ne s’intéressera qu’a un cas d’école [Teulings-97] ; il
n’est bien évidemment pas réaliste de simuler un fuselage complet d’avion avec tous les
torons de céble pour analyser I’influence d’un convertisseur statique sur le manche a
balai !...

Coté rayonnement, l'hypothése d'un découplage entre source et chemins de

propagation semble tout a fait justifiée [ Youssef-98].
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Introduction Générale

En revanche, pour tout ce qui touche a ’interaction puissance-commande rapprochée
du transistor, il va de soi que le couplage est extrémement fort [Mérienne-96/1].

L'étude des problémes mécaniques et thermiques au niveau des connexions nécessite
de connaitre la répartition du courant. C'est a partir de cette donnée que seront effectués tous
les calculs de dimensionnement des interconnections. Le couplage est ici unidirectionnel: s'il
est nécessaire de bien connaitre le comportement électrique pour aboutir & une bonne
évaluation de la densité de courant (et donc de la thermique et des forces), les efforts
électrodynamiques et la température du busbarre auront peu d'influence sur les formes
d'ondes en commutation. Au niveau d'un simulateur électrique, la prise en compte de ces
deux aspects n'est donc pas nécessaire.

En terme de conception, il semblera préférable de dégager des régles ou des
contraintes électriques issues de l'électronique de puissance, qui serviront de parameétre
d'entrée ou de contraintes a un outil de conception plus général de cablage, multiphysique,
qui lui pourra traiter le coté thermique et efforts électrodynamiques.

Compte tenu des divers couplages entre les phénomenes évoqués, il semble donc que
l'outil de modélisation doive prendre en compte les semiconducteurs, le cablage, la
commande et la température moyenne de fonctionnement. Une représentation d'un
environnement CEM réaliste peut également étre envisagée.

Cet outil devrait pouvoir répondre a deux classes de probléme :

e Le remplacement du prototype par une véritable « maquette » informatique. La
simulation doit alors étre d’une grande précision, et le but est de valider la technologie
complete de réalisation d’un convertisseur donné (« routage », choix d’une résistance de
grille,...)

e Si l'outil est suffisamment rapide pour pouvoir étre appelé plusieurs fois lors d'une
optimisation, il pourrait étre utilisé en conception, de maniére a dégager des régles, de

céblage par exemple.

3. Travail a réaliser

Une fois bien délimité le domaine d'étude, il va donc falloir utiliser ou développer
des modéles:
¢ De semiconducteurs
e De cédblage (puissance et commande rapprochée)

Les modéles de semiconducteurs devront inclure leur comportement en température.

Il n'est pas question dans cette étude de décrire avec précision autre chose qu'une

seule commutation. Il n'est en effet pas réaliste de simuler avec une aussi grande précision
un onduleur MLI (Modulation de Largeur d'Impulsion) alimentant un machine.

12



Introduction Générale

Le but ici est de fournir un modéele complet et précis d'une simple cellule de
commutation, de maniére a pouvoir effectuer sa conception (sur un plan technologique), vis
a vis des criteres pertes et CEM. On est en droit de croire qu'une cellule bien pensée devrait
pouvoir améliorer le comportement d'un convertisseur statique complet fonctionnant en
MLI.

Par ailleurs, ce modeéle de simple cellule peut également étre utilisé afin de
déterminer des modeles comportenientaux -peut étre plus empiriques mais plus simples-, qui
eux pourront €tre utilisés dans le cadre de ces applications complexes.

Notre choix s'est porté sur une cellule MOSFET-Diode. 11 a fallu donc développer ou
adapter des modéles de ces semiconducteurs. Le modele de MOSFET utilisé repose sur une
approche comportementale, et a été¢ développé au LEG ces derniéres années [Farjah-95]. Il a
été enrichi par des travaux récents sur l'identification des capacités non linéaires [Lembeye-
97]. Le modele de diode pin [Leturcq-95] a été gracieusement mis a notre disposition par Ph.
Leturcq du Laboratoire d'Automatique et d'Architecture des systémes (LAAS-CNRS), dans
le cadre du GdR "Intégration en Electronique de Puissance". Il s'agit d'un mod¢le physique,
ou l'équation de diffusion ambipolaire régissant la dynamique des charges dans ce
composant est résolue par une approche basée sur une décomposition en série de Fourier, le
tout implanté dans un simulateur analogique. Nous avons réorganisé ce modele sous forme
algorithmique par un formalisme & base de variables d'état, ce qui a permis de mieux
maitriser les problémes de pas de calcul.

I a fallu également proposer une modélisation a la fois simple et représentative des
imperfections du cablage, qui permette éventuellement un retour aisé sur conception.

Tout ce travail est présenté dans les premiers chapitres.

La derniere partie de ce mémoire décrit quelques applications, allant de la simple
validation par le calcul des pertes, & des propositions de routage originales permettant
d'éviter les problemes d'interaction puissance-commande ou d'améliorer la répartition du
courant entre deux semiconducteurs.

Les perspectives de ce travail sont multiples et seront présentées en conclusion.
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Chapitre I : Modéle des interconnexions

1.1. Introduction

Dans la mesure ou le but avoué est d’obtenir des formes d’ondes en commutation les
plus précises possibles, il va de soi que les modeles de semiconducteurs seront trés fins.
Mais il serait complétement illusoire de vouloir comparer la mesure a des simulations ne
faisant intervenir que ces modeles de semiconducteurs et négligeant le cablage !

Il est en effet bien connu que les imperfections des interconnexions jouent sur des
parametres clé des formes d’ondes en commutation, comme les surtensions, les pentes de
courant (donc 1’amplitude du courant de recouvrement de la diode)... Le probléme de la
modélisation de ces imperfections est d’autant plus important qu’il s’agit 1a d’un couplage a
priori fort, c’est-a-dire qu’on ne peut pas simuler le comportement du semiconducteur puis
’effet du cédblage, en calculant par exemple le dI/dt par un modéle de MOSFET puis les
surtensions par L.dI/dt. A noter que dans certains cas particuliers (commande lente par
exemple), on peut se ramener & ce découplage mais il ne s’agit pas de la généralité d’une
commutation dure « standard », ou I’on cherche a réduire les temps de commutation.

Un autre réle important de la connectique intervient lorsqu’on compare la simulation
a la mesure. Ce point est essentiel pour toute la phase de validation d’un modeéle, et il faut
bien différencier la tension simulée sur la puce de silicium de celle qui sera mesurée par une
sonde de tension, dont les extrémités seront connectées sur les pattes du boitier du
semiconducteur. En effet, quelques nanohenrys parcourus par des courants a des milliers
d’ampéres par microseconde induisent vite des volts qui viennent modifier parfois

considérablement I’observation, comme I’indique la figure I-1.

ly 18 , , \ : ‘ |

i ' =1 VGS mazuris |
15 1 """"""'f““‘““‘“"E """"""" 3 2) VOGS sxtarne simulie i

I l i :
GO‘—"':‘—{ Vs | Vs T ORI B Epsamet Rl et

ks —_—

Vas I Z
Iy =

et

: 3

MOSFET : IRFP450FI
1i=12,2,1,=7,0, ;=122 nH

et des mutuelles avec le reste

0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1

du circuit environnant (valeurs

Temps (
obtenues par InCa) g

Fig. I-1. Comparaison mesure (externe), tension simulée sur la puce, tension simulée entre les deux
points de mesure de tension.
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Chapitre I : Modeéle des interconnexions

|.2. Méthode de modélisation

1.2.1. Introduction

Il s’agit de déterminer la méthode la mieux adaptée permettant de représenter les
imperfections dues a la connectique. Celles-ci sont d’ordre résistif, inductif et capacitif. On
négligera ici tout 1’aspect propagation, dans la mesure ot ce phénomeéne ne semble pas
prépondérant, compte tenu des fréquences maximales mises en jeu (<100MHz) ainsi que des
distances (<10cm). Des travaux existent par ailleurs au Laboratoire sur cet aspect [ Youssef-
98] [Ravillon-95] [Clavel-99] et pourraient étre intégrés a la démarche proposée ici, si le
besoin s’en faisait sentir.

Compte tenu de cette hypothese, la méthode de modélisation retenue pour tenir
compte des imperfections de la connectique doit aboutir & une représentation a base de
composants €électriques simples R, L, M, C (constantes localisées), ceci pour rester cohérent
avec la démarche de I’électronicien de puissance (car n’oublions pas que I’on cherche des
signaux électriques) et permettre un interfacage aisé avec les logiciels de simulation
classiques que sont PSPICE et SABER. Ce choix, arbitraire, est aussi guidé par la
communauté, puisqu'un grand nombre de modeles (composants bobinés,
semiconducteurs...) sont basés sur cette représentation. La encore, d’autres approches
existent [Hui-89] et devront étre surveillées.

La structure du schéma électrique équivalent, a base de constantes localisées, doit
ensuite permettre une séparation des phénomenes ; il est par exemple opportun de séparer
I’inductance d’une maille de commutation en plusieurs éléments distincts, de maniére a
distinguer la contribution du boitier du semiconducteur pour la comparaison mesure-
simulation. A noter que cette séparation ne pose pas de probleme pour I’aspect résistif, ou il
suffit de connaitre la longueur des connexions, leurs surfaces et les répartitions de courant.
Le coté capacitif, dans I’hypothése ol la propagation est négligée, n’est pas non plus
difficile a localiser, chaque portion de conducteur pouvant étre modélisée par des capacités
avec |’environnement.

Seule la partie inductive est un peu délicate dans la mesure ou il s’agit d’un
phénomeéne global (flux magnétique a travers une surface a priori fermée...). Pour
contourner cette difficulté, plusieurs méthodes peuvent étre envisagées :

o la « linéisation » des paramétres globaux, qui a ét¢ montrée inadaptée a 1’électronique de
puissance, ou les connexions larges et courtes font apparaitre, en ce qui concerne la
partie inductive, des effets de bords importants [Ruehli-72][Teulings-97][Roudet-98].

e Lareprésentation par des inductances uniquement [Schnur-98].
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Chapitre I : Modele des interconnexions

e L’approche PEEC (Partial Element Equivalent Circuit) qui attribue a chaque portion de
conducteur une part de I’inductance globale et des mutuelles inductances avec
I’environnement [Ruehli-72][Schanen-94][Clavel-96/2].

Il est important de différencier la représentation des phénomeénes, sous forme de schéma

électrique a constantes localisées, des méthodes de calcul des valeurs de ces éléments. Le

choix entre méthode numérique par éléments finis ou calcul analytique n’a de sens qu’une
fois clairement établi ce qu’on cherche a calculer.

La partie suivante vise simplement a justifier le choix de la méthode PEEC pour
représenter les phénomenes inductifs en électronique de puissance, aux dépends d’une
représentation inductive seule, pourtant plus conventionnelle dans le milieu de I’électronique
de puissance, mais —on le verra- limitée. Le co6té calcul des parameétres a été largement
développé dans des théses précédentes [Schanen-94], [Clavel-96/2] et [Teulings-97] et ne

sera pas repris ici.

1.2.2. Méthode PEEC et role des mutuelles inductances

L’électronicien de puissance est depuis relativement longtemps familiarisé avec le
concept d’« inductance de cablage ». Il est donc tout naturel que la premiére représentation
adoptée soit a base d’inductances. Le principe est trés simple et a été repris récemment
[Schnur-98] : entre deux points quelconques parcourus par un courant, celui-ci crée une
chute de tension inductive que 1’on peut attribuer a un simple L.dI/dt. Il suffit donc de mettre
autant d’inductances que de points d’observation désirés, et de calculer les valeurs de ces
inductances selon cette définition. Les auteurs de [Schnur-98] donnent méme une méthode
expérimentale de détermination de ces parameétres.

Selon la méthode PEEC, qui, outre les inductances partielles, définit également des
mutuelles partielles, la tension mesurée entre deux points d’un circuit n’est pas simplement
Vmesure=Lb-di/dt mais fait intervenir la somme de I’inductance partielle et des mutuelles avec

le reste du circuit comme illustré figure I-2; si i,=14=1 nous avons Vmesure=(L2-Ma14).di/dt, et

vmr_smt

Fig. [-2: Représentation d’un circuit par la méthode PEEC et par inductances seules.
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En revanche, ’approche « inductance seule » ne permet pas une généralisation a
plusieurs circuits, dont des portions sont parcourues par des courants différents. Ceci est
typiquement le cas dans I’interaction puissance-commande par impédance commune,
illustrée figure I-3.

Si I'on mesure l'inductance Lg en injectant un courant simplement sur la maille de
puissance et en calculant la relation V/(di/dt), on obtiendra une certaine valeur pour Lg;
mais la méme mesure en injectant un courant sur le circuit de grille donnera une autre valeur
pour Ls. Seule la méthode PEEC est capable de prendre en compte correctement ce

probléme.
Lp
o YRR

Fig. I-3: Interaction puissance-commande par impédance commune au sein d’une
cellule de commutation

Nous en resterons donc a l’approche PEEC, la seule capable de modéliser
rigoureusement les phénomeénes inductifs dus aux imperfections du cablage. Ceci supposera
alors un effort particulier pour I’électronicien de puissance, peu sensibilisé a ce concept de
mutuelle partielle. On verra dans la partie Applications que cette notion permet pourtant de
procurer certaines solutions élégantes pour corriger les problémes d’impédance commune ou
de répartition de courant entre plusieurs composants.

En revanche, si cette représentation est adaptée a l’analyse des phénoménes, elle
multiplie le nombre de composants, ce qui limite I’intérét vu du concepteur. Le paragraphe
suivant vise & déterminer un nombre minimal de paramétres pour représenter correctement
les imperfections du cablage, en vue d’une approche conception. Ce nombre sera le résultat
d’un compromis entre ’approche mathématique, visant a résoudre le systeme d’état
minimal, et le désir de conserver un lien entre la modélisation et la géométrie du systéme,

pour aider le concepteur.

[.3. Schéma équivalent pour une cellule de commutation

Nous allons ici décrire ce qui sera la cellule de commutation élémentaire, composée
dans un premier temps d’un interrupteur commandé de type MOSFET (ou IGBT) avec son

circuit de grille, d’une diode et d’une source de tension en entrée. Cette représentation de
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base a été montrée comme suffisante pour représenter correctement les signaux de puissance
[Teulings-97], et donc permettre d’accéder aux pertes par commutation. Aucune
représentation capacitive n’est alors nécessaire.

Nous allons nous intéresser dans un premier temps au cas le plus simple, dont le

schéma électrique est le suivant :

Ich
A D Lcharge
Ich Rcharge

MEI Ry

Ur

Fig. I-4: Cellule de commutation.

Sur le plan de la modélisation des interconnexions, plusieurs aspects sont a prendre
en compte :
¢ [’inductance de maille, bien str
e [’inductance du circuit de grille
e [’inductance commune de source, responsable des phénomeénes d’interaction puissance-

commande [Mérienne-96]
e Les diverses inductances entre les puces des semiconducteurs et les points d’observation
des signaux en tension, ceci afin de pouvoir comparer simulation et mesure.

[Mérienne-96], dans son approche « conception », a montré que sur le plan inductif,
un tel circuit se représente par deux inductances couplées, dans la mesure ou deux courants
grandeur d’état sont a prendre en compte (le courant de puissance et le courant grille). Par
une simple transformation mathématique, un tel probléme se rameéne aisément a trois
inductances découplées [Mérienne-96, Schellmanns-99].

Si cette approche a permis de dégager des régles de conception trés intéressantes, il
nous a semblé opportun de reprendre quelques points, pour pouvoir suivre le cahier des
charges précédent. En effet, les buts sont un peu différents et ce que nous cherchons ici n’est
plus uniquement de comprendre les phénomenes. Il s’agit maintenant de trouver une
représentation permettant un retour aisé sur le schéma d’implantation (« layout»). Or, un
regroupement trop important des diverses inductances fait perdre toute information sur la
géométrie du systéme. En effet, dans I’approche a trois inductances découplées, Fig. I-5, on
sait calculer les valeurs de L, L, et L. en fonction de ’implantation géométrique des
composants, mais on ne sait pas de maniére simple revenir en arriére, c’est a dire trouver une

géométrie satisfaisant un critére donné sur ces valeurs de L,, L, et L.
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L’1dée est donc de conserver un lien avec la géométrie, en séparant les parties de
connectique qui sont parcourues par le courant de puissance uniquement, celles qui sont
parcourues par le courant de grille et celles qui voient ces deux courants. Ce faisant, les
valeurs des inductances gardent leur « mémoire » géométrique, et & toute reégle électrique
pourra plus facilement étre associé une correspondance géométrique. Ces régles seront alors
plus explicites pour le concepteur, et pourront le guider dans le choix d’une géométrie.

Notons également que pour pouvoir assurer une comparaison avec la mesure, il faut
tenir compte des inductances de boitier (et des mutuelles associées). Il est cependant aisé, en
fonction du but recherché (observation des formes d’ondes ou processus de conception), de
regrouper ces inductances de boitier 4 une des trois inductances couplées représentant la
géométrie.

La figure I-5 rappelle toutes les représentations inductives possibles pour modéliser

la connectique de la cellule de commutation élémentaire choisie.

L,
N

Fig. I-5: Différentes représentations adoptées pour la connectique de la cellule de commutation
¢lémentaire.

Nous avons donc proposé un schéma électrique représentant les imperfections de la
connectique pour une cellule de commutation de base. Celui-ci va permettre de non
seulement comparer la mesure et la simulation, mais également de dégager des régles de
conception plus proches de la géométrie, donc éventuellement plus facilement inversibles ou
pour le moins interprétables pour le concepteur.

A noter également que la modélisation proposée permet, sans modifier les équations
de retrouver l'approche «conception» de [Mérienne-96], en considérant toutes les
mutuelles comme nulles. Ceci peut étre important dans un processus enti€rement automatisé,
ou le nombre de parameétres pourrait étre limitatif. Attention cependant dans ce cas a la
gestion des contraintes (on peut par exemple facilement montrer que I’inductance commune
L. dans ’approche [Mérienne-96] n’est pas nécessairement positive, alors que toutes les
valeurs d’inductance du modéle a trois inductances couplées le sont).

Un dernier point reste a noter dans cette partie : nulle part il n’a été fait mention de la
variation des parametres avec la fréquence. Or, il a été montré [Schanen-94],[Clavel-96/2]
que les inductances et résistances ne sont pas constantes quand les effets de peau ou de

proximité apparaissent.
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Le probléme majeur pour tenir compte de ces effets est que nous nous sommes situés
dans le contexte de la simulation temporelle. Or, s’il existe des « astuces » pour représenter
des composants ayant un comportement fréquentiel variable (association de plusieurs
cellules L,R [Schellmanns-99]), ces schémas ne prennent pas en compte ’aspect mutuelle
avec le reste du circuit. Or ce paramétre est inhérent a la modélisation PEEC. Plutot que
d’alourdir notre représentation, dont 1’objectif majeur est —rappelons-le- la conception, avec
de multiples cellules L,R pour représenter une seule inductance, en ayant a résoudre le
probléme des mutuelles partielles, nous avons préféré considérer des €léments constants.

A partir de 1a se pose le probléeme de la fréquence a laquelle il faudra évaluer ces
parametres.

Nous avons opté pour une fréquence équivalente, qui tient compte de toutes les
fréquences présentes dans le circuit (voir le chapitre IV). En tout état de cause, la variation
des parametres avec la fréquence reste relativement faible, et une évaluation a cette
fréquence n'est pas trop critiquable.

Si par malheur des effets fréquentiels venaient perturber les régles de conception
d’une maniére trop importante, il faudrait alors recommencer la conception en tenant compte

de ce parameétre supplémentaire.

1.3.1. Mise en équation

La démarche de modé¢lisation adoptée, basée sur la méthode PEEC plus quelques
regroupements d’inductances, aboutit a des schémas électriques un peu complexes, qu’il va
falloir traiter avant de mettre en équation [Akhbari-99/3]. A titre d’exemple, on peut
considérer le schéma de la cellule de commutation avec deux interrupteurs en paralléle
décrit figure I-6. Suivant les éléments partiels parcourus par les courants identiques le
schéma inductif du circuit équivalent est celui de la figure I-7. Cependant on peut réduire
l'ordre du systeme d'équations modélisant le circuit équivalent.

Dans le circuit équivalent il y a 7 éléments indépendants, la matrice d'inductance est
donc une matrice 7x7. Néanmoins ce circuit n'a que quatre boucles indépendantes, cela veut
dire qu'un systéme d'équations d'ordre quatre décrit le circuit. N'ayant que des inductances
dans le circuit équivalent, un circuit équivalent avec quatre inductances couplées peut donc
représenter le systéeme, Fig. I-7. -

Le traitement permettant de réduire ce systéme pour la mise en équation est le
suivant; supposons que le circuit équivalent ne contienne que des éléments inductifs (des
inductances et des mutuelles), les tensions induites sur les inductances partielles s'obtiennent

par

Vi,
L dt (D

mNXN

ou Ve RN est le vecteur des tensions inductives, Le est la matrice d'inductance du

circuit équivalent et I e R™*! représente le vecteur des courants des éléments partiels.
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Fig. I-7: Boucles principales du circuit et une représentation du circuit équivalent inductif réduit.

En précisant les boucles indépendantes du circuit équivalent et en remplagant les courants
des éléments par les courants des boucle, les tensions induites sur les inductances partielles

peuvent s'exprimer par les courants de boucles comme suit:

d[I':'H:I
V=L, ——
L™ 2)

IBdeiRMX' est le vecteur des courants de boucles et Ly est alors une matrice NxM ou M est le
nombre des boucles indépendantes. A présent, en écrivant la loi des tensions de Kirchhoff
pour toutes les boucles, la tension induite qui correspond a chaque boucle peut étre
déterminée. A titre d'exemple pour la boucle 2 du circuit équivalent de la figure I-7 la
tension de boucle se calcule par
Ve (2)= Vi, + Vigo + Vips + Vigs + Viga + Vi, (3)

Toutes les tensions partielles dans cette expression sont en fait précédemment calculées pér
l'expression (2). En remplagant les tensions partielles et récrivant les équations sous forme

matricielle on obtient donc

i (4)
ou Lpgic est une matrice MxM dans laquelle les éléments diagonaux correspondent aux
inductances des boucles et les éléments non diagonaux sont les mutuelles entre les
différentes boucles. Les éléments de la matrice d'inductance de boucle, Lgi., sont déterminés

comme suit:
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- Eléments diagonaux:

Lge-ii = 2 Lon+ D Mg, i=12,.,M
neA mneA (5)

- Eléments non diagonaux:

MBI:—ij=ZLnn+ szn'f%ZMpq'l'%ZMm; i:j, |&J=1,2,M (6)

neB m,neB p,asC r.5eD

ou les ensembles A, B, C et D pour définir les indices de sommations sont les suivants: A
contient tous des éléments qui forment la boucle "i", B tous les éléments communs entre la
boucle "i" et la boucle "j", C contient les groupes des inductances non communes et enfin D
inclut les groupes séparées des inductances communes et non communes de chaque boucle.
La figure I-8 représente les groupes des inductances et leurs contributions aux éléments de la

matrice d'inductance réduite. Dans cette figure, les liens représentent les mutuelles.

D: les groupes des inductances
communes et non commune de
chaque boucle

. C: les groupes des
Boucle 1: inductances non commune
El : Eléments communs
Boucle 2: entre les deux boucles

@ : Eléments non communs
entre les deux boucles

Fig. I-8: Maniere de calculer des éléments de la matrice réduite; exemple pour deux boucle 1 et 2 de
la figure I-7

Il est donc essentiel d'identifier les ensembles A, B, C et D pour pouvoir calculer les
éléments de la matrice réduite du circuit. Les expressions (5) et (6) pour le calcul des
éléments de matrice réduite sont obtenues par des calculs formels sur différents circuits
équivalents.

Il est donc possible de calculer les éléments de la matrice réduite par les deux
expressions (5) et (6). A titre d'exemple nous traitons la matrice d'inductances du circuit de
la figure I-6. Tout d'abord, il faut identifier les ensembles A, B, C et D pour chacune des
quatre boucles dans le circuit. Par exemple, en se référant a la figure I-8, les éléments Lp;

et Lpic12 de la matrice réduite s'obtiennent par:
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Lpic11=Li+Lst+Ls+L7++Lot2My 712M7 9+2M 91+2M4y 9+2M;5 9+2My 5+
2M 512M;5 7+2M 7+2M 4

Lgic12=Li+L4+2M; 4+Mg 9t Mg o+ Mg 107Ma 9+ M1 9+ My 7+ Mg 77M7 5+M7 10+
My 6+tMy g+ My 10t M 51 My 5t Ms 6+ Ms g+ Ms 10+ M 7+ M 6+M s+ M| 10

Pour la matrice d'inductance du tableau I-1 obtenue par le logiciel InCa, la matrice réduite

ainsi calculée est donnée dans le tableau I1-2.

Tableau I-1: Matrice d'inductance de 1a figure 1-6

L (nH)

1) Le 82,10

2)Le; | 20,80 | 413,00

ILle | 993 72,00 | 413,00

4) lgio 6,69 27,10 | -14,30 40,10

3) Loy 9,78 7,55 10,50 0,97 72,00

6) Loz -0,57 10,50 7,93 -1,03 3,36 10,70

7) las 1L17 -6,59 | -11,80 1,62 0,99 -0,99 | 26,70

8) Ly 3,09 -11,80 -7,69 12,60 0,40 -0,50 0,95 26,70

9) lgy -1,23 6,63 9,88 -1,66 1,49 1,13 2,76 =1,00 13,90

10)l; | -2.85 9,88 7,71 395 | -0,05 2,92 1,08 | -2,76 1,24 13,90

1) 1 -0,64 4,93 8,93 -1,20 1,56 0,67 -1,56 -0,69 1,10 0,70 72,70
12)12 | -1,08 8,93 4,19 2,93 1,03 117 | -045 | -1,56 0,48 1,10 033 | 72,70

Tableau [-2: Matrice d'inductance réduite

Lpic [nH] L L, L; Lq
L, 268,92 157,48 -31,31 -25,29
L, 157,48 200,78 -41,99 -12,32
Ls -31,31 -41,99 524,92 112,36
Ly -25,29 -12,32 112,36 525,60

|.4. Conclusion

Pouvoir quantifier I'influence des caractéristiques électriques de la connectique sur le
comportement d'un convertisseur statique est devenu une étape incontournable de
conception des structures de 1'électronique de puissance.

Les imperfections engendrées par la connectique influent de fagon non négligeable

sur les formes d'ondes en commutation. Par ailleurs, dans la phase de validation des modéles
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de composants semiconducteurs l'influence des interconnexions est a prendre en compte lors
de comparaison avec des mesures.

Comme méthode de modélisation, la méthode PEEC (Partial Element Equivalent
Circuit) basée sur des formulations analytiques exactes a €té retenue. Cette méthode
caractérisée par le concept des inductances et des mutuelles partielles est la seule capable de
modéliser rigoureusement les imperfections de la connectique.

Une cellule de commutation considérée comme la structure élémentaire des

convertisseurs statiques fonctionnant en commutation forcée a €té présentée. Différentes

-

représentations concernant les interconnexions de la cellule de commutation ont ét

(D

expertisées et une représentation conservant un lien avec la géométrie de la structure a ét
retenue comme modele des imperfections adapté a I'étude effectuée dans ce mémoire.
L'inconvénient majeur de cette représentation est qu'elle multiplie le nombre
d'inductances. Certes, le lien avec la géométrie est ainsi conservé, mais l'ordre du systéme
d'équations d'état a résoudre est alors trés important. Pour simplifier le traitement de la
représentation PEEC des éléments inductifs, une démarche destinée a réduire la matrice
d'inductance a été présentée. Les formules analytiques issues de cette démarche permettent
de calculer les éléments de la matrice d'inductance réduite correspondant au systéme d'état

minimal pour 'application considérée.
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Chapitre 1] : Modeéle de la diode pin de puissance

I.1.Introduction

La diode de puissance est un des composants les plus difficiles a modéliser en
électronique de puissance. En effet, sa structure, différente des jonctions pn de la
microélectronique, lui confére un comportement particulier, lié & la dynamique des charges.
Ces phénomenes comme le recouvrement inverse, la surtension a la fermeture, sont capitaux
a prendre en compte dés lors qu'on cherche a déterminer précisément des formes d'ondes en
commutation.

Le but de ce chapitre est de présenter les difficultés de la modélisation de la diode de
puissance, et quelques solutions qui peuvent étre adoptées pour simuler le comportement de
ce composant. Plusieurs gammes de solutions peuvent étre envisagées, de la construction de
macro-modeles par schémas électriques €quivalents a la résolution compléte par éléments
finis des équations dans la base large (zone de tenue en tension) du semiconducteur. Si les
premiers sont comportementaux, donc & validité étroite autour du point de fonctionnement
identifié, les derniers sont beaucoup trop lourds a mettre en ceuvre. Une gamme de solutions
intermédiaires doit donc étre proposée. La liste des modeles ne saurait €tre exhaustive, mais
les grandes classes de méthodes seront présentées dans ce chapitre. Une méthode basée sur

la résolution de I'équation de diffusion ambipolaire sera finalement développée.

I1.2. Micro-modélisation et Macro-modélisation

Un macro-modele reproduit le comportement d’un composant semiconducteur vu de
I’extérieur. Dans ces modéles on utilise plutdt les techniques empiriques sans prendre en
compte les dimensions géométriques et les processus physiques internes du dispositif. Le
comportement du composant est modélisé par des circuits constitués par des éléments
comme des résistances, capacités, sources commandées etc. Il faut noter que I’identification
des parameétres de tels modéles qui se fait pour un point de fonctionnement n’est valide qu’a
ce point précis. Puisque les équations qui régissent les macro-modeéles sont découplées des
phénomenes physiques qui se produisent au sein du semiconducteur, ces modéles ne sont
souvent pas utilisables lorsque les conditions des circuits environnant changent. Notons
aussi que certains phénomeénes comme la dynamique des charges stockées sont tres difficiles
a simuler par ce type de modélisation ; un macro-modele complexe peut conduire a des
temps de simulation trés coliteux ainsi qu’a des problémes de convergence. Donc la macro-
modélisation n’est pas appropriée pour reproduire toutes les caractéristiques des composants
de puissance surtout lorsque le point de fonctionnement évolue dans de grandes proportions.
Un micro-modéle est basé sur les équations de la physique du semiconducteur telles que
I’équation de diffusion, I’équation de continuité du courant etc ; les paramétres du modéle
sont les parametres par lesquels sont déterminés les phénomeénes au sein du semiconducteur
comme les niveaux de dopage dans les différentes zones et les dimensions géométriques.

Puisque les micro-modéles sont constitués par des équations mathématiques notamment
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dérivées de la physique des composants, ils présentent certaines performances comme la
précision et I’étendue de la plage de validité au détriment des temps de simulation, de
problémes de convergence.

Les nouvelles versions des logiciels de simulation offrent la possibilité d’incorporer
de nouveaux modeles, en implantant directement les équations du modeéle dans le code
source du simulateur. PSpice version commerciale de SPICE, permet d’insérer les équations
mathématiques sous forme de sources contrdlées par son option de Analog Behavioural;
SABER posséde un langage de description appelé MAST a ce propos.

Dans un premier temps, nous nous intéressons a la diode de puissance. Nous
cherchons un modele qui pourrait simuler correctement la mise en conduction et le
recouvrement inverse de la diode. Dans la suite, nous allons étudier quelques macro-
modeles existants puis nous analyserons les problémes li€s a ce type de modélisation ; une
étude bibliographique sera menée sur les micro-modeles, ensuite nous présenterons notre

choix ainsi que notre démarche pour la mise en ceuvre du modele choisi.

[I.3.Diode pin de Puissance

Les dispositifs semiconducteurs de puissance sont caractérisés par leur densité de
courant élevée en polarisation directe et leur haute tenue en tension en inverse. Les diodes de
puissance a jonction pn, elles, trouvent des applications en nombre croissant dans le
domaine de I'électronique industrielle qui exige des performances telles que la faible chute
de tension en polarisation directe qui entraine de faibles pertes en conduction malgré le
courant élevé, des tensions de claquage ¢levées et des vitesses de commutation tres
importantes. La physique des semiconducteurs montre qu’il n’est pas possible de satisfaire
simultanément toutes ces exigences.

La figure II-1 montre I’évolution de la structure de la diode pin. Une jonction dopée
de maniére dissymétrique tient presque’toute la tension inverse par la région faiblement
dopée n". En diffusant une région p* dans le substrat n’, une diode verticale se forme (Fig. II-
1-a). Pour maintenir mécaniquement !’intégralité du dispositif, le substrat doit avoir une
épaisseur suffisante pouvant atteindre S00pum, ceci entraine une grande résistance de substrat
n” et donc une grande chute de tension en polarisation directe. La zone de la charge d’espace
n’occupe qu’une largeur entre 10 et 200um (Fig. II-1-b) donc un substrat n” fin sous forme
de sandwich qui se situe entre des couches p' et n* permet de réduire la résistance série en
direct. Le substrat n” étant trés peu dopé (10" & 10" ecm™), le profil du champ est devenu
presque rectangulaire (Fig. II-1-c). La diode de la figure II-1-c est « une diode pin »; suivant
les matériaux de départ dans lesquels sont réalisés des diffusions, la région intrinséque est
dite de type n (v) ou de type p (n) ce qui est I’origine de I’appellation « la diode pvn » ou

« la diode pmn ». Presqﬁe toutes les diodes de puissance ont ces structures et 1’appellation
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générique de « structure pin » est utilisée pour toutes. Pour ces diodes la largeur de la région

faiblement dopée peut étre divisée par deux par rapport au cas (b) [Kassakian-91].

_____________ -Ee r----..........-_-. -Ec E
i i I
I n‘ uuuuuuuuuuuuu

b

Zone de charge d'espace

Zone de charge d'espace
Zone de charge d’espace

Fig. II-1: Evolution de la structure de diode pin : (a) Diode dissymétrique avec un large substrat de n’
(b) Diode "a" avec la région neutre remplacée par le substrat n” et le champ électrique résultant ; (c)
Diode "b" avec la région n" remplacée par une région "intrinséque" et le champ électrique résultant.

Le profil du dopage de la diode pin de puissance, suivant les technologies de
fabrication utilisées, est déterminé par la tension de claquage Vpgr; en haute tension
(Ver>1500 V) on utilise la technologie toute diffusée et pour les basses et moyennes
tensions les diodes sont épi-diffusées. La figure II-2 montre le profil du dopage d’une diode
fabriquée par la technologie toute diffusé. Le matériau de départ est un substrat homogéne

faiblement dopé n” dans lequel des diffusions sur chaque face sont réalisées [Arnould-92].
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Fig. II-2: Profil de dopage d'une diode pin, technologie toute diffusée.
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Il.4.Modeéles de la diode pin de puissance

L'étape clé dans la modélisation des dispositifs de puissance est de décrire
précisément la région spécifique (n” ou intrinseque) de tenue en tension (zone de "drift")
fonctionnant dans les conditions de la haute injection aussi bien en statique qu'en
dynamique. Le modé¢le intrinseque de diode de SPICE [PSpice-97] utilise I'approche du
contrdle de charge qui n'est pas efficace pour modéliser la diode de puissance; ce modéle
sera développé au paragraphe suivant. Jusqu'a présent, deux approches ont été utilisées pour
construire des modeles de diode pin pour le simulateur SPICE; la premiére consiste a
développer un circuit équivalent avec les dispositifs standards de SPICE qui présente un
comportement similaire au composant réel [Liang-90][Batard-92] et la deuxiéme utilise le
langage AHDL (Analog Hardware Description Language) afin d'écrire un sous-programme
avec les équations internes du dispositif.

L'approche standard du controle de charge est modifiée par la méthode des charges
localisées afin de prendre en compte le recouvrement inverse, la mise en conduction de la
diode et I'effet de recombinaisons dans les émetteurs [Lauritzen-91] [Ma-97].

Un mode¢le relativement précis de la diode pin est présenté par Strollo, il utilise une
approximation par fraction rationnelle pour 1'équation de diffusion, traitée dans le domaine
de Laplace [Strollo-94] [Strollo-97].

Récemment, une nouvelle méthode de modélisation dans SPICE est présentée grace
a ABM (Analog Behavioural Macromodel); cette méthode consiste a décrire les équations
du dispositif a l'aide de sources liées de tension et de courant [Aubard-98] [Maxim-99].

Par la suite, nous allons analyser les problémes liés aux macro-modéles.

11.4.1. Modéle SPICE de la diode de puissance

Les modéles SPICE ont eu d’énormes succes surtout dans les domaines de
I’électronique de signal, mais ils donnent des résultats non réalistes notamment en ce qui
concerne les composants de puissance ayant une dynamique de charge importante dans leurs
zones centrales. La dynamique des charges stockées dans ces couches détermine le
comportement du dispositif. Le modéle SPICE de diode, Fig. II-3, utilise la formule

classique (1) pour calculer le courant de la diode en statique.

Vi

I=Ig(e™" -1) (1)

ou I est le courant anode-cathode de diode, Is représente le courant de saturation, Vj est la
tension aux bornes de la diode, V7t est la tension thermique (=kT/q) égale & environ 26mV
pour la température ambiante et N est le coefficient d’émission ayant une valeur entre 1 et 2.
La charge stockée dans la zone centrale est modélisée par deux capacités non-linéaires

(fonctions de la tension a leurs bornes). Elle est constituée de deux composantes, [’une est la
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charge de déplacement, modélisée par la capacité de déplétion Cgep, et I’autre est la charge

injectée :

Qtotai == Qdep * Qinj (2)

L’expression (1) détermine le courant total de la diode seulement durant les
conditions statiques, lorsque les conditions de polarisation changent il apparait une autre

contribution: le courant de charge ou de décharge des capacités de la diode.

C R Car |77 Com

I

Fig. II-3. Schéma du modele SPICE de diode
L’expression approximative de la capacité de déplétion Cgep, pour une jonction

abrupte ou une jonction graduelle linéaire est donnée par :
CJI]

v, G)
l=—L .
)

ou Cjo est la capacité en polarisation nulle, ¢ représente le potentiel de barriere de jonction et

Cdep =

M est un coefficient représentant 1’ordre de la fonction. Dans le modéle SPICE la charge

injectée est considérée proportionnelle au courant direct et s’exprime comme suit :

Y

Qi =T dl=Tyds(e™ -1 4)
ou Ty, est le temps de transit ; ce paramétre dépend de la dimension de la diode et de la durée
de vie des porteurs. Qi est la charge due aux porteurs mobiles (ou injectés) durant la
conduction de la diode, la densité des porteurs injectés dans la zone centrale est beaucoup
plus importante que la densité des atomes ionisés (correspondant a la charge Qqep); pendant

le recouvrement c’est donc la capacité Cj; qui joue le rdle principal.
Le modele de la charge stockée de SPICE est trés imprécis ; le probléme provient du
fait que le modele SPICE ne peut pas incorporer le concept d’un vrai temps de transit des

porteurs. En fait, le terme "temps de transit" qui est utilisé pour le parametre Ty dans le
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modele SPICE est une appellation trés trompeuse. Bien que Ty soit un temps, il ne décrit pas
le temps nécessaire mis par les porteurs pour traverser la zone n” de la diode: le modele
SPICE n’inclut pas ce concept. Nous pouvons voir clairement a partir de 1’équation (4) que
la charge stockée injectée est une fonction instantanée de la tension ; si la diode change de
polarisation, du direct a ’inverse, en par exemple une picoseconde la charge stockée serait
évacuée en une picoseconde; en d’autres termes, la charge stockée peut s’évacuer
immédiatement avec ce modéle dés que la tension change de signe tout comme une capacité
idéale. En réalité, lorsque la tension appliquée a la diode devient négative, le courant inverse
ne chute pas instantanément mais il diminue de maniére progressive; on ne peut pas obtenir
un tel comportement avec le modele traditionnel de SPICE.

La figure II-4 montre les résultats de la simulation du recouvrement inverse de la
diode BYT30PI400 obtenue par le modele SPICE niveau 3 en ajustant les paramétres T, et
Cgep- Comme on peut le constater, durant la conduction de la diode, le courant se comporte
bien en comparaison avec les mesures, mais dés que la tension de diode atteint le zéro, aux
alentours de 350 nsec, la charge stockée disparait soudainement, le courant inverse dans la
diode s’arréte alors presque instantanément. Le modele de la diode contient une petite
inductance parasite série ; le grand dI/dt dG au mode¢le de la diode provoque une grande
surtension sur cette inductance; cette surtension fait que la diode devient conductrice; a cet
instant la capacité de la diode se recharge immédiatement et par la suite le méme cycle se
répete avec un niveau de courant différent. L'inductance des pattes de la diode forme avec sa
capacité parasite a 1’état bloqué un circuit oscillant d’ou les oscillations constatées sur ce
modele.

La tension inverse mesurée est inférieure aux 650Volts simulés. Si ces simulations
sont effectuées pour le dimensionnement des composants, ils peuvent tromper sérieusement
'utilisateur (650Volts au lieu de 170Volts mesurés). Ceci devient encore plus grave
lorsqu’il s’agit du calcul des pertes (Fig. II-5).

750 — ‘ : 15

[T T TV P Vidiade (Spice)
Wiode (Spice)

smmnnpansmesanss [ jo de (Menure)

r 10

Viinde (Volts)
Liiage (Amps)

-450 ; r - +- ;
0 0,15 0,3 0,45 0,6 0,75

t{pusec)

Fig. II-4: Simulation du recouvrement de diode par le modéle SPICE
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Fig. II-5: Puissance instantanée de la diode

11.4.2. Modeles élaborés compatibles avec SPICE

Plusieurs modeles compatibles avec SPICE ont été présentés dans la littérature ;
parmi ces modeles, les détails de ceux qui semblent les plus performants sont gardés
confidentiels, comme par exemple le modéle modifié par S. Scott de chez V-I Engineering
[Scott-98]. Le modele développé par [Batard-92] et sa version adaptée pour les études de
CEM (Compatibilit¢ ElectroMagnétique) par [Laboure-95] apporte une solution au
probléme évoqué dans le paragraphe précédent. Le schéma électrique de ce modéle est
donné sur la figure II-6. Cette solution consiste a séparer la capacité décrivant la charge
stockée injectée de fagon que celle-ci, située dans un simple circuit RC, détermine le
comportement progressif de la dynamique de charge. Ainsi le recouvrement est bien simulé.

La tension de diode est déterminée par la capacité a 1’état bloqué et le circuit environnant.

[
b

Notation d'une Source de tension
commandée par une tension

Fig. II-6: Schéma du modeéle de diode de puissance d’apres [Batard-92]

Dans ce schéma la diode D est une diode & paramétre standard de SPICE qui assure

le comportement en direct de la diode. Nous avons vu que, dans le modéle SPICE de diode

de puissance, la capacité Ci,j ne pouvait pas jouer correctement son role car elle €tait reliée
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directement aux bornes de la diode ; dans le modele de Batard cette capacité peut conserver
sa charge et I’évacuer de maniére progressive avec une constante de temps déterminée a
partir du courant inverse maximum Igy, du temps du courant inverse tigym et de la quantité de
charge recouvrée Qgr. La capacité non linéaire de la diode a I’état bloquée (équivalent a Cgep
du modele standard) doit étre mesurée. Les valeurs pour C et K s’obtiennent selon les
caractéristiques de recouvrement de la diode (données par constructeurs). Si on connait le
dI/dt, on peut trouver sur les abaques d’une diode précise les valeurs de Irrm, tirm €t Qrr.
Les équations suivantes obtenues avec I’hypothése d’un faible dI/dt permettent d’estimer les

valeurs des parametres K et C.

tr =K+ (5)
]RRl\.rl:K'r'kl (6)
Qe =K?-1% -k [l.,.L]
RS TNAST R ™

ol t=R-C=C puisque R=1 (Fig. II-6). Les résultats de la simulation de diode BYT30PI400
sont montrés sur la figure II-7 dans les mémes conditions que pour le modéle SPICE
précédemment présenté.

On voit une nette amélioration sur le courant de recouvrement simulé ; la surtension
est aussi bien simulée mais a cause d'une mauvaise caractérisation des parameétres C et K le

taux de descente de tension n'est pas bien estimé.

J * Vdiode (Mesure)
20 --_--"--'Q""-"'? ““““““““ 1 miDdC(MIi‘lft}

Wiode (Spice) | | 24
idiode (Spice) J°

-20 - 1 16
2 z
= -60 E
Z 8 =
0
-140 -
-180 f 5 ; i 8
0 0,1 0,2 0,3 0,4
t (usec)

Fig. II-7: Simulation du recouvrement d'une diode type par le modéle SPICE élaboré par Batard

Figure II-8 illustre la puissance instantanée de la diode. Un écart de 17,7% est
constaté sur les puissances maximums (482 Watts simulée et 585 Watts mesurée), alors que
la perte d'énergie calculée a partir des formes d'ondes de puissance instantanée donne 15,6

wJ simulée contre 15,1 pJ mesurée. L'erreur est inférieure a 5% malgré les formes d'ondes
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parfois trés €cartées par rapport aux mesures. Cela parvient du fait que les €carts dans les

formes d'ondes se compensent lors du calcul de perte d'énergie.

A présent voyons les résultats des simulations avec ce modéle lorsque I'on change la
vitesse de commutation, dI/dt. Les résultats de la figure II-9 montrent que les parameétres du
modéle doivent étre & nouveau identifiés. Le modéle est donc valide seulement pour le point

de fonctionnement pour lequel les paramétres du modéle sont extraits.

800 :
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B e :
= 400 4
=
=z
2 200
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0+ "
-200 . : : : ;
0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4
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Fig. II-8: Puissance instantanée de la diode
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" .
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z Z
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Fig. I1-9: Lorsque l'on change la vitesse de commutation
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11.4.3. Modéles dérivés de la physique du semiconducteur

Nous avons vu qu'un macro-modele type SPICE n’est pas capable de prévoir
correctement le comportement de la diode pin de puissance durant le recouvrement inverse,
le cas de la mise en conduction de la diode n'est pas bien meilleur. Il a été également montré
que les modeles basés sur les méthodes empiriques ne sont valides que dans une zone étroite
autour du point de fonctionnement [Farjah-95]. Par voie de conséquence, plusieurs micro-
modeles ont été récemment présentés. Ici nous voulons résumer les modeles dérivés de la

physique des composants.

11.4.3.1. Modele de diode pin basé sur la charge localisée

La méthode de la charge localisée a émergé comme une nouvelle méthode
systématique de modélisation des composants semiconducteurs de puissance et parmi eux
les structures pin. Pour la premiére fois, la méthode de la charge localisée a été présentée en
1991 par P.O. Lauritzen [Lauritzen-91]; cette méthode est basée sur la technique des
parametres localisés de Linvill [Linvill-61] et la méthode de contréle de charge. Cette
méthode prend en compte la charge distribuée de fagon trés approximative en localisant la
charge dans la zone v sur un certain point déterminant.

Les modeles dérivés de cette méthode ne prennent alors pas en compte précisément
la nature distribuée des charges dans la base, en revanche ils évitent considérablement la
complexité que l'on rencontre avec les modeles dits exacts basés sur la résolution de
I’équation de diffusion. De plus, ils incluent la plupart des caractéristiques statiques et
dynamiques des composants. L’inconvénient de ces modéles, comme tous les modéles basés
sur la physique, est qu’ils ont besoin d’un certain nombre de paramétres physiques, qui ne
sont pas donnés par les constructeurs tels que les caractéristiques géométriques et les
niveaux de dopages. Ces paramétres ne sont parfois pas mesurables sur un composant sous
boitier ; ceci nécessite alors de lourdes méthodes d’identification, sinon des essais
specifiques qui se font en salle blanche et dans les laboratoires spécialisés dans le domaine

du semiconducteur.

Les étapes qui conduisent & un modele type Lauritzen sont les suivantes [Ma-94] :
1. La structure du composant est discrétisée en un certain nombre de régions critiques,

chaque région a un nceud de charge stockée et au maximum deux nceuds de connexion.

b

Les valeurs de la charge des électrons et des trous s’obtiennent en multipliant les
concentrations locales des porteurs par les volumes des régions et par la charge de
I'électron.

Les charges des nceuds sont reliées par les six équations dérivées de la physique du

LJ

semiconducteur et de la théorie des circuits :

- Equation de la densité de courant
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- Equation de la continuité du courant

- Equation de la neutralité des charges

- Relation de Boltzmann (Equations de jonction pn)

- Equation de Poisson

- Lois de courant et de tension de Kirchoff

Les cinq premiéres décrivent la distribution et le transport des porteurs entre les
nceuds de charge dans le composant et la derniere €tablit les liens entre les variables internes
et les caractéristiques externes. Les nceuds de charge choisis dans le cas d’une diode pin sont
représentés sur la figure II-10 ; pour garder la simplicité du modéle, il faut choisir un
nombre de points minimum : un seul nceud de charge et deux nceuds de connexion pour la
région faiblement dopée et dans les régions fortement dopées un seul nceud sert comme le
nceud de charge et le nceud de connexion (dans ces zones les variations de concentration des
porteurs sont petites).

Faute d'outil pour lequel ce modeéle est développé (SABER), nous n'avons pas pu
faire des simulations avec le modele complet. Cependant une ancienne version du modele,
qui ne prend pas en compte la dépendance a la tension inverse, a été implantée sous
MATLAB. La figure II-11 montre les formes d'ondes simulées et mesurées pour la diode
BYT30PI400. Comme le circuit environnant de la diode est remplacé par un simple circuit
RL, les résultats obtenus ne sont pas trés représentatifs de 1'électronique de puissance. La
mise en ceuvre de ce modele, conjointement avec celui du MOS (qui sera présenté au
chapitre III), étant difficile sans modification profonde de leurs structures, nous n'avons pas

retenu cette approche, dont la précision ne semble d'ailleurs pas excellente.

Equations de Boltzmann

Pt

e T
I Iz
=
+ 1]2
P ee e 4. .5 n*
'_'9 123 *. i]; ﬁ
s L

= . . —
o Equations de la continuité de courant

Equations des densités de courant

(a)

o A i Vis
. . .
X N
N 3
W
®)

Fig. I1-10: Localisation des nceuds de charge dans une diode pin selon la méthode de la charge
localisée (a) Les équations appliquées a chaque nceud (b) Les nceuds de charge en état saturé (c) Les
nceuds de charge apres I’apparition de la zone de charge d’espace.
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Fig. [I-11: Formes d'ondes mesurées et simulées de diode type durant le recouvrement (modéle basée
sur les charges localisée)

[1.4.3.2. Modeéles basés sur la résolution de I'équation de diffusion

Une des difficultés dans ’établissement des modeles précis des composants semi-
conducteurs réside dans ce que le transport des charges dans le cristal est de nature
distribuée et régi par des équations aux dérivées partielles. Les épaisseurs des couches de
blocage requises pour la tenue en tension dans les composants de puissance sont telles que
les temps de transit des porteurs (ou leurs durées de vie) sont comparables aux temps de
commutation ; en conséquence 1’approximation par constantes localisées ne permet plus de
se ramener a des équations simplement différentielles (comme c’est le cas pour les
composants micro-électronique).

On doit donc faire appel a la résolution des équations aux dérivées partielles
relativement complexes qui régissent la dynamique des charges. A cet égard, dans la
littérature on rencontre deux types d’approche différentes ; les approches approximatives et
les approches purement numériques.

Les approches approximatives proposent une représentation de la répartition de la
densité des porteurs P(x,t) par des fonctions mathématiques élémentaires ; le principe de ces
approximations est de transformer le systeme d’équations aux dérivées partielles en un
systeme d’équations différentielles et donc simple a traiter. Le résultat dépend beaucoup du
choix des fonctions employées ; un mauvais choix peut mal rendre compte du caractére
distribué des phénoménes. Par exemple, une approximation par segments de droites [Widlar-
87] décrit beaucoup moins bien la concentration des porteurs qu’une approximation par des
fonctions hyperboliques, sinusoidales et bi-sinusoidales [Xu-92]; par contre une
approximation par les séries de Fourier est plus précise surtout lorsque le nombre de termes
de la série devient important [Leturcq-95]. L'approximation "interne" [Morel-94], proposée
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par l'équipe de H. Morel au CEGLEY, et implantée dans le simulateur PACTE, semble
également séduisante, du fait du faible nombre de fonctions nécessaires.

Les techniques purement numériques, telle que la méthode des différences finies,
sont normalement lourdes a mettre en ceuvre et difficiles a coupler avec I’environnement
circuit [Metzner-94]. Malgré tout, il existe des outils numériques puissants qui permettent de
traiter directement les équations de transport dans le semiconducteur de maniere
unidimensionnelle ou voir bidimensionnelle. Dans la suite du chapitre, nous allons décrire la
méthode proposée par I'équipe de Ph. Leturcq du LAAS [Leturcq-96].

Avec les hypotheses simplificatrices de :

¢ Quasi-neutralité (n-p=Np) pour une zone v
e Haute injection (p >> Np = n=p)

e [Unidimensionnalité

le systéme d’équations aux dérivées partielles décrivant la répartition des concentrations des
porteurs dans la zone centrale d'une diode pin se transforme en une équation aux dérivées
partielles unique appelée équation de diffusion ambipolaire (équation (6)), celle-ci résume la
nature distribuée des phénomeénes de stockage de charge. La résolution « exacte » de cette
équation est la base de la plupart des modeles dits distribués [Leturcq-95]. Ainsi le cceur des
modeles des composants bipolaires de puissance :

- Diode pin [Massol-93]

- GTO [Kallala-94]

- Transistor bipolaire de puissance [Gillet-95]

- IGBT [Debrie-96]

- et enfin un noyau général de dynamique de charge accompagné par 1’approche

régionale pour tous les dispositifs bipolaires [Berraies-98],

présenté par Ph. Leturcq et son équipe du LAAS, s’appuie sur la résolution de 1’équation de

diffusion de maniére analogique.

11.5. Equation de diffusion ambipolaire

Avec les trois hypothéses évoquées au paragraphe précédent et a partir des équations

du semiconducteur, I’équation de diffusion ambipolaire s’obtient comme suit :

8?P(x,t) _ P(x,t) = 8P(x,t)
P T & (©6)

ou P(x,t) représente la distribution instantanée des porteurs (trous ou électrons), D la
constante de diffusion ambipolaire et tla durée de vie des porteurs ; les conditions aux

limites de la zone de stockage s’expriment en fonction du courant par :
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avec, en admettant ’uniformité de la distribution des densités de courant dans le plan des

jonctions, Fig. II-12, les gradients aux limites de la base de la diode sont:

2¢8{D, D, (8)
Ll Ipy
g(t)-qu(Dn Dp] )

ou Iny, T2, I'1 €t Iz sont respectivement les courants des €lectrons et des trous aux frontiéres
X] et Xz, S est la surface ou section utile du composant, q est la charge élémentaire de
I’électron et D, et Dj, les constantes de diffusion des électrons et des trous. On peut comparer
cette équation avec celle du contrdle de charges utilisée dans la modélisation par la méthode
de charge localisée; il s’avere que 1’équation de contrdle de charges est en fait une version
macroscopique de 1’équation de diffusion ambipolaire qui s’obtient par une intégration de
celle-ci sur I’étendue de la zone de stockage compte tenu des conditions aux limites.

x;=0 =W

Fig. II-12. Les courant des électrons et des trous aux limites de la zone centrale d’une diode pin.

La représentation spectrale de la répartition des porteurs permet de transformer
I’équation de diffusion en un systéme d’équations différentielles simples, mais avec un
nombre infini d’équations d’ordre 1. La résolution analogique de ces derniéres, avec un
nombre fini d’équations, est la base des modeéles distribués [Massol-93]. La résolution par
analogie de circuits apporte une certaine souplesse permettant d’incorporer le circuit
environnant du dispositif, mais en méme temps elle nécessite des circuits auxiliaires qui
contrélent les transitions entre les différentes phases de fonctionnement du dispositif. Dans
le modéle du LAAS, ces controles s’effectuent par des diodes et des amplificateurs

opérationnels. Cependant, pour des raisons de compromis entre la précision de la description

40



Chapitre Il : Modéle de la diode pin de puissance

des phénomeénes, de compatibilité de représentation avec un ensemble d’environnement
circuit offert par cette méthode et de disponibilité des concepteurs de ces modeles (dans le
cadre du GdR IEP), nous avons choisi cette démarche de résolution de I’équation de

diffusion, mais nous 1’avons abordée avec une approche différente.

11.6.Rappel du modéle distribué

Le modele distribué du LAAS est basé sur ’approche régionale dans la modélisation
des composants semiconducteur. Nous allons présenter brievement les principes de cette
approche, ensuite nous verrons la formulation du modeéle, qui constitue le noyau de la

modélisation des composants bipolaires.

I1.6.1. Approche régionale de Ia modélisation des composants
semiconducteurs

Cette approche s’appuie sur la décomposition des structures en plusieurs régions,
physiquement ou électriquement différentiables, délimitées par des frontiéres abruptes. Dans
ces régions bien identifiées (dopage, largeur, section,...) on peut alors consentir a des
approximations pour les équations fondamentales du semiconducteur. La figure II-13 illustre
le cas d’une diode pin en vue de I’approche régionale. A titre d’exemple, une série
d’instantanés de la distribution des porteurs pendant la phase de recouvrement inverse est
montrée. On distingue au total cinq régions différentes :

- Emetteur p*

- Zone de charge d’espace

- Zone de stockage

- Zone de drift

- Emetteurn’

Les deux émetteurs p* et n* sont fortement dopés ; ils injectent des porteurs dans la zone
centrale faiblement dopée lors de la polarisation directe ; ils ne sont pas considérés comme
parfaits, donc une partie des courants est due aux porteurs minoritaires (les courants de
recombinaison : I et I;).

La région centrale faiblement dopée inclut elle-méme trois zones ; la zone de charge
d’espace apparait en recouvrement inverse lorsque la charge dans la base s’évacue ; cette
zone détermine la tenue en tension de la diode a chaque instant. Une autre zone dépeuplée
("drift") apparait au coté de I’émetteur n* ; elle est considéré comme une zone ohmique.
Dans cette zone les porteurs (réduits pratiquement aux seuls majoritaires) se déplacent par
conduction.

Les mémes cinq régions peuvent exister en polarisation directe, si la diode a été
soumise a une tension inverse ; ainsi la remise en conduction commence par ’état bloqué

dans lequel nous avons une charge stockée tres faible qui correspond au courant de fuite de
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la diode (de I’ordre de 16410 A), la largeur de la zone de charge d’espace, a cet instant,

est déterminée par la tension bloquée par la diode.

N

- e
o -

Emetteur Zone de charge d’espace < > Emetteur
P+ Zone de stockage [€—> n

Zone de « drift »

Fig. II-13: Différentes régions dans le cas d’une diode pin en recouvrement inverse

11.6.2. Approximation de la concentration des porteurs par série de Fourier

Comme nous 1’avons évoqué, la résolution de 1I’équation de diffusion ambipolaire
peut s’effectuer par approximation en utilisant des fonctions mathématiques élémentaires
qui transformeront I’équation de diffusion en un systéme d’équations différentielles simples.
La représentation spatiale de la concentration des porteurs par le développement en série de
Fourier a été envisagée par I’équipe de modélisation au LAAS [Gillet-95].

En représentant la répartition P(x,t) des porteurs par une fonction paire et en la
définissant périodique d'espace avec une période de 2[x(t)-x;(t)], Fig. 1I-14, la série de

Fourier en cosinus qui décrit P(x,t) est comme suit :

P(x,t)=vy(t)+ i Vi (1) COS{M}

= X, () = % (1) (10)
ou les coefficients vo(t) et vi(t) sont définis par :
I -
vo(t) = = '[P(x,t)-dx (D
2 bty cos| KRG =xD)].
Vk(t)—xz_xl I P(x,1) cos[ =7 J dx (12)

K1
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En multipliant chaque terme de I’équation de diffusion (6) par les fonctions orthogonales de
cosinus sous forme de cos[nm(x-x;)/(x2-X;)] puis en intégrant sur le domaine [x;,Xs], on

obtient le systéme d’équations suivant :

Vo® YoM __ 1 tplacty—£(t)]-1,(t)}

dt T X, =Xy (13)

.
——“"k“)wkca{%* = } 2_bl-vew-ro]-Lo}
=T |

dt (xz—l‘{])z (14)
avec
dx, dx;
I = 2 1
o (! Vo(t)[ dt dtJ (15)
vi(t)(dx, dx,) = n? [dx, kﬂ,dxz}
0 5 o nd M ) Lk 2L
e for O T (16)
n=k
A
g 2(X2-X1)
a. <

X Xz

Fig. II-14: Représentation de la répartition P(x,t), des porteurs par une fonction périodique paire

Le systeme d’équations (13) et (14) constitue la base de représentation de la
dynamique des charges dans la zone de stockage pour des frontiéres pouvant se déplacer de
maniere quelconque. Suivant 1’état des frontiéres on distingue deux cas :

e Frontiére fixes (x,=0 et x,=W)

e Frontiére mobiles (dx,/dt=0 et/ou dx,/dt#0)

Dans le modele analogique, c’est en fait ce systeme d’équations qui est résolu par
représentation analogique par lignes RC. L’existence de terme (—1)* dans les équations
nécessite une décomposition du systéme en deux parties ; la premiére désigne les k pairs et
la deuxieme les k impairs. Les parameétres des lignes RC sont constants dans le cas des

frontiéres fixes et variables dans le cas des frontiéres mobiles.
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I1.6.3. Démarche directe de résolution du systéme d’équations

Notre démarche de résolution consiste a mettre en équation ce systéme sous forme
d'un systéme d'état et de le résoudre de maniére directe. Ainsi le systéme d’équations ci-

dessus s’écrit sous forme d’un systéme d’état :

X = (X, 1) a7

ou X est le vecteur des variables d’état, et f est un vecteur des fonctions qui sont définies

selon 1’état des frontiéres x; et x5.

[1.6.3.1. Cas des frontieres fixes

Dans ce cas, on a évidemment dx,/dt=dx,/dt=0, et le systéeme d’équations (13) et (14)

s’écrit comme suit :

[dv, ] 1 0 000 -0 0
dt X2 =Xy
dv, 2 000 0 0
dt X2 =X
. 0 0 0
_ 0 0
dVN 2 0
:
1
di 1 18
L dt ] L L] ()
X2 TRy 4 Dg)-£(1)]
X,-%X;|1 Dn?1? I
W L ) I v,+D[(—l) g(t}—f(t)]
2 T (Xz_?ﬁ)z
x
X;—X;|1 Dn?N? ‘ N
. 1. _ vy +D[-DNg®-£(1)
2 To(x2-xy)
I E —RI-Vioge i

ou N+1 est le nombre de termes de la série de Fourier définissant la concentration dans la
base ; la derniére ligne dans 'expression (18) correspond au circuit environnant le dispositif;
pour simplifier la présentation on choisit un simple circuit RL comme environnement du
composant bipolaire. Dans le cas d’une diode pin, on a x,=0 et x,=W (largeur de la base) ,
f(t) et g(t) sont les gradients de concentrations aux frontiéres (Fig. II-15), qui sont donnés
par les relations (8) et (9). Les différentes composantes du courant aux frontiéres x; et X,

s'obtiennent par les paramétres de recombinaisons dans les émetteurs par:
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[, =qSh, P} (19)

1, =qSh P (20)

P,, et P,, sont les concentrations des porteurs aux frontieres x1 et x2, les parametres h, et h,
sont les coefficients de recombinaison des électrons et des trous. Lorsque la zone de charge
d'espace apparait, en présence du champ €lectrique, une nouvelle composante du courant, le
courant de déplacement, se présente dans cette zone. Si Ip, représente le courant de

déplacement, pour les deux autres courants I, et I; nous avons:

Ly =11 ~Ipg (1)

Ty =T-1p (22)

Notons que le nombre de termes de la série de Fourier est choisi selon la précision souhaitée,

un nombre de onze est satisfaisant dans le cas de la diode pin.

P(x,1)
P(x,t)

f(N
X1 X2 W }x

Fig. II-15: Les gradients aux frontiéres dans les deux cas (a)Frontiéres fixes (b)Frontiéres mobiles

11.6.3.2. Cas des frontiéres mobiles

Dans le cas ou les frontiéres deviennent mobiles, une zone de charge d’espace et/ou
une zone « drift » sur le cdté n” apparait, et les dérivées de dx,/dt et/ou dx,/dt ne sont plus
nulles. Dans ce cas une ou deux variables d’état s’ajoutent au probléme, donc deux
nouvelles équations sont nécessaires au systéme d’état. Ces €quations peuvent s’obtenir a
partir des dérivées des concentrations aux frontiéres. A partir des instants ou les
concentrations des porteurs aux frontiéres s’annulent, elles demeureront nulles jusqu’a ce
que les frontiéres redeviennent immobiles et que les concentrations aux frontiéres

recommencent a évoluer. Si on remplace x par x, dans 1’équation (10), nous obtenons :
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Py =zvk (t) (23)
k=0

et sa dérivée :

dv, (t)

dp xl
dt (24)

dt

M

-
[}

0
A la fin du recouvrement des que la tension s'inverse, la concentration au coté de jonction
,P,; devient nulle, a partir de cet instant nous allons forcer sa dérivée a zéro (la méthode de

résolution du systéme d'équations par Runge-Kutta 'oblige):

2 dvy (1)
D=0 25)

k=0

Quant a la frontiére X3, nous avons les expressions similaires :

Py, =Z(‘l)k vi (1) (26)
k=0

5 K dvi ()

2 @7

k=0
Les expressions de P,, et P,, sont formées par les sommes dont le nombre de termes va
jusqu’a l'infini; ceci n’est pas réalisable. Nous avons donc choisi un nombre limité de
termes de série de Fourier, ceci entraine une erreur de troncature dans la résolution de
I’équation de diffusion (6). Cette erreur a été corrigée par les résistances (paire et impaire)
additionnelles dans le modele analogique [Leturcq-96]. Puisque cette erreur modifie
considérablement le comportement simulé du dispositif, nous I’avons prise en considération

par une démarche similaire aux résistances additionnelles.

11.6.3.3. Erreur de troncature

Comme les équations négligées dans la résolution globale du probléme ont des
constantes de temps petites, leur annulation ne perturbe pas le comportement dynamique des
charges dans la zone centrale de diode, mais par contre ces équations possedent des termes
statiques qui ont une valeur accumulée assez importante ; cette valeur accumulée se voit
évidemment dans les expressions de P,, et P,..

Pour corriger cette erreur de troncature, on compléte les termes dynamiques par des
termes statiques. En effet, la résolution de 1'équation de diffusion en statique est connue
analytiquement. On peut donc la décomposer en série de Fourier pour obtenir la correction

désirée. L’erreur de troncature sera définie par la différence entre les valeurs exactes de
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concentrations (calculées analytiquement) et celles obtenues par N+1 premiers termes de
cette série de Fourier.
L’équation de diffusion en statique s’obtient par (6) en annulant le terme de dérivée

par rapport au temps :

d’Pi(x) Pi(x) _ .
dx? T (28)

La résolution de I’équation (28) est comme suit :

D

X=x1 ~ X=X

Ps(x)=c1.em+cz,e CH (29)

¢, et ¢, se calculent a partir des gradients aux frontiéres fet g :

s
cl = DT :2—‘|De sz—fs;
(e ~1)(e "> &+ (30)
x7-X] L Smi]
7o g—fe
¢, =«vDre TR T,
(e ¥ —1)e V™ +1) (31)

Le développement de P,(x) en série de Fourier donne :

Pi(x)=vg + Z Vg COS [M]

= X3 =X (32)
ou les coefficients v, sont calculés par les expressions suivantes :
_Dt(g-f)
o = 2DT(x, —x (=D g~ f]
L (x5 — %)% + D 2k 2 (34)

Par définition I’erreur de troncature, P, (x), s’obtient par la différence entre la valeur exacte

et la valeur estimée de P,(x) par N+1 premiers termes de la série de Fourier correspondante :

k=1

N
per(x)zps(x)ﬁ{vsﬂ+2vsk cos[kf:((x —}:ﬂ)“ 35)
2~ Xy
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A chaque instant, on peut estimer I’erreur de troncature par la relation (35) en portant les
gradients et les valeurs X, et X, a cet instant. Donc les relations (23) et (26) s’écrivent comme

suit :

N
le =ka(t)+Per(x1) (36)

N
- é(—l)"vk(t)ﬂ’ﬂ(xﬂ (37)

Et leurs dérivées dans les expressions (24) et (27) s’écrivent :

idvkzt) dPer(xl)

k=0

(38)

K d"k(t) dP (x5) _
Z( ) & (39)
Les relations (38) et (39) seront utilisées dans la formulation du probléme dans le cas des

frontiéres mobiles (cf. § section 6.3.5).

11.6.3.4. Courant de déplacement
Dés I’apparition de la zone de charge d’espace, en plus du courant de diffusion et du

courant de conduction, un courant de déplacement, Ipep, dont la cause principale est la

variation dans le temps du champ électrique, s’ajoute au courant total :
oE d
Ipep =EST=_SE _[:(x)-dx (40)

ou ¢ est la permittivité du silicium ( 1,04.10" F/cm ) et p(x) est la densité de charge ( dans
cette zone il s’agit de la charge des atomes dopants soit qNp(x) ot Np(x) représente le profil
de dopage ; si on prend en compte les charges en transit la densité de charges s’obtient par

I’expression suivante :

bl

p(x) =gNp(x)+ v (41)

ou v; représente la vitesse limite des porteurs dans le silicium. Le courant de déplacement est
alors :

dxy |I ‘
IDep —qSNp — dt - i:qvl (42)
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Comme ce courant est une fonction de la dérivée de x,, il est d’une nature
discontinue a I’instant ou la frontiére x, commence a €voluer (ou quand elle redevient fixe) ;
cette discontinuité est plus considérable lorsque la frontiére x, redevient fixe ; il faudra
prendre une énorme précaution a la mise en équation de ce courant ainsi qu’a la résolution
des équations a ces instants. Quant au modele analogique, il fait apparaitre une capacité
parcourue par le courant Ipe, qui intervient lorsque x, commence a évoluer ; en d’autres
termes par une capacité de Sp(x) en paralléle avec une source de tension x,. La figure II-16
montre le schéma du circuit analogique concernant le courant de déplacement dans la
derniére version du modele analogique ; dans ce schéma, la source de tension prend la valeur

de I’intégrale (40). Ce dernier est calculé numériquement [Berraies-98].

Ioey 1

S J’}(x) -dx

Fig. II-16: Schéma du circuit intervenant pour modéliser le courant de déplacement

0,01 ; ; ; ; 1
| : wusuuwvuunwveey Abselss Xl
0,008 N Courant de Deplagement | 0,6
- ' 0,2 7
S 0,004 - 8
" : 02 2
0,002 4 ----noeomame gl b -
0 dos? | -06
-0,002 .5 i i i -1
0,1 0,15 0,2 0,25 0,3
t (usec)

Fig. II-17: Discontinuités du courant de déplacement dues aux dérivées discontinues de x, et |L,].

Physiquement cette structure est irréalisable lorsqu’il s’agit d’une étude dynamique ;
c’est pour cette raison que ce genre de structure n’est pas permis dans certains simulateurs.
C’est encore pour cette raison que, dans le modéle analogique, on est conduit a ajouter par
exemple une résistance en série avec la capacité traduisant le courant de déplacement afin

d’éviter des problémes numériques.
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Dans notre approche, nous avons introduit le courant de déplacement dans la
formulation sans ajouter de résistance, mais nous avons pris les précautions nécessaires. Un
pas de calcul assez petit dans la résolution aux instants critiques, nous a aidé a surmonter les
problémes numériques liés a 1’apparition et a la disparition du courant de déplacement. La
figure II-17 montre les discontinuités du courant de déplacement liées a 1’apparition et la

disparition de la zone de charge d’espace.

11.6.3.5. Formulation du probléeme en cas des frontiéres mobiles

En prenant en compte I’erreur de troncature et le courant de déplacement, nous allons
former un systéme d’équations d’état sous la forme (17). Pour simplifier I’introduction des
relations (38) pour le cas de x, mobile et (39) pour le cas de x, mobile, nous avons utilisé les
dérivées numériques de P.(x,) et P.(x,) dans la programmation. Ainsi, nous avons €vité les
calculs analytiques lourds de ces dérivées, mais aussi, nous avons beaucoup économisé du
temps de calcul, car au lieu d’inverser une matrice (N+4)x(N+4) mal conditionnée, il suffit
d’inverser au maximum une matrice 2x2 (voir pied de page a la fin de cette section). Pour le
calcul du courant de déplacement, dans un premier temps, pour simplifier, nous ne prenons
pas en compte I'influence des porteurs en transit. Nous pouvons écrire la continuité du

courant a I’interface zone de charge d’espace et zone de stockage :

Ip1+In1 =Ip+In-4-IDep (43)
+=. »Ip é I[ll Ipl 5 +=
e L | = gal -
et > I L. g
3 Iy | —P —> 5
S| -

: P(x,t) =

¢
X X2 W x

Fig. II-18: Différentes composantes du courant total a I’interface de la zone de charge d’espace et la
zone de stockage

Le courant de trous est le méme a l'interface zone de charge d'espace et zone de stockage

(Is=I;1), nous avons donc :

Iy =T, +Ipg (44)
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Notons que le systéme d’équations, que 1’on établira, caractérise 1’évacuation des charges
stockées, et qu’il ne décrit que les phénomenes entre les deux frontiéres mobiles x, et x,. En
prenant en compte le courant de déplacement (42), et en négligeant l'influence des porteurs
en transite le gradient de la concentration des porteurs a x=x;, s’écrit alors sous la forme

suivante :
f(t)=_1_ Iy To | Np dx;
2¢s\ D, D, ) 2D, dt
ou
4
f(t)=%(t)4N_DdX_1 (45)
2D, dt

Donc le systtme d’équations décrivant le cas des frontiéres mobiles s’obtient par les
équations de (13) a (16), (38), (39), (45). Quant au deuxiéme terme du courant de
déplacement (équation (42)), afin d’éviter de lourds calculs analytiques, nous avons fait la

démarche suivante ; on peut écrire la relation (42) sous forme suivante :

46
Ip., =—qSN dﬂ_h_‘ﬂlﬁ_ﬁ_d‘lpl' %)
25 dt v, dt v, dt
ou
‘[1[ dx; x dllil dx
Ipgs =48] Npaiie (=L LV P 8N o ot T
Dep q( D qulJ dt v, dt e g T Dech (47)
ou
Lo
pl
Neff _ND'i'quI (48)

Le premier terme du courant de déplacement est donc pris en compte dans 1’expression de
f(t), (45), et le deuxieme terme, Ip.,.,, est calculé numériquement et s’ajoute au courant des
électrons :

InI + lrDe:p—lp Ipl . Neff Xm
n P

1
£(t) = o
9 zqs[ D D, | 2D, dt (49)

le systeéme d’équations d’états est donc (50), dans ce systéme comme les dérivées de P, et

P... sont traitées numériquement, elle apparaissent sur le coté droit des équations.
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o dvo -
? . e DNef'I"
d\-"l X2 X1 0 000 0 0 Yo 2D \"0

dt X — X

o O O o

dt
dI X3 — %
dt 2
dx,
dt 1 1 Lo 1
dx, 1 725 | A /)
L dt

4 neNnZ =N 2D, 4 n:N it
0 0

0 0
0 0

I
o o o o oo o

. "2 Xy + D[g(t) —%(t)]
-x[1, Dri?
2 |_‘r (X3 =

:|V|+D[( 1) g(t) - % ]

2412 :
X3 ;x' P_-;‘ Dr'N szN + D[(—I)Ng(t) *%(t)

T (x-x))
E-RI- Vdiodc

dBy
dt

d P 2ee—xl
dt

N s n+l 2
+E11 Dy M s b v

o 2D, 4 ~Z n*-P

.2 , n+N 1
N N
Vi Z e n _DNeg v & 1) 5

La matrice a inverser dans l'expression (50) peut étre décomposée en quatre sous-matrices,

ainsi avec une simple opération matricielle, il suffira d'inverser une matrice 2x2".

! La relation matricielle (50) peut s'écrire comme suit:

A(N+2)K(N+2) B(N+2)x2 YI" U[
CEX(N+2) D2x2 Yi i Uz

0 0

. Nous avons dong:
0 0

ol Y{ =[vh(t) vi(®) .. vi@® T, Y;=[xit) x5()] etD:{

A-Y!+B-Y}=U,
C:¥ =,

Les résultats de la résolution de ce systéme sont les suivants:

=A"y, —a™ -B[(C-A_l -B)_l -(C‘A_I -U, —Uz)]

v) =lcia= B (. A0, -1,

dans ces deux derniéres expressions, la matrice A est diagonale, donc facile a inverser et le résultat du produit

C.A™".B est une matrice 2x2.
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I.6.4. Chute de tension dans le composant

Dans un modéle unidimensionnel la tension entre les contacts terminaux A et B d’un
dispositif semiconducteur peut étre calculée a partir de I’expression générale:

B

(P“) | Ip J
V=Us<{In A+ dx + 1 dx
T{ { i 2 ‘!qup anD (51)

i n

ou x est un point quelconque [Leturcq-78]. Pour des raisons de précision dans 1’évaluation
numérique des intégrales, I’abscisse x doit étre choisie 1a ou le produit pn des concentrations
de porteurs est maximum, ¢’est a dire a la jonction pn du dispositif polarisée en direct.

Dans ces conditions le premier terme de I’expression (51) correspond a

’approximation de Boltzmann :

VJ = 2UT lﬂ[ le J
n; (52)

La contribution des régions fortement dopées et étroites d’émetteurs dans la chute de
tension est négligeable, donc I'intégrale de I’expression (51) étendue aux seules régions
quasi-neutres du dispositif s’exprime par une chute de tension ohmique et un deuxiéme

terme connu comme tension Dember :

Va =4I+ Vpemper (53)

ou la résistance dynamique r, et la tension de Dember sont [Debrie-96] :

%9

dx
4= (54)
< aS(n +11,) PCO)
VDember = 2UT Lln _E_:(_Z_
D, 4D, P, (55)

Lorsqu’une zone de charge d’espace a fort champ se développe dans la base peu
dopée du dispositif, elle établit une tension d’origine €lectrostatique qui constitue alors la
composante essentielle de la tension supportée par le dispositif. Le calcul de cette tension

peut par ailleurs étre obtenu par intégration (deux fois) de 1’équation de Poisson :

9’ Veg _pX)
ox? g (56)

53



Chapitre Il : Modéle de la diode pin de puissance

Nous allons prendre en compte I’influence des porteurs en transit sur le champ créé
dans la zone de charge d’espace. En pratique la limite de la zone de charge d’espace voit un
profil d’impuretés graduel lorsque elle se développe vers une région fortement dopée, donc

un profil exponentiel semble proche de la réalité. Avec les notations indiquées sur la figure

I1-19 ce profil s'exprime par:

=W (57)
Np(x)=Npg + (Np; —Npg)e *°

En ce cas, la tension supportée Vg, avec la relation (41), est calculée comme suit :

W X =W
I W I
Vee :_2q_s [NDB + qISt*ll}('2 ~Lp(Lp +x; XNpy ~Npgle " +Lp’(Np; ~Npgle ' (58)

Donc en assemblant les différentes contributions de tension nous avons :

Dans le cas de diode pin, I’expression (59) établit la tension de la diode aussi bien en

recouvrement inverse qu’a la mise en conduction.

A No(¥)  (Echelle logarithmique)

Nm """"""""""""""""""""
+ +
=5 =
- 1
- =
bt S
k5] g
E &
/= Nos / g =
: /|l
i |
| |
! I
1 is >
0 X Wi W X

Fig. II-19: Profil d’impuretés de la base n°

Il.7.Implantation du modéle dans un logiciel commercialisé

La représentation de la dynamique des charges dans la base des dispositifs bipolaires
sous la forme générale d’un systéme d’équations d’états a I’avantage d’étre traitable par les
logiciels grand public de programmation ou par les logiciels type automatique et
mathématique qui permettent de résoudre un systeme d’équations d’états non linéaire.
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Le logiciel MATLAB semble un choix raisonnable car il possede des outils de calcul
numérique trés performants et aussi des outils de calcul analytique. Cet ensemble posséde en
plus de bonnes performances en calcul matriciel et une bibliotheque des fonctions de
résolution des équations différentielles avec un pas de calcul entiérement adaptatif.
Cependant, il faut noter que la bibliothéque de résolution des équations différentielles n’est
pas adaptée aux problémes avec des parametres fortement non linéaires et avec des
changements de systémes d’équations d’états. Dans ce cas, il faut adapter les fonctions de
cette bibliothéque au probléme. Le script MATLAB, que nous avons mis au point, suit
’organigramme de la figure II-20 [Akhbari-99/1].

Paramétres d’entrée du
programme et

Valeurs initiales

fyetx;p etxiy

Calcul des grandeurs
d’état initiales v(0)

| .
Ll

A Réactualiser le systéme d’équations
d’état selon le cas déterminé au pas
de calcul précédant: dX/di=f(X 1)

(=t+h

A

Cas de x; mobilz =W
&

dx/dt>

A

Cas de x; fixe

A

Cas de x; mobile

A

Cas de x; fixe

Y

Fin de simulation
{ Affichage )« |

Fig. I1-20: Organigramme du programme réalisé pour la dynamique des charges.
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Les entrées du programme, sont :
Les parametres physiques de la diode :

W : Largeur de la base faiblement dopée

S : Section efficace de la base

T : Durée de vie des porteurs (trous et électrons)

Nos, Noj, Lo : Dopage de la base (Fig. [1-19)

h, , h, : Parameétre de recombinaison des €lectrons et des trous dans les régions de
contacte

s » M, : Mobilités des électrons et des trous

Les paramétres du circuit environnant (dans cet exemple, un circuit simple RL ) :
E : Tension d’alimentation '
L : Inductance du circuit du dispositif

R : Résistance du circuit du dispositif

Les valeurs initiales :
I, : Courant initial du dispositif dans le cas ou la diode est initialement passante
X1.0 €t X500 Largeurs de la zone de charge d’espace et de la zone de « drift », dans le

cas ou la diode est initialement bloquée.

Il est a noter que les valeurs initiales de v, sont calculées a partir des valeurs initiales
des courants des porteurs. Nous allons voir le processus d’initialisation du programme dans
les paragraphes qui suivent.

A titre d’exemple, en recouvrement inverse d’une diode, les grandeurs d’états initiales de v
sont calculées a partir du courant initial, I,, et x,.,=0, x,,=W. La diode est d’abord en régime
saturé (frontieres fixes), puis lorsque la concentration a la jonction devient nulle la zone de
charge d’espace commence a se développer (x; mobile). Dans certains cas une autre zone
vide de porteurs apparait sur le coté opposé (x2 mobile). Selon les conditions du circuit
environnant, il peut y avoir une remise en conduction, cela veut dire que la diode peut

revenir en régime saturé (x, redevient fixe comme c'est le cas sur la figure II-17).

11.7.1. Initialisation des variables

Les grandeurs d’états de vx dépendent initialement des courants des porteurs et des
abscisses initiales x,, et X,.,. Pour calculer les valeurs de vi(0), on considére que le systéme
est en régime statique a I’instant t=0. Il y a deux cas & envisager, comme le montre la figure
[I-21. La courbe (a) montre la concentration dans la zone v lorsque le dispositif est en
conduction, et la courbe (b) montre le cas de l'ouverture du dispositif. Ce dernier est
caricaturé car en réalité il n'existe aucune charge stockée (une charge qui correspond au
courant de fuite du dispositif de 'ordre de 10*-10"%A).
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P, (x)

X Xy Xop X2w X

Fig. II-21: Les concentrations initiales dans les deux cas (a) en conduction (état saturé)
(b) a la fermeture (état bloqué)

Puisque I’on est en statique, la résolution de 1’équation de diffusion ambipolaire en
statique donnée par I’expression (29) est juste. Comme on peut l'observer, cette expression
est une fonction des courants initiaux des porteurs par le biais des expressions de fet g. Cela
veut dire que le calcul des courants initiaux, Ip;, Ini, I;2 et In, est indispensable pour
initialiser les variables d'état. Il faut cependant noter que I’influence des courants des
porteurs minoritaires, Iy et I, est négligeable pour les parametres h, et h, relativement
petits mais aussi pour les durées de vie des porteurs relativement courtes. Les courants des
porteurs sont en fait les résultats de la résolution d’un systéme d’équations algébriques et

non linéaires qui se compose des équations des courants dans le dispositif :

Iy = qSh Py (x,)’
Ipl =I—Il’l1

[n2 = ‘I;JZ

ou Py(x;) et Po(xz) sont calculés & partir de la résolution de I’équations de diffusion en

statique en remplagant x par X et x; :

X1 -X
27351 X=X

Jor _
Fale |l — =L e VDT 4
(e P =1)e Y®* £1) (61)
X3 =X
Drte VYot - -l - g VDr
12-%) X3=X]

(e P —1I)e P +1)

Afin d’étudier I'influence des courants de porteurs minoritaires sur 1’initialisation,

nous avons calculé ces courants pour les diodes avec différentes valeurs des paramétres hy et
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h, et différentes durées de vie des porteurs ; les résultats de ces calculs sont donnés dans le
tableau (1). Dans ce tableau, trois cas de figure sont distingués (les valeurs utilisées sont
tirdes des exemples traités dans la littérature ([Gillet-95],[Berraies-98],[Leturcq-96]). Les

parametres de la diode étudiée sont les suivants :

W=40 pm

S=4 mm’

pun=1430 cm?/Vsec
1,=495 cm?*/Vsec

Une indication de 1’erreur commise en initialisation est la charge stockée en régime
saturée (en conduction), dans le tableau II-1. Dans ce tableau Q est la charge stockée sans
prendre en compte les courants de porteurs minoritaires, Qmp' est la charge stockée exacte
(calculée en prenant en compte les courants de porteurs minoritaires) et AQ% indique

’erreur de la charge initiale.

En comparant les cas de figure (1) et (2), on voit clairement I’influence des
parametres h des émetteurs, ceci est important car les diode rapides possedent de grands
parametres de recombinaison h. Les grands parameétres h entrainent des courants inverses
maximums (Iry) moins importants et cela parce que 1’évacuation des charges stockées se
fait en partie par les courant des porteurs minoritaires. Les cas (1) et (3) du tableau II-1
montrent I'influence de la durée de vie des porteurs, on voit que I’erreur d’initialisation est
plus importante lorsque la durée de vie des porteurs est plus grande, cette différence provient
du fait que les courants des porteurs minoritaires constituent une grande partie du courant
total.

A titre d’exemple la figure II-22 montre la concentration initiale des porteurs dans la
zone v. Cette figure correspond a l'état statique de conduction d'une diode de calibre
50A/1000V. Cette diode provient d'un module de puissance ("bras de pont") SIEMENS
[Berraies-98] constitué de deux transistors IGBT et de leurs diodes antiparalleles. Les
parametres ajustés pour cette diode dans un point de fonctionnement précis (20A/100V) sont
W=110um, t=600ns, h,=2x10"'cm*/s, hy=1,5x10""* cm%s. Le cas de ceite diode pour le

méme courant donne des résultats illustrés sur la figure 11-22.
Dans ce cas précis, les courants des porteurs minoritaires jouent un role déterminant

et donc leurs élimination peut engendrer des divergences ou des résultats faux. Pour le
courant total de 20A, nous avons calculé I,;1=14,1A et I,;=5,9A.
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Tableau II-1: Influence des courants de porteurs minoritaires sur ’initialisation pour différents cas de
figure des paramétres de recombinaison et de la durée de vie des porteurs

In 1 Ipl IrlZ Ip2 Qi Q[np QQ%

h,=1,5x10",
(1) h,=1,5x10", 0,63 9,37 9,87 0,13 0,99 0,91 8,22
=99 ns
h,=1,5%x10",
2) h=10", 0,63 9,37 9,40 0,60 0,99 0,87 | 14,03
=99 ns
h,=1,5x10™"*,
3) | h=1,5x10", 1,22 8,78 9,63 0,36 1,98 1,67 | 18,87

=198 ns

5E+16

Approximative

——

(em %)

2E+16 _.._______________i_______. A_____::.A._...‘._...,..i...,‘.,,‘..,....a:..........,.....a:‘ — pim o

P(x)

0 ; i : ; :
0 20 40 60 80 100

Absciss (um)

Fig. II-22: Concentration initiale calculée de maniére approximative; I=I;=I,; et de maniére précise
=15+ 5=l t]p; pour un exemple tiré de [Berraies-98].

[.8. Vérification du modéle de dynamique de charge

A titre d’exemple, la figure 1I-23, représente ’évolution de la répartition de la
concentration des porteurs P(x,t) simulée a partir d’un état statique saturé, les parametres de
la diode étudiée sont les suivants : W=100 pm, S=1 cm? t=1 ps, D,=Urxp,=25 cm?/s,
Dy=Urxp,=10 cm?/s. Cette diode est soumise a une rampe de courant dI/dt=-1000 A/ps a
partir d’un état initial statique de conduction [(=300 A. Le nombre de termes de la série de
Fourier choisi pour cette simulation est de 11 et I'influence des courants des porteurs

minoritaires n’est pas prise en compte, donc f{(t) et g(t) sont :
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18 -
qSDp 2qSD

£(t)

De !’instant initial t=0 a =600 ns la zone de stockage occupe la base entiére (régime
saturé). Au-dela de t=600 ns, il apparait d’abord une zone de charge d’espace sur le coté de
la jonction métallurgique puis une autre zone désertée se crée sur le coté opposé. Ces
simulations sont tout a fait comparables avec celles obtenues par la méthode de résolution

par analogie de circuit [Gillet-95].

4EH17

PEHT oot d

P(x,t) (cm’)

1E+17 |

50

0 10 20 30 40 60

70 80 90 100
X (pm)

Fig. II-23: Evolution de la répartition de concentrations des porteurs dans la base d'une diode pin
(W=100 pm, t=1 ps)

2,5E+16

1,5E+16 +

5E+15 +4--

-5E+15 -

Per(x,t) (em?)

-2,5E+16 ; . ; ; ; ] : : ; ;
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
X (pum)

Fig. [1-24: Erreur de troncature calculée sur la concentration des porteurs
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La figure II-24 montre I’erreur de troncature calculée pour trois instants dont les
concentrations sont illustrées sur la figure II-23. On constate que cette erreur est importante
surtout aux frontiéres X, et x,, (de I’ordre de 10'®) ce qui pourrait retarder la détection du
passage a zéro pour Py et Py; ceci engendrerait a son tour une mauvaise évolution
temporelle de la tension du dispositif. Il est donc capital de considérer cette correction pour

détecter les changements de phases (frontiéres fixes ou mobiles).

[1.9. Vérification du modele de diode pin

I1.9.1. Recouvrement inverse de diode

Une tres grande importance a été¢ donnée a la modélisation du fonctionnement de la
diode de puissance lors du recouvrement inverse. C'est en fait pendant cette période que la
diode provoque des pertes importantes en créant des surintensités et des surtensions. Ces
derniéres sont indispensables a connaitre pour un dimensionnement optimal. Afin de vérifier
le modele de diode pin programmé dans MATLAB, nous avons retenu deux exemples dont
on a les résultats de simulation par la démarche analogique en recouvrement inverse.

Le premier exemple est une diode avec recouvrement doux, on a choisi celle-ci pour
valider globalement notre démarche. Les résultats sont présentés sur les figures II-25 et II-

26. La figure II-25 montre une excellente concordance entre les deux démarches analogique

et algorithmique.
60 . r - — 18
: Vdiode (Matlab) === ===~ Vdiode (Esacap)
30 4 ________,___,____E__________mldinde (Matlab) Idiode (Esacap) [ | 13
0 +8

w
Liioge (Amps)

-60 b I, )
-90 -+ =7
-120 : : ; i 12

0 100 200 300 400 500

t (nsec)

Fig. II-25: Recouvrement doux d'une diode; Simulation Matlab-Esacap, Paramétres de la diode:
W=90 pum, S=4 mm?, ©=200 ns, Nps=10"* cm™,Np;=10"® cm™, Lp=0,56 pm,

61



Chapitre 1l : Modéle de la diode pin de puissance

1,2BE417

.ZI}

4E+16 -

Concentration (cm

2E+16 |-

X (um)

Fig. I1-26: Evolution de la répartition des concentrations des porteurs dans la base de la diode de
figure I1-25 pendant le recouvrement inverse (Simulation Matlab).

Cette concordance est aussi bonne sur la forme d'onde du courant que sur celle de la
tension. L'évolution de la répartition des concentrations des porteurs est montrée pour
quelques instants donnés sur la figure 1I-26. Celle-ci permet d'expliquer les phénomenes se
produisant pendant le recouvrement inverse au sein de la diode.

Le deuxiéme exemple est une diode réelle fabriquée par SGS-Thomson
spécifiquement pour le LAAS. Cette diode est congue dans le but de recherche. Le courant
commuté faible (Ip=1Amp), la base étroite de la diode (W=40 um) font que la charge
stockée est trés rapidement évacuée et que la totalit€ du courant de la diode sera de nature
"courant de déplacement"; aprés un demi cycle d'oscillation une charge stockée réapparait
dans la zone centrale. Cette charge est moins importante que la charge stockée initiale. A
partir de cet instant, l'histoire se répéte pour une nouvelle charge stockée initiale
(correspondant au courant maximum a la premiére oscillation). Tout cela est effectué avec
des conditions de circuit qui entrainent un recouvrement dur de la diode. La Figure II-27
montre les résultats de simulation obtenus par la méthode analogique et par la démarche
algorithmique. Les forme d'ondes de cette figure montrent que tant qu'il existe une charge
stockée dans la zone centrale les deux simulations donnent le méme résultat (jusqu'a 1'instant
t=0,165 us); dés que toute la zone centrale devient désertée (x;-x2=0), il ne reste que des
porteurs en transit qui assurent la continuité du courant (le courant est non nul et négatif a
cet instant). En paralléle, il y a un courant de nature capacitive qui se rajoute au courant des
porteurs en transit. La différence entre les simulations provient des différentes maniéres de

prendre en compte le courant de déplacement dans les deux méthodes.
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Néanmoins, nous allons voir dans le chapitre IV que, lorsque le modéle du circuit
environnant est également plus réaliste, les simulations avec le modele algorithmique

correspondent bien aux mesures.

100 - . . - " - " 2,5
: : Vdiode (Esacap) Vdiode (Matlab)
50 - - ssssmnmnnssenea[d g de (Esacap) Idiode (Matiab) |- 2
0
£ .50 4 £
S z
£ -100 3
> Py ; 1 =
-250

0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4

t (usec)

Fig. II-27: Recouvrement dur d'une diode; Simulation Matlab-Esacap, paramétres de la diode: W=40
pm, S=4 mm?, 7=99 ns, Npg=10" cm”,Np,=10'® cm™, Lp=0,56 pm

1.9.2. Mise en conduction de la diode

I1 est bien possible a ce stade d'étudier le comportement dynamique de la diode lors
de sa mise en conduction. Comme pour le recouvrement inverse, nous considérons la diode
dans un simple circuit RL série. Les résultats des simulations obtenus par les deux approches
analogique et algorithmique sont illustrés sur les figures 1I-28 et II-29. Les parametres de la
diode sont; W=90 um, S=4 mm?, t=200 ns. La diode est placée dans un circuit avec R=30
Q,L=2,24 yH et E=30 V.

Il y a globalement une bonne concordance entre les deux simulations. L'écart sur la
tension de la diode au niveau de son maximum est di au fait que dans la simulation par
Esacap (approche analogique) la tension ohmique de la diode n'est pas calculée par la
formule exacte, I'équation (54). La figure II-29 montre la répartition des concentrations des
porteurs pour les différents instants de la mise en conduction. La diode est supposée dans un

état initial avec une charge nulle dans la base.
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Fig. 11-28: Mise en conduction d'une diode; Simulation Matlab-Esacap, Parametres de la diode:
W=90 um, S=4 mm?, =200 nsec, Npg=10"* cm> Np=10"® cm”, Lp=0,56 Lm

1,2E+16

1 e O SR R e e e e
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Fig. II-29: Evolution des répartitions des porteurs dans la zone centrale de la diode durant la mise en
conduction; Simulation Matlab (Diode: W=90 um, S=4 mm?, 7=200nsec, Npg=10" cm> Np=10"
em”, Lp=0,56 pm)

11.10. Conclusion

La structure des composants bipolaires de puissance, différente des jonctions pn de la
microélectronique, leur impose des comportements spécifiques li€s a des couches larges et
faiblement dopées. Nous avons pu voir que les macro-modeles destinés aux composants de
signaux type SPICE ne sont pas en mesure de décrire correctement les phénomeénes
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physiques se produisant au sein des composants de puissance. Si les macro-modéles
développés a partir de composants standard des simulateurs de circuits peuvent satisfaire
parfois l'utilisateur, dans un environnement donné, ce n'est plus le cas lorsque les conditions
du circuit environnant changent. Seuls les micro-modeles décrits par les équations
fondamentales des semiconducteurs peuvent rendre compte précisément de ces phénoménes.

Dans ce chapitre nous avons vu les raisons qui ont motivé notre choix d'adopter une
démarche pour mettre en ceuvre le modele distribué de la dynamique des charge proposé par
I'équipe de modélisation du LAAS. Ce modéle présenté sous la forme d'un systéme
d'équations d'état est programmé dans MATLAB. L'approche algorithmique suivie a
l'avantage d'étre plus générale que celle analogique initialement proposée par les
concepteurs de ce modele; le systéme d'équations d'état est implantable dans tous les
logiciels de programmation ou des logiciels type automatique.

Ainsi, le modele de la dynamique des charges constitue le noyau du modéle de la
diode pin, ainsi que d'autres composants bipolaires de puissance. La comparaison des
résultats avec l'approche analogique effectuée par Ph. Leturcq et son équipe au LAAS a
l'aide du simulateur de circuit ESACAP et l'approche algorithmique présentée dans ce
mémoire confirme notre démarche. Il reste toutefois des divergences entre les deux
approches lorsque l'ouverture de diode est de nature "snappy" ce qui dans un environnement

réaliste est peu observé. Sur ce point, le modele distribué devra encore progresser.
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I1I.1. Introduction

Dans le contexte de la prédétermination du comportement d'un convertisseur, ce
chapitre est consacré a la modélisation du transistor Métal-Oxyde-Semiconducteur (MOS) de
puissance. L'objectif essentiel est de mieux maitriser le fonctionnement de ce transistor en
commutation, en vue de le modéliser. Apres une description bréve de la structure du MOS de
puissance, nous allons voir les tendances technologiques dans la fabrication des MOSFETs de
puissance et puis nous rappellerons leur principe de fonctionnement. Ce dernier nous
permettra d'expliquer de fagon relativement précise les phénomenes physiques qui se
produisent au sein du dispositif lors de la commutation. Le modé¢le du transistor MOS de
puissance sera présenté et un effort particulier sera porté sur le lien entre les parametres du
modele et les phénoménes physiques. L'extraction des parametres dynamiques du modéle
s'effectuera a l'aide des travaux déja accomplis au LEG .par Y. Lembeye et J.P. Keradec.
L'insuffisance de la méthode d'extraction des capacités parasites du MOSFET pour les mesure
au-dela de la tension de seuil, nous a poussé a utiliser des formes d'ondes en commutation
pour une caractérisation compléte. En fin de ce chapitre nous présenterons des simulation et
des mesures pour différents points de fonctionnement afin de valider le modeéle proposé. Une
comparaison sera faite avec les simulations de SPICE en utilisant le modele de MOSFET de

puissance niveau 3, affiné par le module PARTs de SPICE.

lll.2. Transistor MOS de puissance

Le transistor MOS de puissance est apparu sur le marché des composants discrets en
1976. Depuis, son utilisation dans le domaine de I'électronique de puissance a fortement
progressé. Ce dispositif présente des qualités, face a son concurrent bipolaire, qui sont
principalement:
e Impédance d'entrée élevée et donc une facilité de commande par la grille isolée
e Grande vitesse de commutation liée a I'absence de stockage des porteurs minoritaires
o Coefficient de température négatif qui empéche I'emballement thermique

De plus, il nécessite une trés faible puissance pour rester a l'état passant. Son
inconvénient majeur réside dans sa chute de tension relativement élevée en régime de
conduction. Cet inconvénient est d'autant plus marqué que le dispositif est prévu pour soutenir
une tension élevée a l'état bloqué. C'est pourquoi de nombreuses technologies ont été
développées afin d'améliorer la résistance du transistor MOS a l'état passant (Rpsn))
[Beydoun-94].

1lI.2.1. Structure de VDMOS

Il est clair que les transistors MOS latéraux ne peuvent satisfaire aux exigences de

tenue en tension et de courant élevé. Une structure verticale comme celle de diode PIN est

67



Chapitre 111 : Modéle du transistor MOS de puissance

plus adéquate. De nombreuses technologies ont été développées pour réaliser une structure
verticale. La filiére la plus répondue actuellement est celle des transistors VDMOS
multicellulaires obtenus par le procédé double-diffusion.

Ce dispositif a une structure quatre couches, stabilisée depuis plus de dix ans et
rencontrée universellement a quelques détails prés. Une seule cellule d'une telle structure est
représentée sur Fig. ITI-1. Les dopages des deux couches n” de la source et du drain sont
approximativement identiques et élevés (=10" ¢cm™). La couche intermédiaire p constitue la
région ou le canal s'établit entre la source et le drain. Cette région est dopée typiquement a
10" cm?®. La couche n est la région de "drift" du drain et elle est dopée a 10'*-10" cm™.
Cette région détermine la tension de claquage du dispositif [Beydoun-94].

La zone p, connectée a la source, joue le méme role que le substrat dans un transistor
MOS classique: pour une polarisation de grille suffisamment positive, la région p s'inverse
sous l'oxyde et le canal n conducteur, ainsi formé en surface du cristal, réunit les régions de
source et de drain; les lignes de courant ne s'orientent verticalement que dans la région du

drain [Leturcq,Beydoun-94].

Source

Fig. III-1:Structure schématique d'un transistor VDMOS.

1l1.2.2. Tendances technologiques

Les tendances technologiques dans la fabrication des MOSFETs de puissance sont
orientées sur deux axes principaux; minimiser la résistance a l'état passant, Rpgepn) et
augmenter la vitesse de commutation du dispositif. Durant de nombreuses années, le but.
ultime du concepteur des interrupteurs semiconducteurs de puissance était de réduire la
résistance Rpseon) et la tension conductrice de grille’ qui est une mesure de la puissance du
"driver". Toutefois il apparait maintenant clairement que dans le cas de certaines applications,

d'autres facteurs tels que la charge de grille peuvent jouer un réle d'une importance égale.

"' Veor=Vatla/gm ol Vi, est la tension de seuil du MOSFET et g, représente la transconductance du

canal. La puissance de driver 4 une fréquence de découpage f; est alors Py=V 3Q,fs.
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Chapitre III : Modeéle du transistor MOS de puissance

Dernie¢rement, Infineon Technologies (le groupe de semiconducteur de Siemens) a
annoncé l'arrivé des MOSFETs de puissance qui sont produits par la technologie
CoolMOS™. IR (International Rectifier) n'a pas beaucoup tardé, il a lancé une technologie
équivalente au CoolMOS de Siemens [SiemensWeb,IRWeb]. Quant & Philips, il produit
récemment des MOSFETs de puissance avec la technologie de MOS en tranchée
(TrenchMOS™).

La technologie CoolMOS a modifié le lien entre la résistance Rpson) et la tension de
blocage. Pour les MOSFETs classiques, cette résistance pour une surface donnée de puce ‘
augmente quadratiquement avec la tension de claquage. Pour le CoolMOS ce rapport est
linéaire (Fig. III-2). En fait la capacité du blocage de la tension est établie en deux directions
verticale et horizontale avec une structure tridimensionnelle (3D) [Lorenze-98] [Lorenze-99].
Essentiellement, la nouvelle conception permet un courant, pour une surface donnée de puce
du transistor MOSFET, qui approche la performance d'un IGBT sans engendrer de courant de
queue [Lai-99].

——+— MOSFET Standard —=— Co0lMOS l

F i

- -
w [=-]
L :

l"‘“R:m (Q'mm 2)
—
ra

0 200 400 600 800 1000
Vs

Fig. I1I-2: Lien de la résistance Rpg(p et la tension de claquage par la technologie de CoolMOS.

La résistance de la zone d'épitaxie constitue une part importante de Rps(n) @ haute
tension (Fig. III-3); la nouvelle technologie s'appuie sur une structure d'épitaxie de drain
fondamentalement différente. Dans le nouvel arrangement, six couches alternatives de n et de
p produisent une région neutre avec une capacité de blocage de tension élevée. A 1'état passant
la structure produit une voie de basse résistance en paralléle a une autre voie qui bloque la
tension élevée (Fig. I1I-4). Le résultat est une capacité de blocage plus élevée avec une couche
¢pitaxie plus mince. L'incorporation d'un nombre restreint de couches supplémentaires
augmente cette tension de blocage [Siemens-98]. A titre d'exemple, le tableau III-1 montre
I'évolution de Rps(on) pour les composants d'IR [IRWeb]. Cette évolution pour les composants
de 500V montre un facteur d'amélioration de plus de 5 offert par la nouvelle technologie de
CoolMOS.

La nouvelle génération des MOSFETs de puissance de Philips s'appuie sur la
technologie de TrenchMOS. Une technique bien connue pour réduire la résistance du
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MOSFET a I'état passant est d'augmenter le nombre de cellules en paralléle. Dans les DMOS's

verticaux l'approche était de construire des cellules de MOSFET plus petites afin que, pour

une surface donnée de silicium, un nombre plus grand de celles-ci soit implantable. Pourtant a

mesure que les cellules deviennent plus petites, elles commencent a réagir réciproquement

l'une sur l'autre entre les cellules voisines. Ceci aboutit 4 une restriction du courant du

dispositif et donc a limiter la réduction de Rpsn). Cet effet est connu sous nom d"effet

JFET". Le procédé de TrenchMOS avec sa structure verticale de grille, Fig. III-5, élimine cet

effet. Les nouveaux MOSFETs présentent alors des améliorations sur la densité des cellules,

sur Rps(ony ainsi que sur la capacité de grille-drain (Miller); ainsi la puissance dissipée pendant

la commutation diminue d'un facteur 2.

Grille

Source

f

M étallisation de Source

: —~ :

Rosem 30V 600V
R, 7% 0,5%
R 6% 0,5%
Rch 28% ].5%
Ry 23% 0,5%
Repi  29%  96,5%
Ruy, 7%  0,5%
R,’= partie boitier

Fig. I1I-3: Contributions de la résistance Rpg(n pour les MOSFETSs de haute tension

Tableau III-1: Evolution des technologies du MOS de puissance d'IR

Grille

(a)
Fig. I1I-4: (a) Structure du VDMOS classique et du transistor CoolMOS™

ol
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Equivalent de CoolMOS
Technologie | Conventionnelle | Conventionnelle | Conventionnelle e i
Boitier Boitier
"Super" "Standard"
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(b)
Fig. I1I-4: (a) Structure du VDMOS classique et du transistor CoolMOS™ (b) Structure de
TrenchMOS

1.3. Modeéles du transistor MOS

Il est bien connu que les simulateurs de type SPICE n'offrent pas des modeles
satisfaisants pour les composants bipolaires de puissance. En revanche, on peut trouver une
grande variété de modéles de MOSFET. Le modele SPICE (niveau 1 a 3, niveau 6) du
transistor MOSFET est largement utilis€é pour représenter un transistor MOSFET de
puissance, soit directement, soit dans un macro-modele. Pour remplacer le mode¢le standard de
SPICE, en tout une vingtaine de modeles de MOSFET de puissance ont été présentés durant
cette derniére décennie. Par ailleurs, de nombreuses bibliothéques de dispositifs identifiés
sont disponibles, mais avec une qualité d'identification trés variable. En revanche, aucun des
modeles identifiés ne prend en compte correctement la diode interne, notamment en cas de
recouvrement de cette diode [Chante-98,Morel-94].

Les travaux menés dans le but de développer de nouveaux modeéles mieux adaptés aux
composants de puissance ont donné de bons résultats dans le cas du transistor MOS de
puissance [Beydoun-93]. Toutefois avec les simulateurs de types SPICE, I'utilisateur ne peut
définir que des macro-modéles par -assemblage des modeles déja implantés dans le simulateur.
Cette restriction empéche |'utilisateur de définir n'importe quel type de non-linéarité. Dans ce
cas de figure, il est pourtant possible d'identifier des paramétres non lin€aires (capacités non
linéaires) par les transistors auxiliaires fonctionnant comme interrupteurs idéaux [Simas-89],
cette technique aboutit & des discontinuités et cause alors des problémes de convergence.
Simas et al [Simas-89] ont été les premiers a prendre en compte les non-linéarités des
capacités grille-source et grille-drain. Xu [Xu-88] et Cordonnier [Cordonnier-89] ont introduit
des modeles pour la capacité grille-drain. Puis Scott et Franz [Scott-91] ont présenté un
modeéle avec trois capacités non linéaires. Puisqu'a I'heure actuelle, plusieurs modeles de
MOSFET de puissance sont disponibles, une évaluation des performances des modéles

semble importante.
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Chapitre Il : Modéle du transistor MOS de puissance

Selon l'application pour laquelle le modele sera utilisé certaines performances sont
souhaitées. Par exemple dans le cas de commutations dures, les deux capacités Cg et Cyq sont
dominantes, en particulier Cgq, qui détermine les formes d'ondes de drain par le biais de 1'effet
"Miller" durant la commutation. Dans ce cas, la capacité¢ Cys n'a pas la méme importance.
Cette capacité joue par contre un rdle déterminant (avec les deux autre capacités Cgs et Cgq)
dans le cas de commutation douce notamment dans les convertisseurs ZCS et ZVS. Lors qu'il
s'agit des transitions du courant inductif de maniére bidirectionnelle (le cas de I'onduleur) le
recouvrement inverse de la diode de structure du MOSFET de puissance est un élément a ne
pas oublier dans la modélisation. Les mesures montrent que les deux capacités Cgs et Cgy
doivent étre précisément modélisées car elles déterminent la vitesse de commutation
[Budihardio-94 et 95].

Il est donc utile de préciser l'application et le niveau de précision que 'on attend du
modele. Le tableau III-2 montre un résumé de différents niveaux des modeles existants et a

chaque niveau des applications adaptées au modéle.

Tableau III-2: Différents niveaux de modeéles et leurs applications.

Niveau Caractéristiques Applications
Caractéristiques statique de base Analyse fonctionnelle des
Interrupteur Interrupteur idéal converti:;seurs ftvee plusicurs
{&at interrupteurs
0 Conception du systéme de controle
Caractéristiques statiques Usage général lorsque les formes d'onde
Base Caractéristiques dynamiques de base approximatives'sont satisfaisantes
1 Recouvrement inverse
Caractéristiques dynamique précises Evaluation des pertes durant la
Précis Recouvrement inverse comumitation
2 Mise en conduction Stess Clectrique, EM
Modéle thermique dynamique Conception de Refroidissement
Thermique Stress thermiques
S Instabilités thermiques

On distingue donc quatre niveaux de modélisation; le modele le plus simple est
l'interrupteur idéal qui ne prend en compte que des caractéristiques statiques du composant, le
niveau le plus sophistiqué est le modéle dynamique thermique du composant qui établit un
lien électrothermique dans la modélisation. A ce niveau, 'évolution de température au sein du
semiconducteur est évaluée et une rétroaction de nature thermique vient corriger les
caractéristiques €lectriques du composant.

Notre objectif est de trouver des modeles de composants de puissance (notamment les

composants constituant la cellule de commutation), pour les utiliser dans un contexte de
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conception, avec des criteres pertes et performances CEM; notre travail se place donc au
niveau 2 de la hiérarchie présentée dans le tableau III-2 [Akhbari-99/3].

I1l.4. Physique du MOSFET de puissance en statique

Dans les applications de 1'électronique de puissance, le MOSFET est utilisé¢ comme un
interrupteur afin de contrdler le flux de puissance vers la charge. Dans ces applications, le
MOSFET traverse la caractéristique [4-Vys de 'état bloqué a I'état passant ou vice-versa, en .
passant par les zones active et ohmique. Toutes ces zones sont illustrées sur la caractéristique
de sortie du MOSFET, Fig. III-5-a.

Le MOSFET est dans 1'état bloqué lorsque la tension grille-source est inférieure a la
tension de seuil, Vi, qui est typiquement de l'ordre de quelques Volts pour les MOSFETSs de
puissance. Dans ce cas, le MOSFET supporte la totalité de la tension appliquée, qui doit étre
inférieure a la tension BVpss (tension de claquage). Lorsque le MOSFET est soumis a une
tension grille-source élevée, il est amené dans la zone ohmique ou la tension Vpg(on) est petite.
Le MOSFET est dans la zone ohmique lorsque

Vs =V > Vg >0 (D)

Dans la zone active le courant de drain est indépendant de la tension drain-source, il
dépend uniquement de la tension grille-source (parfois on dit que le courant est saturé et donc
on appelle cette zone "saturée", ceci peut préter a confusion avec la saturation dans les
transistors bipolaires). Une théorie simple, au premier ordre, prédit que dans la zone active le

courant de drain est approximativement donné par

Iy =K(Vg = Vi)’ 2)

ot K est une constante qui dépend de la géométrie du dispositif. A la frontiére entre la zone
active et la zone ohmique ou V,, -V, =V, 'équation (2) devient

I4=KVg’ 3)

Ceci est une maniére de délimiter la frontiére entre les deux zone comme le montre la
figure III-5-a. La relation exprimée dans l'équation (2) est raisonnablement bien suivie par les
MOSFETs de signaux, quant aux MOSFETSs de puissance, leur caractéristique de transfert est
plutét linéaire, Fig. ITI-5-b; ce comportement des MOSFETs de puissance est expliqué ci-

apres.
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Fig. I1I-5: (a) Caractéristiques de sortie et (b) Caractéristique de transfert de MOSFET de puissance

Comme nous avons vu sur la Fig. III-1, la région de grille est composée de la
métallisation de grille (ce contact est réalisé par le poly silicium), le dioxyde de silicium sous
le conducteur de grille ('oxyde de grille) et le silicium sous ce dernier. Cette région engendre
une forte capacité comme le montre la Fig. III-6-a; on appelle cette capacité la capacité MOS.
Lorsqu'une tension positive est appliquée a cette capacité, une région de déplétion se forme a
l'interface SiO; et silicium. La charge positive induite sur la métallisation du coté grille
nécessite une charge négative équivalente sur l'autre électrode de la capacité qui est du coté
silicium de l'oxyde de grille. Le champ électrique créé par la charge positive repousse les
porteurs majoritaires (les trous) de l'interface et ainsi il apparait une région de déplétion.
L'augmentation supplémentaire de Vs engendrera 'augmentation de 1'épaisseur de la couche
de déplétion afin de fournir la charge négative supplémentaire. A mesure que la tension
augmente, le champs électrique a l'interface oxyde-silicium devient plus grand et commence a
attirer les €lectrons libres ainsi qu'a repousser les trous libres. Par la suite, l'augmentation de la
tension de polarisation augmentera la densité des électrons libres. La couche des électrons

libres a l'interface Si-SiO; crée une couche hautement conductrice, cette couche posséde
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Chapitre I1I : Modéle du transistor MOS de puissance

toutes les propriétés du semiconducteur type n. Cette couche est appelée la couche
d'inversion. Elle constitue un canal conducteur entre la région nt+ de source et la région n’
donnant acces au drain, ce qui permet le passage du courant entre ces deux régions. La valeur
de tension a ce point est égale a la tension de seuil, V. En pratique, cette tension est mesurée
pour un courant de drain de 250 pA [Barkhordarian]. Plus la tension Vs augmente au-dela de
Vi, plus la couche d'inversion et la densité des électrons libres deviennent importantes et

donc plus le canal devient conducteur.

Limite de Couche :
de déplétion Couche d'inversion

- avec les électrons
( ) n libres i
a :
| 1} 4
- Vg + - Vpo + R

Région de saturation
de vitesse

. Inversion

(b) l
Fig. IlI-6: (a) Formation de la couche de déplétion et la couche d'inversion a I'interface de Si-SiO,. (b)
Changement de I'épaisseur de la couche d'inversion de fagon non uniforme pour les courants de drain
élevés

Maintenant, nous appliquons une tension Vpp sur les bornes drain et source du
MOSFET, Fig. III-6-b. Pour une tension faible de Vpp, le MOSFET est dans sa zone ohmique
avec un courant de drain relativement petit. Dans ces conditions, la couche d'inversion est
uniformément répartie le long du canal. En augmentant doucement la tension Vpp, le courant
I4 croit initialement de fagon proportionnelle & Vpp car la couche d'inversion apparait comme
une résistance ohmique entre drain et source. L'accroissement du courant de drain entraine
une chute de tension au long du canal comme le montre la Fig. III-6-b. La chute de tension
Ves(x) (canal-source) est une fonction de la distance pour laquelle cette tension est évaluée.
Ainsi la tension sur l'oxyde isolatrice (SiO;) a la distance x de source est réellement
Vox(X)=Ves-Ves(X). A mesure que le courant augmente, la tension V(x) augmente aussi et la
tension sur 'oxyde a la distance x diminue. A la distance x=L la tension V(X) est a sa valeur

maximale (a la limite du canal) et la tension sur l'oxyde qui détermine les paramétres de la
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couche d'inversion est & sa valeur minimale. La diminution de tension sur 'oxyde, de source &
drain, signifie que 1'épaisseur de la couche d'inversion diminue aussi au long du canal, Fig.
[1I-6-b. Plus la couche d'inversion s'amincit a la fin du canal, plus sa résistance grandit et la
courbe [4-Vys pour une tension constante Vg a une pente de plus en plus faible comme montré
sur la Fig. III-5-a. Ceci produit la courbure concave dans la zone ohmique, pour un courant de
drain important la caractéristique I4-V4s devient completement plate [Mohan-95].

Puisque la couche d'inversion est plus mince a la fin du canal, la densité du courant est
plus grande a cet endroit; I'écoulement du courant étant assuré par le mécanisme de "drift"
dans le canal (car il n'y a pas d'injection des porteurs minoritaires), on a donc un champ
électrique longitudinal & la fin du canal plus grand (rappel J=cE). Ce point est important
d'abord parce qu'il explique le passage du courant malgré la chute de tension le long du canal.
La présence d'un fort champ électrique a la fin du canal nécessite une faible tension d'oxyde,
Vox(X) pour assurer le maintien du canal. Par ailleurs, la vitesse des porteurs est une fonction
du champ électrique; a partir d'une certaine valeur du champ cette vitesse sature comme le
montre la Fig. III-7. Lorsque le champ électrique au bout du canal est assez fort pour saturer
la vitesse des porteurs, la tension d'oxyde est égale a la tension de seuil a la fin du canal, V-
V=V, et le dispositif est déja dans sa zone active. Une augmentation supplémentaire de
Vpp, augmentera le champ électrique dans la partie la plus étroite du canal et conduira a la
croissance de cette derniére vers la source comme on le voit sur la Fig. III-6-b. La chute de
tension sur l'oxyde ainsi que 1'épaisseur de la couche d'inversion resteront fixes. Donc pour
Vs> Vgs-Vip, le courant de drain demeure relativement constant (zone active sur la Fig. III-5-
a). Si la tension Vg devient plus grande, la couche d'inversion s'élargit et un courant plus

grand est nécessaire avant que le champs électrique ne soit assez fort pour saturer la vitesse

des porteurs.
Vitesse drift
d'électron

A

8x10 |

cm/s :

i ,  Champ

0 1,5x10* V/iem électrique

Fig. I1I-7: Vitesse de "drift" des électrons dans le silicium en fonction de champ électrique.

Comme nous avons vu sur la Fig. III-5-b, la relation I4-Vgs qui, au voisinage de zé€ro,
est parabolique, devient linéaire pour les courants de drain élevés. En fait, K dans la relation

(1) est une fonction de la mobilité des porteurs, ce paramétre change avec le courant. La
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mobilité des porteurs diminue lorsque le champ électrique a la fin du canal augmente. La
mobilité diminue d'abord parce que la vitesse des porteurs se sature et ensuite parce que les

valeurs plus €levées de tension Vg augmentent la densité des €électrons libres dans le canal.

lI.L5. Circuit equivalent du MOSFET de puissance (modele dynamique)

Plusieurs circuits équivalents ont été proposés pour le MOSFET de puissance autant
par les constructeurs que par les laboratoires de recherche [Cordonnier-89, Xu-88, Simas-89,
Unitrode-96, Harris-91]. Les MOSFETs de puissance sont intrinséquement plus rapides que
les dispositifs bipolaires car ils n'ont pas de porteurs stockés qui doivent se déplacer dans les
couches faiblement dopées du dispositif. Les seules charges a déplacer sont celles des
capacités parasites et les capacités de couche de déplétion qui sont illustrées sur la Fig. II1-8.

Ces capacités peuvent étre modélisées par le circuit équivalent montré sur la méme
figure. Ce circuit équivalent est valide lorsque le MOSFET traverse la zone active durant la

commutation. Dans le circuit équivalent les parameétres sont définis comme suit:

1. C, représente la capacité entre la grille et la source, n', et toute la métallisation de source,
cette capacité est déterminée par la structure et sa valeur est fixe.

2. Cyt+ C4 représente la capacité supplémentaire de grille-source dans la région p. C; est la
capacité diélectrique donc fixe tendis que C4 est due a la région de déplétion entre la
source et le drain, elle varie donc avec la tension de grille.

3. Cs+ Cs est aussi composée de deux parties une fixe et ['autre variable. La composante fixe,
Cs, est une capacité diélectrique et la composante variable, Cs, varie significativement
lorsque la tension drain-grille change de polarité.

4. Cg est la capacité drain-source, elle varie avec la tension de drain.

5. Pour les tensions grille-source et grille-drain supérieures a la tension de seuil, le canal se
forme sur le substrat et au-dessous de I'oxyde entre la source et la zone n". Dans ce cas la
capacite grille-substrat peut €tre modélisée par deux capacités Cgn+ et Cgy. qui dépendent
des tension appliquées.

6. R, et Rp représentent respeétivement la résistance d'accés et la résistance de volume n’,
ces deux résistances avec la résistance du canal représentent la quasi-totalité¢ de la
résistance du MOSFET a I'état passant, Rps(on)-

7. Le symbole du MOSFET au milieu du circuit équivalent représente la source de courant

modélisant la fonction du dispositif.
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Fig. I1I-8: Coupe d'une cellule de MOSFET de puissance et son circuit équivalent

D'autres éléments, comme les inductances des pattes, la diode de structure, le
transistor bipolaire parasite et élément représentant l'effet JFET dans la zone intercellulaire
peuvent compléter le modele.

Une représentation plus rigoureuse des €éléments capacitifs et actifs du MOSFET de
puissance est possible en utilisant un point imaginaire au sein du dispositif. La figure III-9
montre une coupe du dispositif dans lequel les localisations des quatre nceuds sont
représentées, deux circuits équivalents sont donnés sur cette figure; le premier correspond a
I'aspect actif du dispositif constituant le MOS latéral, le JFET vertical et la diode, le deuxiéme
représente l'aspect capacitif du MOSFET.

Le nceud 4 au sein du dispositif n'est pas un nceud bien précis comme illustré sur la
figure. Six capacités peuvent coupler les quatre nceuds présentés sur la figure III-9. Ces
capacités ainsi que les éléments actifs du modele sont non-linéaires et dépendent tous des
tensions appliquées aux électrodes et au courant de drain. Les abaques des constructeurs

fournissent une caractérisation par rapport aux trois terminaux auxquels on a acces et pour un
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courant de drain nul. Notons que cette condition n'est valable que pour le dispositif en état
bloqué. Lorsqu'un- courant circule dans le dispositif, le nceud 4 devient un nceud de faible
impédance car le JFET est conducteur a cet instant. Donc seul le courant capacitif du nceud
d'entrée 2 sera significatif. C'est la raison pour laquelle le modele de MOSFET de puissance
développé par le constructeur Harris ne prend en compte que les trois capacités, Cja, Ca4 et
Cy; et a I'état bloqué la capacité C,; est bien str a modéliser [Harris-91]. Ce modéle nécessite
les paramétres supplémentaires du JFET et puisque nous n'avons pas acces au nceud 4 au

milieu du dispositif, il est difficile d'identifier les paramétres du modéle.
Grille

TTL
N
L
®

o

Drain

(a) (b) (c)

Fig. I1I-9: Représentation nodale du MOSFET de puissance a) Localisation des nceuds de tension b) et
¢) Circuits équivalents du MOSFET: éléments actifs et aspect capacitif

111.L6. A propos des capacités de MOSFET

Vue l'importance des capacités du MOSFET, les fabricants fournissent des données
concernant les capacités non-linéaires dans les data sheets. Dans les abaques du constructeur,
on trouve deux types de données a ce propos:

a) Trois capacités, Ciss, Crss et Coss sont données en fonction de la tension Vys, a

titre d'exemple, la Fig. III-10-a présente les capacités de 1'[RFP450FI de SGS-
Thomson données dans les abaques.

b) Caractéristique de la charge de grille qui est donnée en fonction de la tension de
grille, Vg. Cette caractéristique sous-entend en fait les variations de la capacité
d'entrée, Ciss, en fonction de la tension de grille.

Cette caractéristique est tres utile lors du dimensionnement du dispositif, car non seulement
elle sert a comparer les composants selon leurs besoins de commande (puissance nécessaire
du driver), mais aussi, elle est une indication de la vitesse du dispositif. A titre d'exemple, la
Fig. III-10-b présente la caractéristique de la charge de grille d'un IRFP450FI de SGS-
Thomson. Si l'on présente cette caractéristique sous forme d'une capacité non-linéaire, on
obtient la figure III-11. On peut constater que la capacité d'entrée ne peut pas étre définie par

cette caractéristique a la tension de conduction.
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Fig. I1I-10: (a) Capacités du MOSFET en fonction de V et (b) Caractéristique de la charge de grille
d'un IRFP450FI données dans les abaques du constructeur

Ciss A
anzvm"'ldfgm

Y

945nF {--------

1,73 nF &
0 7V Vs

Fig. I1I-11: Capacité d'entrée obtenue a partir de la caractéristique de la charge de grille présentée sur
la figure I1I-10 (b).

Par la suite nous allons expliquer les non-linéarités des capacités du MOSFET, les
phénomenes liés a leurs variations; puis les méthodes de mesure de ces capacités ainsi que les

résultats de mesures seront présentés.

1ll.6.1. Capacité d'entrée:

Les capacités du MOSFET et en particulier la capacité d'entrée sont fortement non-
linéaires en fonction de la tension appliquée aux bornes du dispositif. La capacité¢ d'une
structure MOS est une combinaison série de deux capacités d'oxyde, Cox et la capacité de la
couche de déplétion Cs, comme le montre la figure III-12; donc la capacité totale est:

L Coxcs
Cox +C, (4)
Suivant la tension appliquée, trois cas de figure peuvent étre distingués a la surface du

semiconducteur [Nicollian-82,Sze-85].

- Accumulation: Lorsque la grille est soumise & une tension négative, aucun
courant ne circule a travers le dispositif quelque soit la valeur de la tension; dans
ce cas, la grille négative attire les trous a la surface du silicium; une accumulation
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des porteurs majoritaires ( ici pour le substrat de type p, des trous) se forme a
l'interface oxyde-semiconducteur; ceci représente une densité importante des trous
a la surface, ce qui correspond a une grande capacité; la capacité Cs est grande
devant Cox donc Cx C,. A mesure que la tension devient moins négative, la
densité des trous a la surface et par conséquent la capacité C diminue.

- Déplétion: Lorsque la tension devient positive, les trous sont repoussés de la
surface du silicium, et de ce fait une couche dite de déplétion se forme. Cette
couche s'élargit avec la tension, donc la capacité Cs et la capacité totale C,
diminuent avec la tension.

- Inversion: Une tension appliquée plus positive diminue encore la densité des trous
a la surface, alors que la densité des €lectrons croit gardant le produit pn constant
(nspszniz). Pour une tension assez grande, la densité des €lectrons devient plus
importante que celle des trous; cela forme une couche d'inversion des €lectrons.
Lorsque la tension augmente au dela de la tension de seuil une inversion de plus en

plus forte apparait; la capacité de la couche d'inversion devient plus grande que Cox

(c'est a dire Cs>>C,y); donc C se rapproche de Co aux fortes tensions.
Grille

Silicium  —A G

Fig. I11-12: Capacité de MOS

L'allure de la capacité correspondant a ces trois cas est montrée sur la figure III-13
(pour le substrat de type p). C'est en fait la capacité dynamique qui est mesurée (a travers la
réponse du systéme a un signal sinusoidal basse amplitude). Par rapport a la fréquence des
signaux de mesure, deux comportements de la capacité MOS peuvent étre constatés, a cause
de la différence des temps de réponse des porteurs majoritaires et minoritaires. Ces deux cas
sont illustrés sur la Fig. III-13. En accumulation et en déplétion la capacité MOS est
déterminée par les porteurs majoritaires tandis qu'en inversion ce sont les porteurs
minoritaires qui la déterminent. Lorsque l'on est en haute fréquence, en inversion, la
génération des porteurs minoritaires ne peut pas suivre les variations de la tension appliquée;
ces porteurs ne contribuent donc & aucune capacité, en revanche la neutralité des charges est
assurée par les porteurs majoritaires aux limites de déplétion d'oil un mouvement des limites
de déplétion, donc la capacité mesurée est la capacité¢ de déplétion en série avec Cox (en
pointillée). Pourtant, lorsque le temps de réponse des porteurs minoritaires est déterminé par
la couche d'inversion, en haute fréquence la capacité MOS augmente en inversion comme en

basse fréquence.
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Inversion — =
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porteurs minoritaires)

4+

Haute fréquence>1 kHz

Fig. I1I-13: Capacité de MOS en fonction de la tension appliquée.

Notons ici que ces explications ne sont valables que pour la capacité grille-source (ou
la capacité d'entrée) en fonction de la tension grille-source du MOSFET de puissance,
I'application d'une tension drain-source rend relativement compliquée cette discussion. Cela
deviendrait encore plus difficile a expliquer lorsque un courant parcourt le canal. Nous allons
voir que la capacité d'entrée augmente considérablement dans la zone ou le MOSFET devient

conducteur, cette augmentation de capacité reste inexplicable jusqu'a présent.

111.6.2. Capacité "Miller":

Nous appelons la capacité grille-drain, la capacité "Miller" car elle est responsable de
l'effet Miller. Elle présente une valeur sensiblement constante, Cgqo tant que la tension drain
est inférieure a la tension grille, évolue pour V>V, suivant une loi du type:

= ngO
1+[(Vgs = Vs ) Dy )

Cu

ou Mgy est un parametre qu'on peut relier a la capacité d'oxyde et au dopage de la région de
base n". Cette formule est approximative: la capacité grille-drain est en réalité déterminée,
dans la zone intercellulaire (Fig. I1I-8), par la mise en série d'une capacité d'oxyde Cs, et d'une
capacité de charge d'espace Cs, développée dans le silicium. Tant que la tension de drain est
plus faible que la tension grille, cette charge d'espace est d'accumulation et d'extension
négligeable; dans ces conditions, la capacité Miller se réduit pratiquement a la seule capacité
de I'oxyde intercellulaire Cggo (ou Cs sur la Fig. III-8), dont la valeur peut €tre définie avec
précision a partir des caractéristiques géométriques de l'espace intercellulaire et de l'épaisseur
d'oxyde. Lorsque la tension drain devient supérieure a la tension grille, la charge d'espace,
alors dépeuplée, a une épaisseur qui croit sensiblement comme la racine carrée de la tension
qu'elle supporte et pour les fortes tensions de drain, la capacité grille-drain se résume a la

capacité de charge d'espace [Debrie-96]. On peut alors poser:

C ~S qNDSsi
8 2V - Vi) (6)
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avec g;=1,04x10-12 F/cm pour le Silicium , S représente la surface de l'espace intercellulaire
et Np le dopage de la base. La formule proposée réunit ces deux comportements
asymptotiques avec la contrainte de continuité des deux représentations pour Vg=Vgs. Dans
ces conditions, le parametre ®yq est défini par:

S? qNpeg

e T IR
e, 2 )

La capacité Miller est un facteur critique dans la détermination du comportement du
MOSFET de puissance durant les commutations; dans les versions de puissance des modéles
de MOSFET congues pour SPICE, la non-linéarité de cette capacité est prise en compte en

fonction de la tension grille-drain; elle est représentée de deux manicéres différentes:

- la premiere utilise I'approche polynomiale qui exclut la possibilité de traiter le cas

des structures haute-tension et 1'étude des régimes transitoires sur charge inductive,

- la deuxiéme est plus élaborée et adaptée aux MOSFET haute-tension; elle décrit la

capacité grille-drain par deux capacités qui commutent analogiquement lors du
passage a zéro de la tension grille-drain sur un cycle de commutation [Xu-88,
Cordonnier-89].
Dans la premiére approche, un polyndme avec un ordre élevé est utilisé afin de pouvoir
modéliser la transition rapide de la capacité Cgq [IR-HEX-93]. A titre d'exemple, la figure III-
14 montre les capacités d'un IRF530 et d'un IRF730 et les modeles de ces capacités par les
polyndémes.

On peut constater que les polyndmes ne suivent pas bien les mesures surtout aux
alentours de la transition rapide des capacités. La modélisation de cette capacité par des
interrupteurs et des capacités non-linéaires est beaucoup plus précise. Mais, dans cette
représentation, l'influence des deux tensions qui varient indépendamment n'est toujours pas

prise en compte.

hEed 4 “ """""" '“"" = = = =Ruil {IRF530)
1,20E-09 |--- __ ........... S Lo — Ruil(RFT30)
I i : : : { | —s—Muedils (IRF5I0)
L. e : << : i T —e—Ma kil (IRFT30)
- ? | N | 3 i :
£
o
& 6,00E-10
4,00E-10
BOOE-10: omsms s o B I N Ny
0,00E+00 : ; .
-10 -5 0 5 10 15 20 25 30

V, (Volts)

Fig. III-14: Approximation par polynomiaux de la capacité¢ Cgd dans le modele SPICE de MOSFET
de puissance.
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111.6.3. Capacité de sortie:

La capacité de sortie est composée de deux capacités; la capacité Miller Cyq et la
capacité de transition de la jonction Cgs. Cette derniére peut étre représentée, en toute

premiére analyse, par une loi du type:
Vds (8)

ou @y correspond, en principe, a la tension de diffusion de la jonction. Cette formule n'est
qu'une approximation globale: la géométrie de la jonction est en effet tourmentée et on devrait
distinguer en toute rigueur plusieurs capacités en paralléle avec des formulations différentes
de jonctions planes, cylindriques ou sphériques. Pour simplifier, on peut ne retenir que
I'expression de la capacité d'une jonction abrupte, mais en prenant la surface développée S,

des caissons P comme surface de jonction. On posera alors classiquement:

C{N Esi
Caso = SP\/ 2¢? 9)
ds

Le parametre @y, dont la valeur est de I'ordre du Volt, peut étre pris "par défaut" si on
considere que son poids devient vite négligeable dés que la tension drain dépasse quelques
volts. Dans la section qui suit, nous allons présenter notre démarche pour la mesure des

capacités de MOSFET de puissance.
lIl.7. Mesure des capacités de MOSFET

1ll.7.1. Base théorique

Une méthodologie de mesure basée sur la représentation du MOSFET sous forme d'un
quadripble électrostatique non-linéaire a été présentée par Y. Lembeye et J. P. Keradec au
LEG [Lembeye-97,Lembeye-97/2]. Le MOSFET est représenté par le circuit capacitif Il de la
figure III-15; en supposant que l'énergie interne du systéme ne dépende que des charges
¢lectrostatiques emmagasinées et que ces charges sont des fonctions des tensions V; et Vg, les

équations permettant de trouver les courants I, et I4 sont les suivantes:

_ ng(Vg)vd) _ EJQg . dvg + an . dvd

& dt av, dt avy dt

[

(10)
L 9Qu(Ve V) Qs 4V, 3Qq dVy

d
dt oV, dt oV, dt

ou les quatre dérivées partielles successivement rencontrées dans ces équations sont Ciss,
Crssg, Crssq et Coss. Il a été démontré que Crss=Crssg=Crssq [Lembeye-97]. Chacun de ces

parametres est une fonction de V, et Vg.
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Fig. I1I-15: Représentation IT du MOSFET.

Par définition, Ciss est la capacité vue entre grille et source lorsqu'un court circuit -
dynamique est placé entre drain et source; la configuration du dispositif de mesure (le pont
d'impédance HP4194A) est alors celle de la figure III-16-a. La capacité Coss est vue entre le
drain et la source du MOSFET lorsque sa grille et sa source sont dynamiquement court-
circuitées, Fig. III-16-b. Enfin Crss est la capacité qui apparait entre la grille et le drain du
MOSFET. Pour cette derniére, la fonction gain-phase du HP4194A est exploitée, Fig. I1I-16-
c; cette fonction du pont de mesure ne permet pas de superposer une polarisation a
l'excitation, c'est pourquoi les polarisations de grille et de drain sont assurées par des capacités
préalablement chargées.

Dans les figures III-16, le condensateur C doit étre choisi afin qu'il se présente comme
un court circuit a la fréquence de mesure (100 kHz); cette valeur présente un bon compromis
entre basses fréquences qui entrainent une imprécision de mesure et hautes fréquences pour
lesquelles les inductance parasites des fils et des pattes du composant deviennent
prépondérantes.

Les capacités d'entrée et de sortie sont directement mesurées par le pont mais la
capacité Miller doit étre calculée a partir de la fonction de transfert enregistrée; V1/Vg, il a été
montré que cette fonction de transfert se réduit a V1/Vg=] oR1-Cgy ot Rr=50Q et w=2nf
[Lembeye-97/2].

Il est & noter que le pont d'impédance mesure la capacité dynamique qui est définie par
la dérivée de la charge par rapport a la tension, (cf. § I'équation (10)); pour la représentation
sous forme de capacité variable avec la tension, la capacité dynamique peut s'obtenir comme

suit:

dC(V dv
Leeyy = {V(U -—d; ) - C(V)]‘——dft} (11)

Donc pour une capacité variable avec la tension la capacité dynamique est déterminée par:

dc(v)
C dynamique =C(V)+V IV (12)

Le pont mesure en fait la capacité dynamique. Les résultats issus de ces mesures sont

donc directement utilisés dans les équations du MOSFET.
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Fig. IlI-16: Configuration du pont d'impédance pour la mesure (a) Capacité d'entré (b) Capacité de
sortie et (c) Capacité Miller d'aprés [Lembeye-97/2]

1l.7.2. Mesures effectuées

Cette méthode présente l'avantage de pouvoir mesurer les capacités du MOSFET (ou
de I'IGBT) en fonction des deux potentiels appliqués aux électrodes du MOSFET. Les
mesures donnent les résultats des figures III-17, III-18 et III-19. Comme on peut le constater,
les trois capacités sont fortement non-linéaires en fonction des deux tensions Vg et V.

La mesure de la capacité d'entrée (Fig. III-17) présente bien les trois cas expliqués

dans la section précédente: accumulation, déplétion et inversion.

P feseraea T [ — -|:': ——— = =100

1,50E-08 ---eommenmmoes I P s —
L B " LN,
=
oo ' 3
bl 111 21 [ SR S
&

5,00E-09 -

2,50E-09 4 -eeereeeemmecbe e b

0,00E+00 :

8 -6 4 -2 1] 2

V,, (Volts)

Fig. IlI-17: Capacité d'entrée en fonction de V et V4 mesurée par le pont d'impédance (MOSFET:
IRFP450FT)
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Fig. III-18: Capacité "Miller" en fonction de Vy et Vg mesurée (MOSFET: IRFP450FI)
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Fig. ITI-19: Capacité de sortie en fonction de V et V4 mesurée (MOSFET: IRFP450FT)

Lorsque la tension drain-source devient plus positive, l'accumulation des porteurs
majoritaires a l'interface oxyde-semiconducteur disparait avec des tensions de grille plus
négatives. Ces variations importantes influent sur les formes d'ondes issues du modele de
MOSFET de fagon considérable; pourtant dans de nombreux modeles la capacité d'entrée (ou
la capacité Cgs) est considérée non variable [Beydoun-94, Debrie-96, Berraies-98].

La capacité Miller mesurée (Fig. III-18) montre une partie plate qui s'étend vers les
tensions plus €levées lorsque la tension de polarisation Vg est plus grande. De cette partie
plate, il est possible de déterminer la valeurs de la capacité d'oxyde intercellulaire, cette valeur
est d'environ Cgqp=9 nF. Cette capacité intervient dans la partie fixe de la capacité d'entrée. De
la figure III-15, ce composant qui correspond a la capacité d'oxyde est d'environ Co=11 nF.
Quant a la capacité de sortie (Fig. ITI-19), définie par Coss=Cg¢s+Cgq, On constate que, pour les
faibles tensions, les mesures donnent des résultats comparables a ceux de la capacité Miller, et

pour les tensions plus élevées, les courbes suivent bien l'expression (8).
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111.7.3. Contraintes des mesures des capacités du MOSFET

Les mesures sont toutes effectuées par le pont d'impédance HP4194A. A cause de la
limitation sur le courant du pont d'impédance, on ne peut pas polariser le dispositif sous test
au-dela d'une certaine tension. Le MOSFET devient conducteur a partir de la tension de seuil
sur sa grille, c'est pourquoi les mesures des capacités ne sont effectuées que pour les tensions
Vs en dessous de la tension de seuil.

Une étude des formes d'ondes du MOSFET durant les commutations (Figs. [1I-20 &
I1I-21) montre que, pendant toute la phase de commutation (a la fermeture ou a l'ouverture) la

tension de grille varie entre la tension de seuil, Vi, et la tension conductrice, Veon=Vn+1/gm.
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Fig. I1I-20: Formes d'onde de MOSFET durant la fermeture (Mesures)

Et c'est justement dans ceite intervalle de Vg que l'on ne peut pas effectuer des
mesures par le pont d'impédance sauf pour les faibles tensions de V4. Nous nous intéressons -
au modele du MOSFET pour la simulation du comportement des dispositifs durant les
commutations; d'une part les formes d'ondes du MOSFET sont largement affectées par les
deux capacités Cg et Cgq, et d'autre part les commutations apparaissent lorsque la tension de
grille varie entre la tension de seuil et la tension conductrice; il est donc indispensable de
caractériser les capacités de MOSFET dans ces conditions.

Le lieu de Vgs-Vys durant la fermeture et l'ouverture, (Fig. I1I-22), montre que la partie
dynamique de Vs apparait lorsque Vs varie entre 1V et 7V (ces deux limites se resserrent
lorsque l'on enléve l'influence des inductances parasites des pattes du composant sur les
mesures). _

La mesure de la capacité d'entrée pour les faibles tensions de polarisation, Vs (jusqu'a
quelques volts), peut étre effectuée par le pont d'impédance. Les résultats de cette mesure sont

donnés sur la figure II1-23.
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Fig. III-21: Formes d'onde de MOSFET durant I'ouverture (Mesures)

250 ; ! . : , ; 250
: ; : —e—V s [Form]
200 TIWCRRIW Y% | s s b menenenne d 1 Lo uwr] f---L 200
7 150 feeeeeemeennd RSEERORENE NEENTRDIES, T o T AR g 4 150
s ! ! i | | :
L 0

-5 -2 1 4 7 10 13
V.. (Volts)

Fig. IT1-22: Lieu V-V, a la fermeture et a l'ouverture

Ces résultats montrent de trés grandes variations de cette capacité au voisinage de la
tension conductrice. Une méthodologie a ¢€té tout récemment présentée par C. Deml
d'Infineon Technologies (groupe semiconducteur de Siemens) pour mesurer la capacftés
d'entrée et la capacité Miller en présence du courant de drain [Deml-99]. D'aprés les résultats
de Deml sur la capacité d'entrée, pour les fortes tensions les mémes allures qu'en faible
tension peuvent étre obtenues. ;

De tels manques existent aussi lors de la caractérisation de la capacité Miller et de la
capacité de sortie. Une méthode de caractérisation de la capacité d'entrée et la capacité Miller
consiste a faire commuter le MOSFET et a utiliser directement les formes d'ondes en
commutation [Aubard-98, Hefner-97, Akhbari-99/2].
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Fig. I1I-23: Capacité d'entrée mesurée pour les faibles tensions de polarisation Vg (Mesures effectuées
par le pont d'impédance: HP4194A)

Cette méthode a pour principe de distinguer les différentes phases de commutation du
MOSFET. Afin de pouvoir séparer les phases de commutation de courant et de tension, il faut
que la commutation soit assez lente. Ceci sera assuré en choisissant une résistance de grille
assez grande. Dans ces conditions, nous pouvons distinguer deux phases successives
correspondant & la commutation de tension et 4 la commutation de courant. A titre d'exemple,
les figures II1-24 et III-25 ﬁontrent les mesures des commutations lentes (la fermeture et
l'ouverture) d'un IRFP450FT avec Rg.on=Rg.0=2 kQ2. Nous pouvons constater qu'a la fermeture
la commutation de courant commence d'abord & tension quasiment constante (4 sa valeur
initiale) durant cette phase, ensuite lorsque le courant s'établit au niveau du courant de charge,
la tension commence a évoluer. A l'ouverture nous voyons le méme comportement avec
'ordre différent; d'abord la commutation de tension et ensuite celle du courant. Pour une
commutation assez lente et pour les tensions Vgs <V, le potentiel de drain est fixe, il est donc
possible de calculer la capacité dynamique vue de 1’électrode de grille en fonction du

potentiel de grille :

Ig_

Ve (13)
dt

Ciss =

V4 =cste
Pour ce calcul, le traitement numérique des signaux enregistrés doit se faire avec
précaution car I’opérateur de dérivée amplifie les bruits qui sont présents dans les signaux

mesurés; ceci devient encore plus important lorsqu’on essaie de retrouver les vraies tensions

Vs et Vs (influence des inductances de boitier).
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Fig. [1I-24: Forme d'ondes de drain (haut) et de grille (bas) de MOSFET durant une fermeture lente
En effet, on corrige les tensions mesurées en enlevant les termes inductifs (voir la

figure II1-26), qui dépendent de la dérivée des courants:

Vg = Vs —(I, +2 L i
gs — VGS (g+ mgG +...)—d£—' (s""mgd +...)E' (14)

Or, on dérive a nouveau ces expressions pour pouvoir obtenir la valeur de la capacité.

Ciss = =
2 2 (15)
dVgs 'l d1y
T—(ig +2m g +...) re =l +m g +..) o

Ces doubles dérivations sont a ’origine de bruit. Ce traitement permet néanmoins
d'obtenir 'évolution des capacités en fonction des deux potentiels Vg et Vg5, y compris aux
alentours du seuil. On retrouve pour les Vg inférieurs au seuil les mesures effectuées au pont
d'impédance, Fig. III-27. On obtient les mémes résultats en traitant les formes d'ondes de
l'ouverture et celles de la fermeture.

En se référant aux formes d'ondes en commutation lente, on voit que la commutation
de la tension s'accomplit indépendamment de celle du courant et lorsque la tension de drain
évolue, le potentiel de grille demeure quasiment constant, donc le courant de grille sert
exclusivement a charger (a la fermeture) ou a décharger (a 'ouverture) la capacité Miller, Cgq.
L'évolution de la tension de drain est alors commandée par la grille, dans ces conditions nous

avons donc:
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C Ig IS
ISs = =
d(Vg —Vg)  dVy, (16)
dt dt Vy =constant

A nouveau ici, les précautions concernant le traitement des signaux mesurés sont aussi

a prendre en considération.
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Fig. I1I-25: Forme d'ondes de drain (haut) et de grille (bas) de MOSFET durant une ouverture lente
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Fig. III-26: (a) Potentiels internes du boitier (b) Tension Vs mesurée et corrigée

Les résultats du calcul de la capacité Miller sont présentés sur la figure III-28. Sur

cette figure, les mesures de la capacité par le pont d'impédance sont également montrées, on
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peut constater que les variations importantes de la capacité Miller se produisent dans les

tensions de drain de plus en plus élevées.

Ciss (Vgs=~.77V) |-

——=——Ciss (Vgs=4,5V)

T Y, SR S—
—— iy (VEs=4,99V) -2 Vids=0
1,35E-08 {----------mmmmomiereaeee —mis=s S wEzeeen =100
% 1,10E08 § ) 2
£ !
= : T : : i
S0, IR [N (e T B SR, RS S
O 6,00E-09 ------------- ‘ ST B O N R par les RARATRE: s :I
i en commutation fente ,' :
3,50E-09 - ﬂ ...........
1,00E-09 i . . ; ;
-4,5 -2,5 -0,5 1,5 3.5 5,5
Vs (Volts)

Fig. I1I-27: Capacité d'entrée obtenue par les mesures des formes d'ondes en commutation lente
comparées avec celles mesurées directement par le pont d'impédance (MOSFET: IRFP450FT).
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Fig. ITI-28: Capacité Miller obtenue par les mesures des formes d'ondes en commutation lente
comparées avec celles mesurées directement par le pont d'impédance (MOSFET: IRFP450FTI).

Il.7.4. Mesure fréquentielle de I'admittance d'entrée

Afin d'identifier la nature des

éléments modélisant le MOSFET lorsqu'il est

conducteur, nous avons effectué des mesures fréquentielles. Pour ce faire, le MOSFET est

polarisé en différents points de fonctionnement en utilisant la tension de polarisation du pont

d'impédance et une alimentation externe. L'amplitude du signal sinusoidal est choisie de

maniére a ne pas perturber les mesures; en fait un signal, avec une grande amplitude, peut

changer I'état du dispositif: s'il est conducteur il devient fermé et vice versa.
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Les résultats des mesures fréquentielles sont illustrés sur les figures I11-29 et III-30.
Dans ces figures, le module et la phase de l'admittance d'entée pour les différentes tensions de
polarisation Vg et pour Vg=3 V sont montrés. On peut voir les variations de la capacité
d'entrée en basse fréquence, par exemple pour Vgs=-5 V a 10 kHz, l'admittance est de
6,78x10™* ', ce qui donne une capacité de Ciss(Vgs=-5V,f=10kHz)=Y/(2nf)=10,8 nF; cette
valeur correspond bien a celle mesurée sur la figure III-17. On repére la méme valeur de la
capacité pour Vgs=3,5 V, ce qui correspond & la valeur mesurée sur la figure III-23. Pour
Vgs=0, on obtient Ciss=2,6 nF et pour Vgs=4,5 V on obtient Ciss=58,3 nF & comparer aux
57 nF mesurés sur la figure I1I-23. Ceci confirme donc le modéle capacitif, ainsi que les

mesures de la capacité d'entrée.

En haute fréquence, le modéle bas signal du MOSFET, lorsqu'il est en état actif, est
décrit par le circuit équivalent dont le schéma est présenté sur la figure I1I-8. La figure III-31
montre le dispositif pour la mesure de la capacité d'entrée et son modeéle petits signaux.
Durant cette mesure, le drain est polarisé par une capacité chimique C=2200 pF chargée au
préélable a la tension désirée. La polarisation de grille est assurée par le pont HP4194A. En
fait, on utilise une capacité pour éviter tout risque de perturbation de mesure qu'on pourrait

rencontrer en cas d'utilisation d'une alimentation externe [Lembeye-97].

Nous avons testé le modéle de MOSFET en comparant les mesures fréquentielles a
I'état conducteur avec une analyse fréquentielle du circuit équivalent de MOSFET dans sa
zone active (Fig. III-31). Les figures III-32 et III-33 présentent le module et la phase de
'admittance d'entrée mesurée (trait fin) et simulée (trait gras), la comparaison donne une
bonne concordance en basse fréquence ce qui confirme l'exactitude des valeurs des capaciteés,
mais en haute et moyennes fréquences le modele doit étre amélioré. En prenant en compte les
inductances parasites des fils de connexions, on trouve des résultats satisfaisants (courbes en

pointillé).
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Fig. I11-29: Module d'admittance d'entrée mesurée pour V4 =3 V et différentes valeurs de la tension de
grille
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Fig. III-30: Phase de I'admittance d'entrée mesurée pour Vg =3 V et différentes valeurs de la tension
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Fig. I1I-31: Mesure de la capacité d'entrée par le pont HP4194A et le modéle bas signal de MOSFET
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Fig. III-32: Phase de I'admittance d'entrée mesurée et simulée (Vg =3 V et V=4,5 V)
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Fig. [1I-33: Phase de l'admittance d'entrée mesurée et simulée (V4 =3 V et V, =4,5 V)

l11.8. Modeéle comportemental du MOSFET

I11.8.1. Circuit équivalent du MOSFET

Vu que le fonctionnement du MOSFET durant les commutations est basé sur la charge
et la décharge de ses capacités parasites, un modele précis doit prendre en compte ces
capacités de maniére rigoureuse. Quelle que soit la technologie utilisée dans la construction
du MOSFET le circuit équivalent présenté sur Fig. III-34 avec un nombre minimum
d'éléments (actifs et passifs) peut représenter le MOSFET de puissance de fagon précise. Ce
circuit est en quelque sorte déductible des deux modeéles présentés dans les paragraphes

précédents (Figs. I1I-8 et I11-9).
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Fig. III-34: Circuit équivalent du MOSFET de puissance

La résistance d'acceés R, (dans laquelle la résistance de canal est comprise) dans le
circuit équivalent de Fig. III-8 ne représente que 2% de la résistance Rpg(on), donc on peut la
négliger. En ajoutant les inductances des pattes et en utilisant des capacités équivalentes au
lieu des capacités partielles le schéma équivalent du circuit de la Fig. III-8 sera équivalent a
celui de Fig. I11-34.

Le modele utilisé pour représenter le MOSFET sera donc un modele
phénoménologique basée sur le circuit équivalent de la figure III-34. En fait, il s'agit ici, a
partir du modele classique de MOSFET en linéaire (dans la zone active du dispositif), de
représenter la totalité des commutations. Pour cela, elles sont décomposées en multiples
phases, chacune étant représentée par des schémas €lectriques équivalents. Quatre phases sont

distinguées, a I'amorgage comme au blocage [Farjah-94, Merienne-96].

[11.8.1.1. Amorgage du MOSFET

Nous considérons le MOSFET dans une structure de la cellule de commutation décrite
au chapitre 1. Les formes d'ondes expérimentales sont rappelées Fig. III-35 et l'on peut

distinguer quatre phases:

1. Les circuits de grille et de puissance sont indépendants, la tension grille source croit
jusqu'a la tension de seuil Vy,. Durant cette phase, il est important de bien prendre en
compte l'évolution de la capacité d'entrée Ciss en fonction des deux potentiels Vs et Vi
[Akhbari-99].

2. Le MOSFET passe en régime linéaire, la diode étant toujours conductrice (son mode¢le est
alors relativement simple). Le schéma équivalent du MOSFET est alors celui de la figure
I1I-34. Le courant drain évolue alors via la grille, dans la mesure ou la source de courant
évolue suivant la relation Inos=gm(Ves-Vin). C'est la phase de commutation en courant.

Durant cette phase, I'évolution des capacités en fonction de Vs et Vg est toujours capitale
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a prendre en compte, mais la connaissance précise du gain g, est également importante
(fonction de Vg, Vi, et de la température).

3. L'étape suivante est gérée par la diode; a partir du moment ou celle-ci se polarise en
inverse, une zone de charge d'espace apparait dans sa base, le modéle du MOSFET reste
identique a celui dans la phase précédente. Notons que cette phase, contrairement a ce qui
est communément admis ne commence pas forcement a l'instant ou le courant inverse est
maximum dans la diode [Farjah-94, Merienne-96] mais bien avant. C'est la phase de
commutation en tension. Les deux modeles (MOSFET et diode) interagissent fortement.

4. Quand la tension Vg atteint la tension Vgsen=laxRpsen), les circuits de grille et de
puissance sont a nouveau découplés, et la tension Vg évolue vers son niveau final (15V le

plus souvent).

Phase 1 Ph2 Phase 3 Phase 4
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10,35

Ve (Volts)
I, (Amps)

.1 0,5

19 ) P + -0,05
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v r ]
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Fig. III-35: Commutation 4 la fermeture (formes d'ondes mesurées)
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111.8.1.2. Blocage du MOSFET

Les formes d'ondes expérimentales a l'ouverture du MOSFET sont présentées sur la

Fig. III-36, quatre phases peuvent €tre distinguées:

Les circuits de grille et de puissance sont indépendants, la tension grille source décroit
jusqu'a un niveau imposé par le courant du MOSFET: Vi ,=Vytlen/gm. Durant cette
phase, il est capital de bien prendre en compte I'évolution de la capacité d'entrée Ciss en
fonction des deux potentiels Vs et V. |
Le MOSFET passe en régime linéaire, la diode étant toujours bloquée, son modéle est
alors décrit essentiellement par l'équation de la tension, dans la zone de charge d'espace.
C'est la phase de commutation en tension. Au premier ordre, on peut considérer que la
tension Vgs évolue alors via le circuit de grille. En effet, la tension Grille-Source est
maintenue sensiblement constante, et le circuit de grille charge alors la capacité Cgq (ou
Crss). Ceci a pour effet de faire évoluer la tension Drain-Source. La résistance de grille
joue fortement sur le dV/dt durant cette phase, de méme que 1'évolution des capacités du
MOSFET en fonction de Vs et de V.

A partir du moment ou la diode devient conductrice, on entre dans la phase de
commutation en courant. Les circuits de grille et de puissance sont sollicités ensemble. Le
modele de diode n’est pas vraiment critique dans cette phase, puisque celle-ci est
conductrice (sauf reblocage de celle-ci, en cas de probleme d’interaction puissance-
commande).

Quand le courant MOSFET s’annule, les circuits de grille et de puissance sont & nouveau

découplés, et la tension Vg évolue vers son niveau final (0 V ou une tension négative).

Se référant au circuit équivalent de la figure II1-34, les équations du MOSFET durant

les deux phases intermédiaires de I'amorcage ainsi que du blocage se résument sous forme

suivante:

dVy

dt | _ 1 Cg +Cha C ][Id_IMos (17)
dVgs Cdscgs +Cdscgd +ngcgs ng Cas +ng IS

dt

ou IMDS'—"K(VgS-Vm)Z. Dans cette expression les grandeurs Vs, Vs, Ig et I sont les variables

d'état.
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Fig. I1I-36: Commutation a la fermeture (formes d'ondes mesureés)

111.8.2. Validation du modeéle

Nous allons présenter la validation du modéle du MOSFET décrit au paragraphe
précédent. Tout d'abord regardons le modele de SPICE. Le point faible de ce modele est qu'il
n'est valable que dans une zone étroite autour du point de fonctionnement pour lequel ses
parameétres ont été identifiés. A titrc d'exemple, nous avons identifié les paramétres du modele
SPICE niveau 3 et puis nous avons ajusté ces parameétres par les modules PARTS de SPICE
pour une vitesse commutation donnée (la résistance de grille R;=75 ) afin de rapprocher les
formes d'ondes mesurées a celle issues de simulation. Le modele de la diode est celui de
Batard présenté au chapitre précédent. Le résultats de simulations sont donnés sur les figures
II1-37 et I11-38. On constate que les formes d'ondes de puissance simulées, Fig. III-37, suivent
bien les mesures malgré le désaccord que l'on a au niveau des formes d'ondes de grille, Fig.
[11-38.
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Fig. I1I-37: Formes d'ondes du MOSFET mesurées en comparaison avec celles simulées par le modéle
SPICE niveau 3 et affiné par le module PARTS pour Rg=75 Q.
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Fig. I1I-38: Formes d'ondes de grille mesurées en comparaison avec celles simulées par le modele
SPICE niveau 3 et affiné par le module PARTS pour Rg=75 Q.

Maintenant, nous changeons la vitesse de commutation en choisissant une résistance de grille
plus faible égale a 18 Q, sans changer les paramétres du modéle SPICE; les résultats de
simulation sont présentés sur les figures II1-39 et [11-40. On remarque une nette différence par
rapport aux mesures aussi bien dans les signaux du circuit de grille, Fig. III-40, que dans les
signaux de puissance, Fig. I11-39. Ceci est dii au fait que les non-linéarités des capacités du
MOSFET ne sont pas correctement prises en compte par le modele SPICE.

En effet, il est clair que le dI/dt est mal évalué. Ceci ne peut pas étre imputé au modele

de la diode, puisque celle-ci est passante pendant une grande partie de la phase de montée en
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courant. C'est donc la mauvaise évaluation de la tension Vg qui est a l'origine de cette erreur
(IM03=K(VgS-Vm)2). Ceci est confirmé par l'allure des signaux de grille (Fig. I1I-40). Du fait de
cette erreur sur le dI/dt, la chute de tension inductive sur le MOSFET est naturellement

faussée.

Vmos (Spice)

Vmos (Mesure)
130 H masssnammanee [mos (Mesure) Imos (S pice) T 19

Voos (Volts)
Imos (Amps)

-2

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6
t(usec)

Fig. I1I-39: Signaux de puissance simulés par le mod¢le SPICE pour R,=18 Q.
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Fig. ITI-40: Signaux de grille simulés par le modéle SPICE pour R,=18 Q.

La méme procédure est suivie avec le modele comportemental présenté au paragraphe
précédent. Les résultats de simulation sont présentés dans les figures III-41 et III-42. Les
formes d'ondes de grille et de drain présentent une bonne concordance avec les mesures. Au
niveau du temps de calcul, il faut noter que le modéle SPICE est au moins cinq fois plus

rapide que notre modele. Notre programme utilise un moteur de recherche non optimisé pour

102



Chapitre IIl : Modéle du transistor MOS de puissance

trouver les bonnes valeurs dans les tableaux concernant les capacités non-linéaires. De plus, le
moteur de résolution utilisé, est un simple script de MATLAB qui peut, lui aussi, étre
optimisé. En outre, le langage MATLAB est environ 3 a 4 fois plus lent qu'un méme
algorithme codé dans un langage non interprété. Une validation plus poussée du modeéle
complet de la cellule de commutation dans le chapitre 3, nous permettra de revoir de fagon
plus précise les limitations et le domaine de validité du modeéle comportemental du MOSFET.

Vgs (simulé)

Vgs (mesure)
Ig (mesuré)

Ig (simulé)

Vi (Volts)

0,3 0,45 0,6 0,75 0,9 1,05
t (psec)

Fig. ITI-41: Signaux de grille simulés par le modéle élaboré dans ce chapitre pour R,=18 Q.
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Fig. I1I-42: Signaux de puissance simulés par le modéle élaboré dans ce chapitre pour R,=18 Q.
lI.9. Conclusion
Une étude bibliographique sur les différents modéles de MOSFET de puissance

montre qu'une modélisation précise du comportement de celui-ci est bien possible avec un
modele constitué d'un cceur issu d'une étude statique (la source de courant qui décrit le
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fonctionnement du MOSFET) et des éléments parasites. La précision du modéle dépend
principalement de la précision de la caractérisation des parameétres et en particulier de la
détermination des capacités non-linéaires. C'est pour cette raison que nous avons consacré une
partie importante de notre travail a la détermination des capacités du MOSFET; malgreé tout, il
reste encore beaucoup de travail dans ce domaine.

De grandes variations de la capacité d'entrée et la capacité Miller au voisinage de la
tension de seuil et de la tension conductrice sont a prendre en compte pour une simulation
fine. Les simulations effectuées présentent un bon accord avec les mesures lorsqu'il s'agit de
changement de la vitesse de commutation ce qui n'est pas le cas pour le modéle SPICE le plus
précis (utilisant les modules PARTS). Ceci prouve qu'une caractérisation fine des capacités
parasites du MOSFET et notamment les capacités d'entrée et Miller, peut rendre son modéle

plus précis.
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Chapitre IV : Modéle de la cellule de commutation Diode-MOSFET: Validation

IV.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter le modele complet de la cellule de
commutation. L'essentiel de la modélisation a €té décrite dans les trois chapitres précédents,
ici nous allons expliquer la maniére dont les informations s'échangent entre les différentes
parties (ou modules) du modeéle complet. Dans cette étape, la modélisation est en fait
hybride; le modele est d'ailleurs construit sur deux modules principaux: i) le module
décrivant la dynamique des charges ii) le module des circuits environnants parmi lesquels le
circuit équivalent du MOSFET. Puisque les paramétres des modeles de composants (diode,
MOSFET) ne se trouvent pas dans les documentations des constructeurs, nous déduisons ces
parametres des mesures présentées dans le chapitre III pour le MOSFET et pour la diode
nous utilisons des diodes spécifiquement congues a des fins de recherche dont nous
possédons les parametres technologiques. Une fois le modeéle complet programmé, il sera
validé par des simulations et des mesures effectuées dans différentes conditions de

fonctionnement.

IV.2. Mise en ceuvre du modeéle de la cellule de commutation

La figure IV-1 montre le schéma-bloc pour la mise en ceuvre du modele de la cellule
de commutation. Ce schéma est constitué de deux principaux modules; le module de la
diode et le module du circuit environnant la diode.

Le module de la diode se compose de deux blocs, le premier est consacré au modele
de la dynamique des charges dans la base de la diode. Nous avons expliqué les détails de ce
modele dans le deuxieéme chapitre. Les sorties de ce bloc sont alors utilisées pour déterminer
la tension aux bornes de la diode. Pour ce faire, a chaque instant, nous avons besoin de la
largeur de la zone de charge d'espace, x;(t), et de la distribution des concentrations des
porteurs au long de la zone de stockage, P(x,t), dans l'intervalle [x;(t),x2(t)]. Les formules
analytiques de la tension de la diode sont données au chapitre II; il est a noter que, pour le
calcul de la tension ohmique, nous avons utilisé l'intégration numérique par la méthode des
trapézoides; le nombre minimum de points dans l'intervalle [x;(t),x2(t)] pour un calcul assez
précis (moins de 5% d'erreur ) est de 10.

Le module du circuit environnant est en fait le modele du reste de circuit, y compris
le modele du MOSFET (qui est constitué de composants électriques). La diode est donc
considérée comme un €élément non-linéaire et avec une dynamique particuliére et pour
déterminer la tension a ses bornes, nous avons besoin de connaitre le courant qui la parcourt.

Le fait d'avoir des modules séparés offre la possibilité de construire facilement des
modeles des autres composants ayant une dynamique de charges dans leurs bases larges tels
que IGBT, GTO,... Mathématiquement, les équations différentielles concernant la diode et

le reste du circuit sont traitées ensemble sous forme d'un systéme d'équations d'état.
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L'initialisation des variables d'état s'effectue par une analyse statique préalable de l'ensemble

du circuit.
Environnement de ci_rcuit
dv e
dt
dv ds i
dt
dly _
da
d] 1 =
di
IDioch: VDiode
Modéle de Diode PIN
Approximation de 1'équation
: de diffusion’
dvgy
% Calcul de la tension de
S  diodePIN =
dx, _
dt  — VSC =
Pex) [T Vi =

Fig. IV-1: Schéma-bloc pour la mise en ceuvre du modéle complet de la cellule de commutation.

IV.3. Validation du modeéle de la cellule de commutation

IV.3.1. Description de la maquette réalisée

Afin de valider le modeéle de la cellule de commutation, la maquette d'un hacheur
série a été réalisée sur circuit imprimé. La figure IV-2 montre les pistes du circuit imprimé
ainsi que la disposition des composants. Différents éléments de cette maquette vont devoir
étre identifiés: la diode, le MOSFET, les inductances et les résistances du cablage, le signal
issu de la carte de commande et enfin les résistances de grille (& la fermeture et a
l'ouverture).

Sur cette maquette, la carte de commande est placée assez loin de la partie puissance
pour que cette derniére ne perturbe pas la commande. La disposition du radiateur est telle
qu'il n'influe pas sur les résultats du calcul d'inductance. Pour simplifier la modélisation nous

avons utilis€ un condensateur céramique dont le modele est plus simple que celui d'un
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condensateur é€lectrochimique. Un modele RLC série est largement suffisant pour
représenter l'impédance d'une telle capacité dans une large bande de fréquence. Ce
condensateur peut étre remplacé par une source de tension parfaite, dans la mesure ou son
imperfection principale, I'inductance des pattes, est intégrée a l'inductance de maille de
puissance. _

Tous les parameétres inductifs et résistifs du cdblage ont été évalués, une fois pour
toute, par la méthode des inductances partielles implantée dans le logiciel InCa; les
formulations analytiques employées sont exactes en continu, et on peut tenir compte de
I'influence de la fréquence par subdivision des conducteurs [Clavel-96]. Cette méthode a été
validée mainte fois sur des géométries du type de celle utilisée ici (Circuit Imprimé) et sur
d'autres beaucoup plus complexes et les résultats obtenus ne peuvent pas étre remis en cause

a l'heure actuelle.

Diode Radiateur MOSFET Carte dz
commande
\‘ Jus, o "/
i | 106 mm
I:’ = r( .......................... SS— 3
K Ryiig & i |
= -
LLE_F - * 0% :
‘K- I 1,5 mm
A :
_ Résistances _
de grille |
i

73,5 mm

Condensateur de
filtrage

72 mm

Fig. IV-2: Pistes du circuit imprimé et disposition des composants sur la maquette
IV.3.2. Détermination des parametres

IV.3.2.1. Commande rapprochée

La figure IV-3 montre le schéma de la carte de commande. Cette commande
comporte un étage qui fonctionne en push-pull (Q3;Q4) chargeant et déchargeant la grille; cet
étage est commandé par un paire de transistors MOS (Q,Q); ces deux étages forment en fait
deux inverseurs, le signal de sortie est alors en phase avec l'entrée. Les transistors Q; et Q;
sont contrélés par un optocoupleur (HCPL 2201/11) qui assure également l'isolation entre la
commande et le transistor de puissance. Deux résistances Ry, et Ry constituent les

résistances de grille a 'ouverture et a la fermeture.
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Cette carte fonctionne de 0 a 200 kHz en fonction de la capacité Cys du transistor de
puissance. La raideur des fronts de commande du transistor de puissance est liée a sa
capacité Cgs et a Rop et Rogr. Nous avons remplacé cette carte par une source de tension dont
les fronts montant et descendant sont les formes d'ondes mesurées sur les drains des
transistors Qs et Q4 (les fleches sur la figure) a la fermeture de ces derniers, Fig. IV-4, car
ces formes d'ondes sont indépendantes de la résistance de grille et de la capacité d'entrée du

transistor de puissance.

+15 @
Q-_| Q;
Q

:ll.l.F

R “. Grille

?X

Rq,r S Source
17
v

5

HCPL 2201111

ON e U@_'_lmnF
I [ —|:.?n.l" !E;; }T_“ 4700

o2

Fig. IV-3: Schéma de la carte de commande utilisée

Ur 1
+13,4V 2 e
TON2=II3 #
Uy — Torp1=50 #
T0;F1=55 #
+2V
/ 3 = >
_/ s \ -
4,6V |—
ETom Ton: (Tom) <T°m‘;

Fig. IV-4: Signal mesuré aux drains des transistors Q; et Q.

IV.3.2.2. Interconnexion

Les parameétres du modéle du céblage sont calculés par InCa. Pour ce faire, nous
avons besoin des dimensions géométriques ainsi que la résistivité du matériau (ici cuivre
p=1;’6,3x107). InCa donne comme résultat un réseau de résistances et d'inductances en série.
Il est possible de les regrouper dans InCa, mais pour pouvoir comparer correctement les
mesures et les simulations, nous conservons un nombre minimum d'éléments dans le circuit
équivalent (Fig. IV-5).
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Lp
— e YN
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Fig. IV-5: Circuit équivalent des pistes du circuit imprimé

A cause de l'effet de peau et de proximité, les parametres de l'interconnexion sont
variables avec la fréquence (la résistance augmente et l'inductance diminue avec la
fréquence); par ailleurs le spectre des signaux en électronique de puissance est assez large
(étendu de 0 jusqu'a quelques dizaines de mégaHertz); a premiére vue, il semble donc
important de tenir compte de cette dépendance de la fréquence. Pour modéliser les éléments
résistifs et inductifs variables avec la fréquence, il est de coutume d'utiliser des circuits
composés de plusieurs cellules RL paralléles [Schellmanns-99]. Cette solution est coliteuse
en terme de temps de simulation, et dans notre cas cela complique la mise en équation du
modele. Il est alors possible de choisir une fréquence qui représente un compromis entre
basses et hautes fréquences, "la fréquence équivalente de largeur de bande" [Zang-96].
Pour un signal trapézoidal avec une fréquence fondamentale de 100 kHz et des fronts de
10 nsec, la fréquence €quivalente calculée est de fo.q=7 MHz. Cette fréquence correspond a
une €paisseur de peau €quivalente de 8.,=25 um. Compte tenu de ce résultat, il apparait que
pour prendre en compte d'effet de fréquence sur les inductances et les résistances des pistes
du circuit imprimé, la subdivision des pistes n'est nécessaire que dans la largeur (I'épaisseur
des pistes est de 35 pum). Il a été montré que pour une piste de largeur de 1 cm la subdivision
de la piste en N=16 (voire N=8) conducteurs élémentaires donne des résultats satisfaisants
[Teulings-97]. Il faut néanmoins noter que l'écart de l'inductance dans le pire cas (en basse

frégence) est moins de 7%, ce qui peut étre négligé.

! Cette fréquence représente en fait une moyenne spectrale du signal étudié, connaissant les
coefficients du développement de Fourier du signal, /a fréquence équivalente de largeur de bande s'obtient par

l'expression suivante:

z::ln'pn

f =m0y .
q m-Ipn d (I}

oll p, sont les coefficients de série de Fourier du signal et fy est la fréquence du fondamental du signal.
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En tous cas, si les inductances sont calculées a une fréquence donnée, nous
commettons une erreur par rapport aux signaux qui varient soit plus lentement soit plus
rapidement. En choisissant une fréquence intermédiaire, nous nous plagons a la fréquence
qui entraine une erreur moins importante en fonction du contenu fréquentiel des signaux
étudiées.

Les résultats du calcul d'inductance a la fréquence f.q=7 MHz sont présentés dans le
tableau [V-1.

Tableau IV-1: Matrice d'inductance de la maquette réalisée

[nH] Ls o s ly I, li
Ls 140 -5.36 0.52 -0.10 0.35 0.09
Ie 124 -0.19 1.51 -1.99 0.76
Ve 1840 | -0.67 0.46 -0.72
Iy 12.20 -4.76 3.24
Iy 12.20 -2.03
I, 7.02

Compte tenu les résultats présentés dans le chapitre I concernant le regroupement des
inductances, pour les boucles principales du circuit équivalent de la figure IV-5, la matrice
2x2 d'inductance représentant ce circuit est:

L= |: L Drain M Drain-Grille 1
M Grille=Drain L Grlle ( )

ou les éléments de cette matrice sont calculés comme suit:

Lprain =Lp +Mp_gic +Mp_g +Mp_ + 4o + Mgio_p + Mgig—g + Mgio—s +
lg+My_p +My_go + My +1; + M p + M, g, + Mg 4

LGriIle =LG +MG-S +MG—g '|'lg +Mg—G’ +Mg—s +]S +MS‘G +Ms—g (2)

M prin-Gritle: =M Grilte-Drain =Mp-g +Mp_s +Mp_; + Mg + Mgy +Mgjo_s +
My g+My +]Md_g +1,+M, g +Ms_g

En choisissant les grandeurs Iy, I, Vgs et V¢ comme variables d'état, comme cela a
été évoqué au chapitre III, les deux équations (3) avec les deux autres données au chapitre

III (Eq. 17) forment un systéme d'ordre 4 qui décrit la cellule de commutation. Notons ici
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que la diode est considérée a part et comme un élément avec une entrée de courant et une

sortie de tension.

dl,
d | 1 [ L Grille ~Mpain-Gritte }{Vbiodc = Vs *RDS(m)Id}[ E } 3)
e | LominLorite ~Mrin-ceite LM drain-Gite L prain =V =R, I, U
dt

IV.3.2.3. Diode

Concernant la diode, nous avons opté dans le cadre de la validation du modele
proposé pour la diode spécifique réalisée par SGS-Thomson pour le LAAS. De cette
maniere, de nombreux parametres comme le profil de dopage sont disponibles, ce qui n'est
pas le cas pour les diodes du commerce. Il va de soi qu'il faudra, dans le futur, proposer des
méthodes de détermination des paramétres nécessaires au modele de la diode
(essentiellement la durée de vie des porteurs et le profil de dopage).

Le composant qui a servi de référence pour 1'épreuve de validation provient d'un lot
de diodes rapides. Les valeurs d'un certain nombre des paramétres du modele ont pu étre
tirées de données de structure qui nous ont été communiquées aimablement par I'équipe de
M. Ph. Leturcq du LAAS. Les paramétres de la diode utilisée sont alors:

- Calibre de la diode 600V/12A avec une base quasi-homogene

- Surface active de jonction : S=4 mm®

- Concentration moyenne d’or dans la base : Na,=9,2x 10" em™

- Le profil des impuretés dopantes dans la diode, défini pour une tenue en tension de
600V est donné par la figure IV-6. Il permet de déterminer le dopage de la base:
Npg=1,5x10"* cm™ et sa profondeur qui a été fixée 8 W=40 pm comme résultante de
la différence entre 1'épaisseur de I'épitaxie n” (environ 60 pm) et celle de la diffusion
p~ (environ 20 pum). De ce choix découlent les valeurs des paramétres décrivant le
profil de dopage au voisinage de la jonction nn* : Np;=10"® cm™ et Lp=0,56 pm.

La durée de vie ambipolaire des porteurs s'obtient par

7 2.5
5,4x10 T
g2t [ ° (4)
NAu TU
ou T représente la température de jonction en °K et Ty une température de référence prise
égale a 300 °K. D'autres parameétres, comme les parameétres de recombinaison dans les
émetteurs, h, et hy, et la mobilité des porteurs, p, et p,, ont des valeurs typiques:
h,=h,=1,5x10""cm*s™,
1p=1430 cm*V's™,
=495 cm®V''s™,

112



Chapitre IV : Modeéle de la cellule de commutation Diode-MOSFET: Validation

1,0E+20 ,
1,0E419 |-
E H 1 . \ H s .
= ! ; : ] ; V :
£ 1,0B416 - SO, ¢ S e R | S } e sl e CHR—
B H ' i i ‘ ' V
S : i ! : i ] :
g 1,0E+15 = SEERn SR S e .:-”““"”-E"””"."f"""""-{_""" G e L S SR AR
& ; . i ] : ] :
1,0E+13 : i : : . . :
0 10 20 30 40 50 60 70 80

W (um)

Fig. [V-6: Profil des impuretés dopantes pour la diode rapide étudiée

IV.3.2.4. MOSFET

Le modele du MOSFET présenté au chapitre précédent nécessite la connaissance des
trois capacités parasites non linéaires, des inductances des pattes, du gain g, de la source de
courant et de la tension de seuil Vy. Ces deux derniers parametres peuvent étre obtenus a
l'aide d'un traceur (en prenant garde aux variations avec la température). Concernant les
capacités parasites du MOSFET, les méthodologies, toutes spécifiques, présentées au
chapitre III doivent étre utilisées pour leur détermination. La Fig. IV-7 présente la
caractéristique de transfert Imos=f(Vy) du MOSFET IRFP450FI. On constate un écart
important sur la tension de seuil entre la courbe mesurée par traceur et celle de 'abaque du

constructeur (3,55 V mesuré par rapport & 3 V par 1'abaque du constructeur).

25 T
——Traceur
20 1-- —h——Abaque (25°C) | A
ce-m...Modéle
2 15 1-{Modele : lyos=k (Vgs-Vin)®
E k=2,9
3; 10 4- Vin=3,565V
54
0 & =
2 3 4 5 6 7

V,, (Volts)

Fig. IV-7: Caractéristique de la source de courant du modele de MOSFET
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Les résultats des mesures des capacités parasites du MOSFET présentés au chapitre
III vont alors étre mis sous forme de tableaux de données. Ces tableaux contiennent les
valeurs des capacités du MOSFET en fonctions de Vg et Vg. Deux vecteurs des tensions
Vs et Vs indiquent I'appartenance des colonnes et des lignes a des tensions (Fig. IV-8).

Cette forme de mise en application des capacités non-linéaires nécessite un moteur
de recherche performant (rapide) pour éviter des temps de calcul trop élevés. Il est
également possible de trouver des fonctions analytiques pour les capacités, afin de diminuer
le temps de recherche des bonnes valeurs de capacités, mais vues les transitions rapides des
capacités dans certains cas, une évaluation précise des capacités par les fonctions

analytiques semble difficilement réalisable.

Vds(t)
{Vdsl Vdsz VdsS R Vcls.nn

Ves(t) - i _

Vst Caat Caaz Caais - - - Cugm

Vgs2 Coai Cgaaz  Cgaa3 Ce2dm _| Interpolation

Vgs3 Cesai Cgaaz  Cgaas Cg3dm 2D

Ciss=| . : \
. ng(vds(t)a Vgs(t))
| Vesn | | Cenat Conaz Cgnas C gnam |

Fig. IV-8: Tableau de données des capacités non-linéaires et les vecteurs de tension correspondants

Comme nous l'avons évoqué au chapitre III, les valeurs des capacités du MOSFET
au voisinage de la tension conductrice et de la tension de seuil sont décisives pour des
simulations précise. Nous avons présenté des méthodes pour déterminer la capacité Miller et
la capacité d'entrée mais la capacité de sortie reste a identifier. Par la suite nous allons
choisir un point de fonctionnement de base, pour lequel cette capacité sera déterminée de
fagon a caler les formes d'ondes simulées et mesurées; ces valeurs ne seront plus changées
pour les simulations suivantes. Ainsi, on étudiera la robustesse du modéle de la cellule de
commutation par rapport au changement de point de fonctionnement. Trois grandeurs
spécifiant le point de fonctionnement sont:

1) La vitesse de commutation (Rg.on €t Rg-off)

2) La tension d'alimentation

3) Le courant de charge

114



Chapitre IV : Modéle de la cellule de commutation Diode-MOSFET: Validation

I", la vitesse de

Puisque le MOSFET est un élément entiérement "controlé par la grille
commutation est facilement déterminée par l'impédance de grille. Dans les simulations,

différentes résistances de grille représentent donc différentes vitesses de commutation.

IV.3.3. Résultats des simulations pour le point de fonctionnement de base

Par la suite, nous allons présenter les résultats des simulations pour le point de
fonctionnement choisi comme base. Les conditions du circuit sont alors:

- Rgion™Reom=75 €2

- E=90 Volts

- I.v=8 Amps

IV.3.3.1. Fermeture du MOSFET

Les formes d'ondes expérimentales et celles de la simulation a la fermeture du
MOSFET sont présentées sur les figures de IV-10 a IV-13. Ces figures montrent un trés bon
accord global entre les formes d'ondes simulées et les formes d'ondes expérimentales, alors
que la commutation est relativement rapide pour Rgen=75 Q. Afin de pouvoir mieux
comparer les résultats de la simulation et de l'expérience, nous avons extrait certaines
caractéristiques des signaux de puissance et de commande. Il s'agit des signatures
importantes qui sont définis par la suite:

Tavax) : Ce courant est le courant maximum de la diode en recouvrement inverse; il

est une des caractéristiques de la diode de puissance et varie avec le niveau de

tension inverse, le niveau du courant commut€ et la température.

Vpiodevax) : C'est la surtension sur la diode, qui est une grandeur importante lors du

dimensionnement du dispositif. Cette tension est fonction de la vitesse de

commutation et détermine le temps de remontée du courant de diode a la fin du
recouvrement.

dIg/dt : C'est la pente de la montée du courant de drain. Cette caractéristique est en

fait variable dans le temps (au long de la montée du courant de 0 a Igmax) et on

mesure une valeur moyenne aux alentours du courant de charge I.

dVg/dt : Clest le taux de descente de tension Vg la ou il est imposé par les

semiconducteurs (MOSFET+Diode). |

T, : Clest la durée de commutation qui se mesure a partir de la forme d'onde de

tension de grille. C'est le temps entre l'instant ou la tension atteint la tension de seuil,

t;, et la fin de commutation ot la partie plate de tension de grille se termine, t3 (Fig.

IV-9).

' Les composants sont soit "contrdlé par la grille” soit "contrdlé par le dispositif"; il se trouve que

certains composants peuvent fonctionner dans les deux modes durant la commutation.
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Qg : Clest la charge de grille qui caractérise la capacité d'entrée du MOSFET. Cette
charge est calculée par l'intégration du courant de grille dans l'intervalle [to,t3] (Fig.
IV-9).

Whiosrer @ C'est de I'énergie perdue dans le MOSFET durant la commutation.

Whioge : C'est de I'énergie perdue dans la diode durant la commutation.
Vgs A
vds

V con— V 1h+Ich"rgm

T L ;
oV / M

I, A to 4 1

 FO SO |

Y

L

Fig. IV-9: Temps de commutation et la charge de grille durant la fermeture de MOSFET.

Les tableaux IV-2 et IV-3 résument ces grandeurs pour les formes d'ondes des
figures de IV-10 a IV-13. En ce qui concerne la surintensité dans le MOSFET due au
recouvrement inverse de la diode, elle a été bien simulée et comme indiqué dans le tableau
IV-2, I'erreur est de moins de 1%. Les différences observées, en ce qui concerne la pente de
la tension du MOSFET, peuvent provenir de la méconnaissance du profil de dopage, qui
influe sur la forme d'onde de tension de la diode et par conséquence sur la descente de la
tension du MOSFET; ceci explique aussi I'erreur de 10% sur la surtension de la diode.

Le fait qu'on n'ait pas pris en compte l'influence de la température sur la
caractéristique de transfert du MOSFET peut expliquer l'erreur sur la pente du courant. De
méme, une mauvaise caractérisation de la capacité d'entrée peut engendrer de telles erreurs.

Cette derni¢re influe aussi sur le temps de commutation via le circuit de grille.
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Fig. IV-10: Formes d'ondes du courant et de la tension du MOSFET durant la fermeture.
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Fig. IV-11: Formes d'ondes du courant et de la tension de la diode durant la fermeture du MOSFET.
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Fig. IV-12: Formes d'ondes du courant et de la tension de grille du MOSFET durant sa fermeture.
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Fig. IV-13: Formes d'ondes des puissances instantanées du MOSFET et de la diode durant la
fermeture du MOSFET.

Tableau IV-2: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Taayy (AMps)  Vpiodeemaxy (VOIts) | dIg/dt (A/us)  [dVag/dt (KV/ps)
Expérience 13,4 -106,0 172 1,73
Simulation 13,3 -95.4 141 1,44
Erreur 0,74% 10% 18% 16,8%

Tableau IV-3: Comparaison simulation-expérience de la temps de commutation, la charge de grille et
les énergies perdue + emmagasinée dans les composants de puissance

Te (usec) Qg (nC) Wwosrer (W) Woiode (1)
Expérience 0,51 95 56,5 8,93
Simulation 0,63 102 65,3 8,35
Erreur 23,5% 6,9% 15,6% 6,5%

IV.3.3.2. Ouverture du MOSFET

Pour les mémes conditions de circuit, les formes d'ondes expérimentales et simulées
a l'ouverture du MOSFET sont présentées sur les figures de IV-15 a IV-18. Les grandeurs a
éomparer sont les mémes que celles du paragraphe précédent, avec cette différence qu'a
I'ouverture du MOSFET, la surtension apparait sur le MOSFET. Les signatures des signaux
a comparer sont alors:

Vasimax) : C'est la surtension sur le MOSFET due aux inductances parasites du circuit

de puissance.

dIg/dt : C'est la pente de la descente du courant de drain. Cette caractéristique est en

fait variable dans le temps et on mesure une valeur moyenne aux alentours de /2.

dVgy/dt : Clest la pente de la montée de tension V..
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T, : Clest la durée de commutation qui se mesure a partir de la forme d'onde de
tension de grille. C'est le temps entre l'instant ou la tension atteint la tension de
conduction (Vy+len/gm), t1, et la fin de 'ouverture, lorsque le courant de drain atteint
le zéro, t3, (Fig. IV-14).

Qg : C'est la charge de la grille qui caractérise la capacité d'entrée de MOSFET. Cette
charge est calculée par l'intégration du courant de grille dans l'intervalle [to,t3] (Fig.
IV-14).

Whwosrer : C'est de I'énergie perdue dans le MOSFET durant |'ouverture.

Whiode : C'est de 1'énergie perdue dans la diode.

Vss A e
N
T vds /)' \U/._____
= /
Vcon_vlh+1ch1rgm 5 2 o \
rd
v(h g b
i
ov s t >

TC

Fig. IV-12: Temps de commutation et la charge de grille a I'ouverture.

Encore une fois, comme a la fermeture, on voit un bon accord global en comparant
les formes d'ondes simulées et mesurées. En ce qui concerne le trainage de la tension Vs,
Fig. IV-15, il n'a pas été bien simulé en raison de la méconnaissance de la capacité de sortie
CgqtCys aux faibles tensions Vg (cette tension est essentiellement déterminée par ces deux
capacités). En revanche, en haute tension, la pente de la tension Vg correspond mieux a la
mesure ce qui conduit a prédire correctement la surtension sur le MOSFET. L'erreur est de
moins de 2% (voir le tableau IV-4). La fréquence des petites oscillations sur la tension du
MOSFET correspond bien aussi a la mesure. Le temps de commutation ainsi que la charge
de grille sont surestimés comme a la fermeture; ceci provient d'une part, de la capacité
d'entrée et notamment de ses valeurs au voisinage de la tension conductrice et d'autre part,
de la mauvaise évaluation de la tension du MOSFET qui détermine une grande partie du

temps de commutation.
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Fig. IV-15: Formes d'ondes expérimentales et simulées du MOSFET a I'ouverture.
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Fig. I[V-16: Formes d'ondes expérimentales et simulées de la diode a I'ouverture du MOSFET.

sessrersismenan W p g (M edure) ———————Vgs
?|W|;(m.;n”: — | 08

0,4

15

(Volts)

A4
13

0,9 12 1,5 1,8
t (psec)

Fig. IV-17: Formes d'ondes expérimentales et simulées de la grille a l'ouverture du MOSFET
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Fig. IV-18: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode durant l'ouverture du MOSFET

Tableau IV-4: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Vasovax) (Volts) dly/dt (A/ps)  [dVgy/dt (kV/ps)
Expérience 118 127 0,93
Simulation 116 145 0,82
Erreur 1,69% 14% 11,8%

Tableau IV-5: Comparaison simulation-expérience du temps de commutation, de la charge de grille
et des énergies perdues dans les composants de puissance

Te (usec) Q, (nC) Wuosrer (W) Wiode (1)
Expérience 0,607 -167 93,7 1,75
Simulation 0,695 211 82,4 1,72
Erreur 14,5% 26% 12% 1,82%

IV.3.4. Résultats des simulations pour les différents points de fonctionnement

IV.3.4.1. Changement de la vitesse de commutation

Pour une commutation plus rapide (par rapport au point de base), nous avons choisi
une résistance de grille de 22 Q; le reste des paramétres est sensiblement identique au point
de base: E=98V et [4=8A. La comparaison des simulations et des mesures a la fermeture du
MOSFET, Figs. IV-19, IV-20, IV-21 et IV-22, donne une bonne concordance en ce qui
concerne les formes d'ondes de puissance. Les résultats chiffrés des tableaux IV-6 et IV-7,
montrent aussi un bon accord simulation-expérience; les erreurs sur les caractéristiques des

signaux de puissance sont toutes inférieures a 15%, alors qu'a cause de la surestimation de la
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capacité d'entrée, nous avons un €cart plus important sur le temps de commutation et la
charge de grille (23% et 26%).

En revanche, a l'ouverture les erreurs sont plus grandes (Fig. de IV-23 & IV-26).
L'origine de cette situation est la tension de grille; on constate, sur la tension Vg mesurée
durant la commutation, qu'il existe deux parties plates, la premiére est la tension conductrice
Vintlen/gm qui vaut environ 5V, Fig. [V-25, et la deuxiéme, dont l'origine nous est inconnue,
apparait juste apres la premiére et son seuil est environ de 0V. En réalité, les valeurs des
capacités du MOSFET a V=5V sont tout a fait différentes de celles mesurées a Vg=0V.

Une perturbation de la carte de commande n'est pas a exclure pour expliquer ce "plateau” a
OV

sesssesssisesen Vim0 s (mesuré )

130 r Imos (mesuré)

110 4------

a0 _._‘.. ;

70 4

80 v s rn

Vs (Volts)
Iy (Amps)

11 [ OO UL SR |

-10

: . : - T T T -2
0,45 0,5 0,55 0,6 0,65 0,7 0,75 0,8 0,85

t (pusec)

Fig. IV-19: Signaux du MOSFET 4 la fermeture pour Ry,n)=22 Q.
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Fig. IV-20: Signaux de la diode a la fermeture du MOSFET pour Ryn=22 Q.
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Fig. IV-21: Signaux de commande a la fermeture pour Rgy,n)=22 Q.

masssassnassanni P omos (mesure) Pmos I

1500 4 o | mee———— diode (Mesuré) Pdiede o
H ¥ ] ¥ ) + 1200
1100 + 700
£} s :» 5 _- 3
g - Tu |y J SRR (PRSP LRy SRt & (o SR 65 ﬁ
E 700 E'
g 3: 5 5 ; : ‘: E 2
= 500 EEEEE s e e A S e e -300 &5
300 4------- )
+ -800
100 | ; ,
-100 i ? i : : : : -1300
0,55 0,575 0,6 0,625 0,65 0,675 0,7 0,725 0,75

t (psec)

Fig. IV-22: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode & la fermeture pour Ryiny=22 Q.

Tableau IV-6: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Tamax) (AMPS) | Vpiogequax) (VOItS) dly/dt (A/us)  [dVg/dt (kKV/us)
Expérience 16,0 -173 246 2,00
Simulation 17,3 -177 274 2,33
Erreur 8,1% 2,3% 12% 14%

Tableau I'V-7: Comparaison simulation-expérience du temps de commutation, de la charge de grille
et des énergies perdues dans les composants de puissance

T. (psec) Q; (nC) Wwosrer (W) Woiode (1)
Expérience 0,176 -167 32,6 20,5
Simulation 0,216 =211 30,9 20,3
Erreur 23% - 26% 5,3% 6,1%
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Fig. IV-23: Signaux du MOSFET a l'ouverture pour Ry,p,=22 Q.
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Fig. IV-24: Signaux de la diode l'ouverture du MOSFET pour Ryom=22 Q.
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Fig. IV-25: Signaux de commande a l'ouverture du MOSFET pour Ry,m=22 Q.
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Fig. IV-26: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode a I'ouverture pour Rys=22 Q.

Tableau [V-8: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Visovax) (Volts) | dlg/dt (A/us)  |dVg/dt (kV/ps)
Expérience 143 232 1,79
Simulation 171 348 2,97
Erreur 19,6% 50% 66%

et des énergies perdues dans les composants de puissance

Tableau IV-9: Comparaison simulation-expérience du temps de commutation, de la charge de grille

T, (usec) Qg (nC) Whioseet (HUJ) Whiode (1)
Expérience 0,273 -174 64,8 2,42
Simulation 0,243 -214 379 1,76
Erreur 11% 23% 42% 27%

IV.3.4.2. Changement de la tension d'alimentation

Nous avons doublé le niveau de la tension d'alimentation, les conditions du point de
fonctionnement sont alors E=200V, I4=8A et Rgon=Rgom=75 Q. A la fermeture, les
résultats des simulations sont mieux adaptés aux mesures, Fig. IV-27 a IV-30, par rapport a
la commutation rapide qu'on viert de voir. On peut pourtant améliorer la qualité des
simulations en prenant en compte l'influence de la température sur les paramétres de la diode
et du MOSFET. Le recouvrement de la diode ainsi que la tension de seuil du MOSFET sont
fortement lié€s a la température. Par rapport au point désigné comme base nous avons des

pertes plus importantes dans les deux composants de puissance d'ou une augmentation de la
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températures dans les dispositifs. Ceci peut en fait expliquer la différence entre les courants
maximum mesurés et simulés. La différence sur le trainage de la tension du MOSFET est
associée a la méconnaissance de la capacité de sortie du MOSFET lorsque la tension de
grille est au plateau. La charge de grille est faussée a cause des perturbations qu'on voit sur
le courant de grille.

A T'ouverture, Fig. IV-31 a IV-34, on voit aussi un bon accord global. La remarque
sur le début de la tension du MOSFET fait penser toujours a la capacité de sortie du
MOSFET.

340 o\ 4 8 (mesurs)

wemmmeemeeen|d [mezure)

290 -

240

190 ___._._._._..I__.__.__...__:....__._ e S

Iy (Amps)

140 -

Vs (Volts)

90 4

100 200 300 400 500 600 700 800

t (ns)

Fig. IV-27: Signaux du MOSFET a la fermeture pour E=200V.
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Fig. IV-28: Signaux de la diode a la fermeture du MOSFET pou E=200V.
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Fig. IV-29: Signaux de commande a la fermeture du MOSFET pour E=200V.
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Fig. IV-30: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode & la fermeture pour E=200V.

Tableau IV-10: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Laax) (Amps) | Vpiodeemax) (Volts) | dlg/dt (A/ps)  [dVg/dt (kKV/ps)

Expérience 15,46 0 187 0,95
Simulation 14,73 0 149 1,21
Erreur 4,72% 0% 20% 27%

Tableau IV-11: Comparaison simulation-expérience des temps de commutation, de la charge de
grille et des énergies perdues dans les composants de puissance

T, (nsec) Qg (nC) Woseer (1) Wiode (1)
Expérience 0,769 92 176 17,5
Simulation 0,613 199 218 12,3
Erreur 20% 116% 23% 30%
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Fig. IV-31: Signaux du MOSFET a l'ouverture pour E=200V.
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Fig. IV-32: Signaux de la diode a I'ouverture du MOSFET pour E=200V.
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Fig. IV-33: Signaux de grille & 'ouverture du MOSFET pour E=200V.
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Fig. IV-34: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode a l'ouverture pour E=200V.

Tableau IV-12: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Vismag (Volts) | dly/dt (A/us)  dVg/dt (KV/us)

Expérience 235 157 1,69
Simulation 230 182 1,93
Erreur 2,1% 15% 14%

Tableau IV-13: Comparaison simulation-expérience des temps de commutation, de la charge de
grille et des énergies perdues dans les composants de puissance

T (usec) Qg (nC) Wwosrer (1) Woiode (1)
Expérience 0,72 -188 202 2,47
Simulation 0,84 211 180 2,64
Erreur 16% 12% 10,7% 7,1%

IV.3.4.3. Variation du courant de charge

La modification du courant commuté change en fait le niveau de la tension de
plateau (ou de la tension conductrice). Nous avons étudié les formes d'ondes en
commutation pour un courant de charge de 4A (les autres conditions sont les mémes que
pour le point de base; E=100V et Rg(on)=Rg(ofy=75£2).

Une fois encore, les résultats de simulations a la fermeture du MOSFET en
comparaison avec les mesures, Fig. IV-35 a IV-38, sont globalement satisfaisants. Il faut
noter que le calcul des pertes est moins précis dans ces conditions, surtout sur la diode, en
raison de son bas niveau de pertes. Les forme instantanées des puissances dans les
dispositifs de puissance sont pourtant bien simulées, Fig. IV-38.

En ce qui concerne l'ouverture du MOSFET, Fig. IV-39 a IV-42, la surtension sur le
MOSFET est bien prédite (une erreur de moins de 3%).
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Fig. IV-35: Formes d'ondes du MOSFET a la fermeture pour I5=4A.
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Fig. IV-36: Formes d'ondes de la diode a la fermeture du MOSFET pour I=4A.
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Fig. IV-37: Formes d'ondes de commande du MOSFET a la fermeture pour I;,=4A.
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Fig. IV-38: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode a la fermeture du MOSFET pour

[ =4A.
Tableau IV-14: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance
Lagvagy (AMpS) | Viodeqvaxy (Volts) dlg/dt (A/ps)  |dVg/dt (KV/ps)
Expérience 8,03 0 125 2,15
Simulation 8,57 0 106 1,71
Erreur 6,7% 0% 15% 20%

Tableau IV-15: Comparaison simulation-expérience des temps de commutation, de la charge de

grille et des énergies perdues dans les composants de puissance

T, (usec) Qg (nC) Wwosrer (1)) Whiode (1)
Expérience 0,55 -90 32 3,9
Simulation 0,63 -104 38 5,4
Erreur 14% 16% 18,6% 37,4%
150 [y 10
120 - " e ' - 8
g 60 4 E
: 3
S i
30 L 2
07 40
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Fig. IV-39: Formes d’ondes du MOSFET a l'ouverture pour I=4A.
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Fig. IV-40: Formes d'ondes de la diode a I'ouverture du MOSFET pour I;=4A.
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Fig. IV-41: Formes d'ondes de grille du MOSFET a l'ouverture pour I;,;=4A.
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Fig. IV-42: Puissances instantanées du MOSFET et de la diode a l'ouverture pour I;,=4A.
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Tableau IV-16: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Vasmax) (Volts) | dIy/dt (A/us)  [dVg/dt (kV/us)
Expérience 123 136 1,43
Simulation 120 104 1,04
Erreur 2,4% 24% 27%

Tableau IV-17: Comparaison simulation-expérience des temps de commutation, de la charge de

grille et des énergies perdues dans les composants de puissance

T. (psec) Qg (nC) Wwosrer (1) Whiode (1)
Expérience 0,68 -153 38,2 0,81
Simulation 0,72 -185 38,7 0,61
Erreur 6,2% 21% 1,5% 25%

IV.4. Influence des capacités non-linéaires dans la simulation

Dans la plupart des modeles qui prennent en compte la non-linéarité des capacités du
MOSFET, l'influence de la tension de grille sur les variations des capacités de MOSFET est
négligée, alors que nous avons vu que ces capacités, et notamment les deux capacités
d'entrée et Miller, sont fortement non-lin€aires en fonction des deux potentiels Vg et V.
D'ailleurs, ces deux capacités influent sur les formes d'ondes durant la commutation de fagon
considérable.

A la fermeture, durant la commutation du courant, la capacité Cgs par l'intermédiaire
de la source de courant (modele du canal de MOSFET) joue sur la forme d'onde du courant
et par conséquent sur les formes d'ondes de tension du MOSFET. Par contre a I'ouverture,
pendant la commutation de tension, c'est la capacité Miller qui détermine l'évolution de
tension par le biais du courant de décharge de la grille.

Le schéma de la figure II-43 montre le mécanisme par lequel la capacité d'entrée
détermine les formes d'ondes a la fermeture. La valeur élevée de la capacité d'entrée, au
voisinage de la tension conductrice sur la grille, entraine une grande constante de temps du
circuit grille (si on néglige l'influence de l'inductance de grille et de source), la tension de

grille évolue alors selon cette constante de temps.

Circuit de drain

Circuit de grille

IdzImos

V=vo(1-e") Tntoss=8m( Vs~ Vin)

T=Ry(Cye+Cyy)

VdﬁE-deIdfdt

Fig. IV-43: Mécanisme de la détermination des formes d'ondes de puissance par la grille durant la
“fermeture du MOSFET
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A la fermeture, durant I'accroissement du courant MOSFET, ce dernier est quasiment
égal au courant Iyvps; or le courant Iyos est en fait une image de la tension grille
(Imos=gm(Vgs-Vin)) et la chute de tension inductive sur le MOSFET est proportionnelle a la
dérivée du courant; 1'évolution des formes d'ondes de MOSFET est donc déterminée
indirectement par le circuit de grille.

Au début de l'ouverture, lorsque la diode est bloquée, le courant de MOSFET est
constant et égal au courant de charge; le courant de grille passe entiérement par la capacité
Miller et la décharge, ce qui fait monter la tension de drain. En raison d'une grande valeur de
la capacité Miller aux faibles tensions de drain et a la tension conductrice de grille, le
courant de grille quasi constant fait évoluer la tension de drain par:

t
Ly 1
Vi = Vgs —ng =(Vm - . J—Ig . I (—C }.dt 4)

m - gd

Bien évidemment, le terme déterminant de cette expression est l'intégrale et si I'on
considere que la capacité Cgq est constante, on en déduit I'expression approximative de Vg5 a
la phase de montée en tension:

Io) I
Vs =(V|I1 +i]_c_g'(t_'t0) (5)

gd

D'aprés cette expression, il est clair que la capacité Miller joue le role essentiel
durant la phase de commutation de tension a l'ouverture. En résumé, le schéma de la figure

[V-44 montre le mécanisme de 1'évolution de la tension de drain via le circuit grille.

Circuit de drain

Circuit de grille

Vdﬁ'vgd

_" Is':(UT" v:on)”Rg(uﬁ) —P ng=Ig{ I":0)"'(C:gd —P>

vg,s:Vcnn:Vth_*—Ich’:gm

Vgioae=V¢s-E

Fig. IV-44; Mécanisme de la détermination des formes d'ondes de puissance par la grille durant
l'ouverture du MOSFET

Pour montrer l'influence de la prise en compte du deuxi¢éme potentiel Vg, sur les
formes d'ondes durant la commutation, nous avons présenté les formes d'ondes de puissance
obtenues par des simulations lorsque les capacités ne dépendent que du seul potentiel Vgs.
Les figures 1V-45 et IV-46 présentent les résultats des simulations et des mesures pour
E=100V, I;4=8. Le tableau IV-18 compare certaines grandeurs, dans les trois cas de figures:
les valeurs mesurées, les valeurs simulées lorsque C=C(Vgs,Vys) et les valeurs simulées
lorsque C=C(Vgs).
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annnnssnaansass Vimos ( Mesure) C( Vs, Vies) C(\ds)
sressrseseses = [mos { Mesure) C(Vds,Vigs) C(\vds)
T . . T . r 20

Vimnas (Volts)
Inos (Amps)

; ; : i -20
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7

t (psec)

Fig. II-45: Influence de la non-linéarité des capacités de MOSFET en fonction de la tension de grille:
sur les signaux de MOSFET a la fermeture.

Vdiode (Mesure)
meerenereres [d ind e (Mesure)

C{ Vds.Vigs)
C(Vids, Vgs)

C(vds)
C(vds)

7)) T TS (S S, S (S (S SEUE S
-0 R
=
< 110 <

171 [ N RO N
4 <1 o DOUOUOR U | SO, [
-230 Bt S S : i i -10
0 0,05 01 015 02 025 03 035 04 045
t (psec)

Fig. II-46: Influence de la non-linéarité des capacités de MOSFET en fonction de la tension de grille:
sur les signaux de diode 2 la fermeture du MOSFET.
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Tableau IV-19: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Lapvay) (A) V diodeMax) (V) dlg/dt (A/ps) | dVa/dt (kV/ps)
Expérience 13,6 -108 155 2,0
Siml. C=C(Vs,Vs) 13,1 -100 137 " 1,84
Erreur 3,7% 7,4% 12% 8,2%
Siml. C=C(Vs) 16,1 -155 223 1,81
Erreur 18,4% 43,5% 44% 9,5%

Dans le deuxiéme cas, on constate que le courant maximum du MOSFET est
surestimé de 18%, cette erreur provient d'une mauvaise valeur de capacité d'entrée qui influe
la montée de courant par le biais du circuit de grille, Fig. IV-43. La surtension sur la diode
est aussi mal simulée (une erreur de plus de 43%) puisque la tension inductive sur le
MOSFET est surestimée (une tension inductive plus grande entraine une tension plus grande
a bloquer par la diode car Vgjoge=VestLdIg/dt-E).

A Tlouverture, Figs. IV-47 et IV-48, on remarque des écarts importants plutdt sur
I'évolution de la tension au début de commutation et ensuite a la fin de la phase de
commutation de tension, dVy/dt dans le tableau IV-20, et sur la surtension sur le MOSFET.

C{Ws)
C(vds)

Vmos (Mesure) C(Wds, Vies)
Imos {Mesure) C{Vds. Vies)

Vines (Volts)
Lis (Amps)

0,2 0,35 0,5 0,65 0,8
t (usec)

Fig. II-47: Influence de la non-linéarité des capacités du MOSFET en fonction de la tension de grille
sur les signaux de MOSFET a l'ouverture.
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Vdiode (Mesure) Ci{Wds, Vgs) C{Vds)
| memmmmmnmnnnes [ ind ¢ (Mesure) C(Vids, Vgs) C(Vds)
30
+ 18
114
2 B
s 1" é
- Idh:nde 16 e
-130 -
1 L U, SO OO (/Y| | SPUN: (I L . SN ")
bt b S Lo . N TP PR/
-210 : : i ; ; : -2
0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9

t (pusec)

Fig. II-48: Influence de la non-linéarité des capacités du MOSFET en fonction de la tension de grille
sur les signaux de la diode a l'ouverture du MOSFET.

Tableau ['V-20: Comparaison simulation-expérience des signatures des signaux de puissance

Vastvay (V) dlg/dt (A/us) [ dVg/dt (kV/us)
Expérience 126 143 1,02
Siml. C=C(V,Vys) 120 137 0,96
Erreur 4,8% 3,8% 5,9%
Siml. C=C(Vs) 136 208 1,22
Erreur 7,9% 45% 19,1%

IV.5. Conclusion

Ce chapitre avait pour but de présenter d'abord la mise en ceuvre du modele complet
de la cellule de commutation, regroupant la connectique et les composants semiconducteurs,

puis de le valider dans différentes conditions de fonctionnement.

La comparaison des résultats de simulation et d'expérience est globalement
satisfaisante. Cependant, il semble que la prise en compte de la forte non linéarit¢ de la
capacité d'entrée aux voisinage du seuil (MOSFET conducteur) résulte en une surestimation
de la charge de grille ainsi que de la durée de commutation. Il faudra vraisemblablement
poursuivre les investigations sur la caractérisation de ces capacités dans cette zone.

Les résultats chiffrés sont dispersés, on constate cependant que la fermeture du

MOSFET est globalement mieux maitrisée que l'ouverture. A noter que pour l'ouverture,
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comme cela est systématiquement fait dans tous les modeles, une résistance supplémentaire
amortissant les oscillations est obligatoire. En effet, la résistance de la base saturée de la
diode ne suffit pas & cet amortissement. La encore, des investigations sont a poursuivre

(prise en compte des pertes dans les diélectriques, rayonnement...).
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V.1.Introduction

Dans cette partie, nous avons voulu valider le modele de la cellule de commutation
sur les différents problémes qui peuvent se poser lors de la conception d'un convertisseur
statique. Nous avons abordé des problémes non résolus a notre connaissance en Electronique
de Puissance, jusqu'a aujourd'hui, en essayant de proposer des solutions concrétes. Des
simulations fines effectuées, a priori, nous ont permis d'évaluer nos idées. Ensuite elles ont
été vérifiées par des mesures sur des maquettes spécifiquement construites pour ces
applications.

Les exemples traités correspondent essentiellement l'aspect dynamique rapide
(commutation) du fonctionnement du convertisseur. Le modéle développé dans ce mémoire

est d'ailleurs destiné a ce genre de cas.

V.2.Une solution a l'interaction Puissance-Commande par [impédance
commune

V.2.1. Introduction

Selon l'approche source-chemin-victime dans les études de l'interaction entre la
partie de puissance d'un convertisseur et sa commande, on peut distinguer trois types de
couplages différents [Merienne-96]. Un type de couplage concerne le cas ou source et
victime sont liées galvaniquement: c'est le couplage par impédance commune. Les deux
autres types de couplage sont relatifs au cas ol source et victime sont proches: ce sont les
couplages par influence. On distingue le couplage inductif (par champs magnétique) et le
couplage capacitif (par champ électrique).

Dans le couplage par impédance commune, deux boucles électriques partagent la
méme impédance, Fig. V-1. Ainsi, la tension aux bornes de cette impédance est due a la
somme des courants des deux boucles et de leur dérivées.

Source

Iy

Y

—— Victime

Is

Impédance
commune

Fig. V-1: Principe du couplage par impédance commune
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Considérons une boucle victime et une boucle source avec différents niveaux de
signaux. Dans le circuit victime, des signaux de faibles amplitudes circulent tandis que dans
la partie source les amplitudes sont grandes: elles sont les principales causes de la tension
induite aux bornes de l'impédance commune. Cette tension se répercute au sein du circuit de
commande et peut provoquer des perturbations si sa valeur est de l'ordre de grandeur des
signaux de la partie victime.

Le probléme de I'impédance commune se pose en fait dans le cas de l'inductance de
source (patte source) dans une cellule de commutation constituée d'un interrupteur
commandé en tension (MOSFET), Fig. V-2.

En effet, l'inductance de source Lg est commune au circuit de puissance et au circuit
de commande. Lors de la commutation du transistor de puissance, le courant Iy traversant

I'inductance de source Lg évolue entre le courant de charge et le courant nul et inversement.

Lp
—_— YN

Ich
\

Ie R;
Iy A,
L T Vis Vs U

Fig. V-2: Couplage par impédance commune au sein de la cellule de commutation.

I~

Un fort front de courant dlg/dt est engendré par la commutation. Si on néglige
l'influence du courant de grille devant le courant de puissance, la tension induite Vi aux
bornes de l'inductance de source vaut:

Vi oL G M

Cette tension va a l'encontre du courant de grille et peut troubler la commutation du
transistor de puissance. Ce phénomeéne peut se produire aussi bien a l'ouverture qu'a la
fermeture du transistor de puissance. A l'aide du modéle de la cellule de commutation
développé dans ce mémoire une simulation a été effectuée en faisant varier l'inductance de
source L entre 12 et 30 nH. L'augmentation de cette inductance provoque deux actions
antagonistes au niveau de l'interaction puissance-commande. D'une part, elle a tendance a
augmenter le couplage entre deux parties puissance et commande, mais d'autre part elle
diminue le front du courant de puissance; cet effet, a priori séduisant pour réaliser le
contrble de la mise en conduction du transistor, peut se révéler dangereux dans le cas des
commutations rapides (faibles résistances de grille) ou de fortes oscillations de tension sur la

commande peuvent provoquer le blocage et la mise en conduction successive du MOSFET.
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Fig. V-3: Influence de l'inductance de source L; sur les signaux de commande a la fermeture.
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Fig. V-4: Influence de l'inductance de source L; sur les signaux de puissance a la fermeture.

Une expérimentation a été effectuée par Mérienne [Mérienne-96/2] avec une
résistance de grille trés faible. Les formes d'ondes de la Fig. V-5 montrent une remise en
conduction du MOSFET. Aprés une ouverture commandée, plusieurs commutations
parasites apparaissent. Elles sont préjudiciables au bon fonctionnement du convertisseur,

tant en terme de pertes que de performances CEM, et doivent étre évitées.

200: .
oy} VdSAUFJUﬁj\Am»J
05 = ; 55!
. 3 (A)
Ves '—_""-.,\ M Mmoo .
V) - Vs WILN Ww:
C-) 100 200 300 400 5(-)0
time (ns)

Fig. V-5: Perturbation d'un convertisseur statique par impédance commune lors de I'ouverture du
MOSFET (Formes d'ondes expérimentales [Merienne-96/2]).

142



Chapitre V : Les applications

V.2.2. Solution proposée pour diminuer I'impédance commune [Akhbari-98/1]

Les constructeurs de composants de puissance ont tenté¢ de résoudre le probleme de
l'inductance de source en fournissant une quatriéme connexion connue sous nom de la
connexion de "Kelvin", Fig. V-6. Ainsi le chemin du courant de puissance ne sera plus
commun a celui de commande ou au moins les deux courant partageront le méme chemin
pour une treés courte distance. En effet, il existe une distance minimale que l'on ne peut pas
éviter. La diminution de l'inductance de source commune entre le circuit de puissance et
celui de commande est donc physiquement limitée.

L'idée de base pour la solution que nous allons proposer était de créer un faux
chemin pour le courant responsable des perturbations afin d'annuler son effet perturbateur.
En d'autres termes, créer une tension qui va a l'encontre de la tension Vi et qui va annuler
cette derniére, Fig. V-7 met en évidence cette idée. Mais, en pratique on rencontrera les

mémes contraintes physiques que dans le cas de la connexion "Kelvin".

Connexion spécifique
pour le circuit de
commande

Fig. V-6: Connexion de "Kelvin" dans le cas d'un module du MOSFET

Nous avons donc pensé utiliser la mutuelle inductance qui permet de surmonter les
limites géométriques car ce concept est défini par le champ magnétique entourant un circuit.

Prenons une structure simple rectangulaire constituée de deux boucles et avec un
segment commun, le circuit équivalent de cette structure selon la méthode PEEC est celui de
la figure V-8. Les résistances ne sont pas figurées car leur contribution au phénomeéne étudié
est négligeable; les mutuelles entre les segments perpendiculaires sont nulles. Si I'on écrit les

relations de l'inductance des boucles nous obtenons:
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+ ISc

Puissance
ig I
— Commande >
N l.\:
¥ Impédance
V_Lsd(ISg'ISS)J’(dt
commune

|
i

Fig. V-7: Création d'un faux chemin pour le courant perturbateur

Boucle—1: L, =Lp +Lp; +Lp3+Lps +2Mpyy +2Mp4
2

Mutuelle-=1&2: M, =M, =Lpy +Mp;s +Mpj; + Mpyy +Mpog + Mpsys + Mpy; +Mpy,

La tension aux bornes de l'inductance Lp4 peut étre calculée; cette tension dépend des
deux courants I; et I,.
dI, di, 3)

VBoucte—1 =L E+MIZ p

Ceci est exactement le cas pour l'interaction puissance commande par impédance
commune. Dans l'expression M3, on constate qu'a part l'inductance commune Lp4, certaines
mutuelles sont aussi responsables de l'impédance commune entre les deux boucles. Afin
d'annuler le couplage par impédance commune, il est 'simplement nécessaire d'assurer
M,,=0. Comme les mutuelles peuvent avoir des signes opposés cet objectif peut étre atteint

par une structure spécifique.

Il+ll¢

@

Fig. V-8: Représentation de deux boucles avec un segment commun par la méthode PEEC.

Mpzs
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Si 'on remplace la structure de la figure V-8 par la structure réelle d'une cellule de
commutation représentée sur la figure V-9, les inductances L, et Ly représentent tous les
segments de la structure qui ne sont pas communs aux deux circuits de drain et de grille. La

relation (3) pour le schéma de la figure V-9 s'écrit comme suit:

dI dl 4
Vg =Up-(Lg +L, +2Mgs)d—tg-(Ls +My + My +Mds)-§

Fig. V-9: Représentation d'une cellule de commutation pour les études de I'interaction puissance-
commande par impédance commune.

Le terme concernant dly/dt est simplement l'inductance du circuit de grille; le
deuxiéme terme représente l'interaction entre le circuit de puissance et celui de commande.

Ce terme doit étre supprimé. Pour ce faire, il suffit d'assurer la relation suivante:

L5+Mgd+Mgs+Mds=0 &)

Cet objectif peut étre atteint avec une structure assurant de grandes mutuelles
négatives qui peuvent supprimer l'influence de 1'inductance de source L;. Pour satisfaire la
relation (5), nous avons besoin d'une structure spéciale qui présente des mutuelles
importantes notamment entre le circuit de grille et celui de puissance. Ainsi nous avons
proposé de rajouter une fausse boucle de courant qui sera parcourue par le courant de grille.
Le sens du courant dans cette boucle doit étre tel que le champ créé par le courant de grille
soit opposé au champ créé par le courant de puissance [Akhbari-98/1]. Comme support nous
avons choisi le circuit imprimé, I'idée de la boucle additionnelle est réalisée sur le "layout"
comme le montre la figure V-10.

Les dimensions géométriques de cette boucle déterminent les mutuelles entre la

commande et le circuit de puissance. Il faut noter que cette boucle supplémentaire va
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augmenter l'inductance de grille ce qui peut étre considéré comme un inconvénient car une
grande inductance de grille cause des oscillations indésirables sur le circuit de grille. On se
rameéne donc a un probléme d'optimisation: trouver les dimensions de la boucle telles que la
relation (5) soit respectée et en méme temps l'inductance de grille soit minimum [Akhbari-
98/2].

= S e T o —
|
|

Circuit de e :
puissance EP; T
) O |

[<2)

3 Heatsink

d
— = = P—— 1_ - Boucle additionnelle
d, i | T g—— T dans lastructure de
y : 211! connectique pour

Te supprimer l'interaction
puissance-commande

!

: |

. ﬂ‘ - ! .li’I 3 |

Circuit de i ’ 3 { |
commande ~ > awo Ry == ]
com T RS 8o

| LI | ;

L . =

Fig. V-10: Représentation d'une cellule de commutation pour les études de I'interaction puissance-
commande par impédance commune.

V.2.3. Validation: Simulation - Expérience

Nous avons essayé de trouver les bonnes dimensions géométriques de la boucle de
circuit de grille en faisant une étude de sensibilité des parametres géométriques. Trois
parametres sont les plus sensibles, la distance entre les deux boucles dy, la largeur de la
boucle d; et la largeur € des pistes de la boucle additionnelle, Fig. V-10.

Les résultats du calcul d'inductances par InCa dans les deux cas, c'est a dire en
présence de la boucle additionnelle et en son absence sont donnés par deux matrices Lpg; et
Lini- Les éléments des matrices correspondent au schéma du circuit équivalent de la figure
V-11.

(999 —3300 0395 -0238 1220 0,042] (999 —1460 0315 -0238 1220 0,042]
1670 -0026 0,284 —1040 0199 2680 -0059 0624 -100 0,429

oo 1740 0651 0397 -103 o 1740 —0651 0397 -103| nH
' 1220 -414 337 ek 1220 -414 337
2570 -204 2570 -2,04
I 921 | L 921 |

En comparant ces deux matrices, on remarque une grande différence entre les

¢léments de la deuxiéme ligne qui correspondent au circuit de grille. Les formes réduites des
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matrices Lpygi et Lin qui donnent les éléments du circuit équivalent de la figure V-9 sont

comme suit:
128 -0,67 -2,53 128 -11,60 -2,53
Li = 176 —12,40 L 278 -12,10| nH
25,70 25,70

Fig. V-11: Représentation d'une cellule de commutation pour les études de I'interaction puissance-
commande par impédance commune.

On voit que la mutuelle Mgq a considérablement augmenté, de -0,67 nH a -11,60 nH.
La somme des trois mutuelles Mgq, Mgs et Mys dans le cas de la structure avec la boucle
supplémentaire donne -26,2 nH ce qui supprime totalement l'influence de l'inductance de
source Lg=25,7 nH.

Une simulation a été réalisée avec ces valeurs d'inductance. Le MOSFET utilisé est
un IRFP450FI et la diode est une BYT08PI400. Puisque le modele de diode dans cette étude
n'est pas critique, nous avons utilisé un modele rudimentaire pour la diode [Farjah-94]. La
résistance de grille est choisie & 10 Q, la tension d'alimentation & E=200 V et nous avons un
courant de charge I,=4A.

Les formes d'ondes simulées sont présentées sur les figures V-12 et V-13. Sur la
tension du MOSFET, dans le cas de la structure sans boucle supplémentaire sur la grille,
Fig. V-12, on constate un début de dysfonctionnement du MOSFET. En fait, la tension de
drain a tendance a remonter a l'instant t=1 psec. Pour une commutation plus rapide, cette
remontée de tension peut continuer au-dela de la tension d'alimentation ce qui veut dire que
la diode ne pourra pas se bloquer car la tension qu'elle voit a ses bornes sera positive. Par
conséquent, le MOSFET ne se fermera pas. En revanche, dans le cas de la structure modifiée
d'une part cette remontée de tension est supprimée et d'autre part la commutation est
devenue plus rapide; les pertes dans le MOSFET sont diminuées de plus de 30%, (30 pJ
devant 44 pJ), Fig. V-14.
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Fig. V-12: Formes d'ondes simulées du MOSFET durant la fermeture pour la structure avec
(modifiée) et sans la boucle supprimant l'inductance commune de source
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Fig. V-13: Formes d'ondes de grille simulées durant la fermeture pour la structure avec (modifiée) et
sans la boucle supprimant l'inductance commune de source
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Fig. V-14: Puissances instantanée simulées dans les deux cas de la structure modifiée et la structure
sans la boucle supplémentaire.
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Les mesures sur la maquette réalisée donnent les résultats des figures V-15, V-16 et
V-17. Les formes d'ondes des mesures confirment les simulations. On ajoute ici que les
oscillations supplémentaires constatées sur la tension de grille sont dues & une inductance
plus grande de grille, ce qui rend plus petit le facteur d'amortissement du circuit de grille.
L'énergie perdue et emmagasinée dans le MOSFET est de 30 pJ pour la structure modifiée

devant 52 pJ pour la structure sans boucle supplémentaire.
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Fig. V-15: Formes d'ondes mesurées du MOSFET durant la fermeture pour la structure avec
(modifiée) et sans la boucle supprimant I'inductance commune de source
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Fig. V-16: Formes d'ondes de grille mesurées durant la fermeture pour la structure avec (modifiée) et
sans la boucle supprimant l'inductance commune de source
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Fig. V-17: Puissances instantanées mesurées de la structure modifiée et de la structure sans la boucle
supplémentaire.

V.2.4. Conclusion

Dans les commutations rapides des composants commandés en tension, la rétroaction
due a la tension induite sur l'impédance commune peut provoquer des perturbations de la
commande rapprochée du composant. En utilisant la notion de mutuelle inductance et la
représentation des inductances partielles par la méthode PEEC, une solution pour réduire
l'inductance de source dans le cas du MOSFET a été proposée. Les simulations fines des

commutations ainsi que les mesures sur un prototype confirment la faisabilité de la solution
proposée.
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V.3.Equilibrage dynamique du courant dans les MOSFETs en paralléle

V.3.1. Introduction

L'association de plusieurs interrupteurs en paralléle est devenue inévitable dans les
structures actuelles de 1'électronique de puissance afin d'augmenter la capacité en courant
des convertisseurs. On peut citer par exemple, la mise en parallele de plusieurs puces de
silicium au sein d'un méme boitier pour atteindre des courant de 1200 A. Cependant, ce
niveau peut ne pas suffire, et en particulier dans le domaine des applications avec de forts
courants comme les fours a arc, la traction ferroviaire ... D'autre part, vu le prix des
composants discrets de moyenne puissance, il est parfois plus économique et en méme
temps plus fiable d'associer plusieurs composants discrets, avec un niveau de courant moyen
que de construire des composants de forts niveaux de courant. On utilise alors l'association
paralléle des composants. Lorsque les dispositifs semiconducteurs fonctionnent en paralléle,
certaines considérations sont a prendre pour avoir un €quilibrage aussi bien en dynamique
qu'en statique. Cela assurera le fonctionnement de chaque composant dans ses limites
définies a priori par le constructeur. Pour une association réussie des composants en
parallele, il faut étre vigilant sur les aspects suivants:

- Circuit de "driver"

- Considérations sur le "layout" ou réalisation technologique

- Caractéristique des composants

- Aspect thermique

Concernant cette application de mise en parallele, nous voulons montrer que la
simulation peut fortement aider a la mise au point de dispositifs efficaces, sans avoir recours
a de nombreux prototypes ou a des circuits extérieurs d'équilibrage. Hormis le coté
thermique, qui n'a pour le moment pas été implanté dans les logiciels développés sous
MATLAB, les trois autres aspects intervenant dans 1'équilibrage dynamique de MOSFETs
en paralléle peuvent étre abordés grace aux modeles évoqués au chapitre III. Nous avons
décidé d'illustrer principalement le c6té cablage.

Des travaux de thése en cours (P-O. Jeannin) ayant trait a cette problématique
montrent qu'en assurant certaines conditions spécifiques sur l'impédance du céablage
(inductances, résistances et mutuelles) un équilibre parfait du courant entre les composants
en parallele est théoriquement réalisable [Jeannin-99]. Ces conditions ne ménent pas
obligatoirement a une forme syméirique du "layout", forme qui n'est pas toujours possible.
Notre but dans cette partie sera de prouver la validité de ces conditions de cablage, grace a

des simulations précises, faisant intervenir le modele des MOSFETs.
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En premier lieu, ces conditions de cédblage seront briévement évoquées, puis les
simulations seront comparées a des mesures sur des maquettes utilisant deux modules de

MOSFET en parallele dans une structure de hacheur.

V.3.2. Conditions pour I'équilibre du courant

V.3.2.1. A lafermeture des interrupteurs

En premier lieu, on suppose que les deux interrupteurs sont en état de conduction. Le
circuit équivalent de la figure V-18 est choisi pour analyser l'influence des inductances
parasites du cablage sur le non équilibrage du courant. Dans cette figure les inductances L
et L, représentent les imperfections du cablage pour chaque composant, et Ly correspond
aux segments communs aux deux interrupteurs, toutes ces inductances sont couplées par les
mutuelles M2, Mg; et Mys.

Le modele du cablage est un modeéle a large bande de fréquence avec seulement les
éléments résistifs et inductifs de la structure. Le courant Iy doit étre partagé entre I; et I de
facon équilibrée; 'objectif est donc d'obtenir I;=I,=Iy/2 sur toute la bande de fréquence. Pour

ce faire on étudie la fonction de transfert I,/I qui peut s'exprimer comme suit:

I, 1+(L, +Mg —Mg —M;,)-p

I3 n+r+(Ly+Ls—2-Mg )p (6)

Fig. V-18: Mod¢le du cablage de deux interrupteurs en paralléle pour les études de I'équilibrage du
courant.

Cette expression peut étre réécrite sous la forme suivante:

Iy Iy Lz L]
BTl or My, |-
L, 1.2 2 [2 7 F ‘”Jp ™
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Pour avoir un équilibre du courant, le deuxieme terme de l'expression (7) doit étre

nul. De l'expression (7) on déduit les conditions de cablage suivantes:

> Pour les basses fréquences, I'approximation de I'expression (7) donne:
L _ I
I[p 1+n

On aboutit alors a la condition classique suivante:
I=da (8)

» Pour les hautes fréquences la relation (7) est approchée ainsi:
I, _L,+Mg-Mg -M),

iﬂ L]+L2—2'M|2

ce qui améne ['égalité suivante:

L,-L
: 2 =Mg -My, 9)

En conséquence, pour l'équilibre du courant, il n'est pas nécessaire d'avoir une
structure symétrique du cablage- ce qui n'est pas toujours possible- mais il suffit de satisfaire
les deux conditions (8) et (9).

En respectant la condition (8), I'expression (7) peut étre écrite sous la forme suivante:

L, -L

————+Mgp —My |
11“l+ ( 5 02 UIJP (10)
I, 2 -2-M
0 z.r,.[HM__w.pJ

- 2-r2

De cette expression, on voit clairement qu'en satisfaisant la condition (9), un équilibre du
courant est garanti pour toutes les fréquences. Les conditions obtenues peuvent étre testées
par une structure complétement symétrique, c'est a dire r;=ry, L1=L; et My =My,. Dans ce
cas, les conditions (8) et (9) sont respectées, c'est en fait le cas développé par un certain

nombre de publications [Clavel-96] [Paice-75].

V.3.2.2. A l'ouverture des interrupteurs

Courant de circulation: Durant I'ouverture des semiconducteurs les tensions sur les
composants peuvent se comporter différemment. Cette différence peut apparaitre:
- soit a cause du décalage de l'ouverture d'un composant par rapport a l'autre en
raison des caractéristiques différentes des commandes
- soit a cause de la différence de l'évolution des tensions dont l'origine est la
différence dans les caractéristiques des composants (par exemple différentes
capacités de Miller Crss).
Dans une structure de hacheur série, la diode est bloquée pendant une grande partie de
I'évolution de la tension de l'interrupteur principal. Dans le cas de deux interrupteurs en

parallele, Fig. V-19, la différence entre V, et V;, implique alors un courant de circulation
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entre les deux branches paralleles. Ce courant circulant dans la boucle fermée de deux
interrupteurs peut entrainer des surintensités sur 1'un des deux interrupteurs.

Les formes d'ondes des courants des interrupteurs peuvent étre étudiées dans trois

phases successives:

» Durant la phase 1 (de t=0 a t=tg), le courant de circulation correspond seulement
au retard entre les débuts d'ouverture des interrupteurs (retard di aux drivers ou
aux disparités des MOSFETs).

» Durant la phase 2 (de t=t4 a t=t;, Fig. V-15), le courant de circulation provient
d'une différence entre les dV/dt (comportement des MOSFETSs).

» Durant la phase 3 les deux MOSFETs commutent en courant; les dI/dt dépendent

des caractéristiques des MOSFETs ainsi que des courants initiaux.

LO Phase | Phase 2  Phase 3
YY)
IU uE T T T T

—3 l‘L s -
1tlic-c[e‘“o " ’
1
i
! L:ir - Courant de circulation
1
1
1

[y=[o/2+1;,
I=1¢/2-15,

Ii & [2 (Amps)

|

=~
P~
|
1
1
1
1
[l
1
[
[
[
1
]
i

t (ns)

Fig. V-19: Description simplifiée du courant de circulation.

Les surintensités dues a la dissymétrie des drivers ou aux composants
semiconducteurs sont a éviter. Elles apparaissent durant les périodes de commutation et
causent des pertes. Pour équilibrer les courants, nous pouvons contrdler le temps de retard

ou faire une conception appropriée du cablage.

Etude de surtension: En utilisant les notation de la figure V-20, les deux tensions
sur les MOSFETs s'obtiennent par:

dI,
dt (11)

Vaer =E+(Lo + Mg + My, +M|z)%+([‘u +L, +2‘Moz)d;:
t

dl
Vg =E+(Lg +L, +2'M0|)d—:+(Lo +Mg + Mg, +My,)

Pour équilibrer les surtensions nous montrons ici que la condition (9) est également

bénéfique.
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Fig. V-20: Hacheur série avec deux MOSFETs en parallele.

En calculant la différence AV 4=V 451-V4s2 et remplacant dI>/dt par:

di, = 1+AE£ dly
dt dt ) dt

L'expression suivante s'obtient:

dl | dI
s =[(L‘ =Lz +2-Mg; =2-Mg;)=(L; + Mg, ~My, -Mlz)‘ﬂ‘_ﬁ]'d_t] (12)

Maintenant si la condition (5) est respectée, nous avons:

L, +L, dr di,
AV, = M, 4SS
ds [ 2 ‘2] dt dt (13)

De cette expression, pour avoir les surtensions les plus équilibrées possibles, la condition (9)
doit étre satisfaite et les dI/dt pour les deux MOSFETs en paralléle doivent étre les plus
proches possibles (Adl/dt — 0).

V.3.3. Structure proposée

La structure de hacheur série proposée par P-O. Jeannin pour valider la regle (9)
évoquée au cours du paragraphe précédent est illustrée par la Fig. V-23. Nous rappelons ici
la maniere dont elle a été obtenue.

Deux modules de MOSFETs IRFK2D450 sont choisis comme interrupteurs a mettre
en parallele. Le modele du cablage y compris des "bondings" a l'intérieur des boitiers est
obtenu par InCa. Le modéle du céblage qui va servir & comparer les mesures et les
simulations est celui de la figure V-21. En supposant que les deux modules de MOSFET

choisis ont des caractéristiques statiques identiques, nous nous concentrons sur l'aspect du
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cdblage qui assure un équilibre dynamique des courants. Une structure de base est montrée

sur la figure V-22. La matrice d'inductance de cette structure est calculée:

[nH] Lo L, L,
Lo 110 0.5 2
L 135 2
L, 166

Un

Fig. V-21: Modéle du céblage des modules de MOSFETs en paralléle dans une structure de hacheur
série.

MOSFET-1 MOSFET-2 \

- ,
.- - entretoises nécessaires
pour la mesure de courant

Bondings

Fig. V-22: Structure non équilibrée de deux modules de MOSFETs en paralléle
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Pour satisfaire la condition (9), nous avons & modifier l'arrangement des barres qui
conduisent les courants aux modules de MOSFET de fagon a créer, soit des inductances L;
et L, plus proches, soit une grande mutuelle positive de Mp; ou bien une grande mutuelle
négative de My,. En raison des contraintes géométriques, nous avons retenu la troisiéme
solution. En pliant les barres de courant on crée ainsi des chemins Iy et I, dont les champs
magnétiques s'opposent, Fig. V-23. Ceci donnera comme résultat des mutuelles négatives
entre les deux circuits Ip et I,. En ajustant certains parametres géométriques sensibles,
comme la distance entre les deux modules, la distance des barres en paralléle et la largeur
des barres on peut créer une mutuelle négative assez grande. Le calcul d'inductance pour

cette nouvelle structure donne:

[nH] Lo L, Ly
Lo 85 02 -16.2
L, 135 2
L, 166

Al
MOSFET-1 MOSFET-2

Fig. V-23: Structure satisfaisant la condition (9) pour une répartition équilibrée du courant

On constate dans cette matrice que la condition (9) est satisfaite avec une précision
acceptable: nous avons (L;-L;)/2=-15,5 nH devant My;-Mg;= -16,4 nH.

V.3.4. Validation: Simulations fines et Expérience

Le modéle de la cellule de commutation a été adapté pour le cas des MOSFETs en
parallele. Les différentes phases durant la fermeture et I'ouverture des deux MOSFETSs se
multiplient par rapport a un seul MOSFET, a titre d'exemple la figure V-24 montre les
différentes phases durant la fermeture des MOSFETs.
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ETE A ]
. Fermeture
MOSFET 1: Charge de grille MOSFET 1: En statique
MOSFET 2: En statique MOSFET 2: Charge de grille

MOSFET 1: Charge de grille
MOSFET 2: Charge de grille

MOSFET 1: Commutation de courant MOSFET 1: Charge de grille
MOSFET 2: Charge de grille MOSFET 2: Commutation de courant
I 1

MOSFET 1: Commutation de courant
MOSFET 2: Commutation de courant

MOSFET 1: Commutation de tension MOSFET 1: Commutation de courant
MOSFET 2: Commutation de courant MOSFET 2: Commutation de tension

MOSFET 1: Commutation de tension
MOSFET 2: Commutation de tension

MOSFET 1: Charge de grille MOSFET 1; Commutation de tension
MOSFET 2: Commutation de tension MOSFET 2: Charge de grille

MOSFET 1: Charge de grille
MOSFET 2: Charge de grille

Fig. V-24: Différentes phases durant la fermeture d'une association paralléle des MOSFETs.

Les résultats des simulations sont donnés sur les figures V-25 et V-26. Dans le cas de
la structure non équilibrée, on constate clairement que le courant n'est pas également réparti
entre les modules. En revanche, dans le cas de la structure modifiée, les deux courants ont
quasiment les mémes tracés. On note, qu'afin d'avoir les niveaux de courant maximum
égaux dans les deux modules, nous avons volontairement ajouté un retard sur la commande
d'un des deux modules. Ainsi, on peut supprimer l'influence de la diode sur la répartition du
courant de queue et étudier l'impact du cablage sur I'équilibrage du courant.

Les résultats de l'expérience sont donnés dans les figures V-27 et V-28. Sur ces
figures, on constate également une nette amélioration de la répartition du courant dans la
structure modifiée. A cause du retard volontaire du MOSFET-1, un courant de circulation
apparait. Ce courant passe dans le sens inverse par la diode de structure du MOSFET-1. Ce
phénomeéne n'est pas observé dans les simulations car la diode de structure n'est pas
modélisée.

Les simulations des figures V-29 et V-30 montrent deux cas de figures de courant de
circulation, en fonction du retard d'un MOSFET par rapport a l'autre et des différences des
vitesses de commutation.

Par les simulation fines, Fig. V-31 et V-32, on constate qu'en respectant la condition
de cédblage (9) les surtensions sur les modules a l'ouverture sont mieux équilibrées. Ce
constat est vérifié par l'expérience, Fig. V-3" et V-3', on mesure une différence des
surtensions de 8,4V avec la structure modifiée devant 23,6V avec la structure non

équilibrée.
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Fig. V-25: Répartition du courant dans le cas de la structure non équilibrée, Fig. V-23.
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Fig. V-26: Répartition du courant dans le cas de la structure modifiée, Fig. V-24.
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Fig. V-27: Formes d'ondes mesurée des courants de MOSFETs dans le cas de la structure non
équilibrée, Fig. V-23
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Fig. V-28: Formes d'ondes mesurée des courants de MOSFETs dans le cas de la structure modifiée,
Fig. V-24
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Fig. V-29: Formes d'ondes simulées a l'ouverture des MOSFETs pour ts>0 et (dV g /dt-dV4/dt)>0.
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Fig. V-30: Formes d'olndes simulées & l'ouverture des MOSFETs pour t;<0 et (dV 45/dt-dV 45/dt)>0.
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Fig. V-32: Formes d'ondes simulées a l'ouverture des MOSFETs avec la structure modifiée.
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Fig. V-34: Formes d'ondes mesurées a I'ouverture des MOSFETs avec la structure modifiée.

V.3.5. Conclusion

Le modele de la cellule de commutation adapté pour 1'étude des MOSFETs en
parallele prédit correctement le comportement transitoire des modules durant les
commutations. Les simulations effectuées ont ainsi permis de vérifier les observations
effectuées sur le comportement de MOSFETS en paralléle, ainsi que de valider des schémas
d'implantation proposés pour équilibrer les courants.

La prise en compte de la thermique dans ce modele d'association de MOSFETs en
paralléle permettrait de traiter complétement le probléme et de proposer des solutions pour
améliorer la répartition dynamique des contraintes €lectriques, en tenant compte de tous les
phénomenes.
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V.4.Choix optimal de la résistance de grille: Minimiser les pertes de
commutation et satisfaire les contraintes CEM [Akhbari-99/3]

V.4.1. Introduction

La conception des convertisseurs statiques repose principalement sur I'expérience des
ingénieurs. Cette conception peut se décomposer en deux phases distinctes et pratiquement

séquentielles I'une de l'autre en état actuel de connaissance [Schutz-99]:

- Conception fonctionnelle

- Conception technologique

Au cours de la premieére phase, on se préoccupe de choisir la structure eu égard a la
puissance de l'application, le mode du découpage (commutation forcée ou résonance), de la
technologie des interrupteurs qui est quasiment imposée par la fréquence et le niveau de
tension défini par le cahier des charges. La deuxiéme phase, jusqu'a présent, est validée par
la réalisation du prototype. Cependant, les difficultés rencontrées dans la mise au point du
prototype peuvent remettre en cause les choix effectués lors la phase précédente. A ce stade,
les contraintes peuvent étre celles d'encombrement, de thermique ou bien de CEM qui
mettent en jeu les relations du convertisseur avec son environnement. A ce sujet, le
développement des outils d'analyse tel que FLUXCHIP et InCa au Laboratoire
d'Electrotechnique de Grenoble est en fait un premier pas vers une conception technologique

des convertisseurs d'électronique de puissance.

A titre d'exemple, prenons la procédure de conception décrite sur la figure V-35; il
s'agit ici de choisir des paramétres ayant une influence sur la raideur des commutations (la
vitesse de commutation) de fagon a minimiser les pertes et en méme temps a respecter les
contraintes de CEM. Le probléme n'est pas trivial: en effet, il n'est pas évident d'une part
qu'une augmentation des vitesses de commutation minimise effectivement les pertes; en
effet le recouvrement de la diode augmente de maniere conjointe avec le dI/dt; il y aurait
donc déja la une possibilité d'optimum éventuel de la vitesse de commutation [Rivet-94]. Par
ailleurs, une augmentation démesurée des vitesses de commutation n'est pas souhaitable, que
ce soit vis a vis de critéres de slreté de fonctionnement (surtensions a l'ouverture) que des
problémes de CEM.

Puisque nous disposons d'un outil de simulation relativement précis et valide sur une
large plage de fonctionnement, il est naturel d'essayer de l'utiliser pour répondre a ce

probléme.
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Pertes en Niveau de perturbations
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Vitesse de commutation est une fonction de:
- Résistance de grille (Ry,p) et Ryom)
- Parametres de cablage (les inductance parasites de layout)

-  Caractéristiques du composant actif

Fig. V-36: choix d'une vitesse de commutation: compromis pertes-CEM

Le critére fixé étant la minimisation des pertes en commutation, il reste & définir les
parametres a optimiser, ainsi que la définition des contraintes de CEM. Dans la mesure o il
s'agit la d'une premiére approche, dont le but n'est que de montrer une faisabilité, nous avons
retenu des contraintes simples et une liste de variables réduites. Les fronts de courant (pour
le mode différentiel) et de tension (pour le mode commun) seront arbitrairement limités
respectivement a 600A/us et 10kV/ps. Concernant les paramétres, nous nous sommes
bornés au cas d'école du choix d'une résistance de grille pour une connectique et des
composants fixés. Les composants considérés sont ceux qui auront servi de base a
'ensemble de la thése, de méme que leur implantation géométrique (donc les paramétres de
la connectique).

L'ambition de cet exemple peut paraitre limitée, et tenir plus de l'exercice de style
que d'une réelle conception sous contraintes, mais il ne s'agit 1a que d'illustrer ce que sera a
court terme 1'application du modeéle de cellule ainsi développé.

Il s'agira en effet d'optimiser ['ensemble connectique-paramétres de commande vis a
vis des pertes en commutation. La gestion des contraintes CEM pourra se faire soit d'une
maniere disjointe de la simulation de la commutation, en utilisant une approche source-
fonction de transfert [Scheich-93], soit d'une maniere entierement intégrée, en complétant le
modele de cellule de commutation par un environnement CEM complet, incluant le RSIL.
Les violations des aspects CEM s'observeront alors directement sur les résistances de
mesure du réseau fictif (RSIL). On saisit 1a toute I'importance de l'enjeu, dans la mesure ou

des €léments intégrés de filtrage pourraient faire également l'objet de l'optimisation, ce qui
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permettrait une conception globale d'une cellule de commutation, vis a vis des doubles
critéres pertes et CEM.

Ce projet est tout a fait réaliste, dans la mesure ou il ne s'agit "que" de compléter les
équations des semiconducteurs par quelques équations électriques supplémentaires... Il
conviendra en revanche d'accorder une attention toute particuliere aux procédures
d'optimisations et aux temps de calcul, car la multiplication des paramétres conduira a un
cofit naturellement important. MATLAB, plate forme révée pour la mise au point, sera alors

peut-étre une limite.

V.4.2. Dimensionnement optimal

Devant la simplicité (volontaire) du probléme d'optimisation posé, il ne s'agit en fait
que d'observer I'évolution des fonctions objectifs (pertes en commutation a l'ouverture et a la
fermeture) ainsi que des contraintes (fronts de courant et de tension) en fonction du seul
parameétre variable, la résistance de grille. Pour simplifier encore, notons qu'il est tout a fait
possible de considérer des résistances différentes a la fermeture et a I'ouverture.

Les figures V-37 et V-38 montrent I'évolution des différentes énergies de
commutation (donc des pertes a fréquence de découpage donnée) en fonction de Rg. On note
quil n'y a pas d'optimum qui serait di au comportement de la diode (courant de
recouvrement augmentant avec le dI/dt).

Parallélement, la figure V-39 montre I'évolution des contraintes (fronts) en fonction
du méme parametre. Bien évidemment, les vitesses de commutation décroissent avec
l'augmentation de la résistance de grille, mais il faut noter la possibilité¢ d'obtenir les fronts
de tension sur le MOSFET et la diode, chose impossible si les deux modéles des composants
ne sont pas disponibles. A noter d'ailleurs que c'est la diode qui, ici, est la plus contraignante
pour le blocage (dV gjoqe/dt (0ff)).
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2 1A0E04 N ' i '
5] : 5 | : ! ! 1 2,50E-05 —~
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R Y7 I S (R I ISP (SIS (U 7k ER— g £ X ]
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Z 6,00E-05 |- ige ¥ e e o jorsesesasand =r §
3 : : i ' : + 1,00E-05
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Fig. V-37: Evolution des pertes en fonction de la résistance de grille a la fermeture du MOSFET
(objectif)
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1,80E-04 - —es—Wiotal —¢—Wmos —u&— Wdiode 2,50E-06
T 1,40E04 f-onon ' - 2.00E-06
= ! ! ! i A :
R e s S %

: 2 : i : T 1,50E-06 2

.j.; 1]00E.ﬂ4 I et o TSGR R 3
§ 8,00E-05 {------oooome oo feisEes 2
3 ; + 1,00E-06 3
s e e S oo =
= L : : i : ;
g ADOEQE foomoroenygoreromn e s rosac S g €

2,00E-05 {---- = i e

0,00E+00 5 i ; i L 0,00E+00

0 20 40 60 80 100 120
Rg-ofr ()

Fig. V-38: Evolution des pertes en fonction de la résistance de grille a I'ouverture du MOSFET.

En fonction de ces "abaques", il est ainsi aisé de définir les grandeurs désirées pour

Rg, de manicre a assurer le minimum de pertes sans violer les contraintes:

Rg(on) == 49 Q
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Fig. V-39: Evolution des fronts en fonction de la résistance de grille (contraintes)

V.4.3. Conclusion

Cette partie n'avait pas d'autre ambition que de montrer la possibilité d'un

dimensionnement sous contraintes a l'aide de l'outil de simulation proposé. Dans un cas
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simple, ceci se traduit, pour des composants et un routage donnés, par des valeurs précises
de résistances de grille, a 'ouverture et a la fermeture.

Il a été montré que, dans ces conditions, aucun optimum n'a pu étre trouvé sur cet
exemple pour les pertes, contrairement a ce que laissait penser [Rivet-94]. Cette information
est déja un résultat a part entiére: les pertes sur cet exemple diminuent bel et bien avec la
résistance de grille (donc la rapidité de commutation), malgré I'augmentation du courant de
recouvrement.

Le probléme d'optimisation complet tiendrait bien évidemment compte des aspects
CEM autrement que par un simple contrainte sur les fronts de courant et de tension, et

pourrait introduire des éléments de filtrage.
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Les convertisseurs statiques d'électronique de puissance ont subi une évolution
technologique importante notamment dans le but d'augmenter leur rendement et leur
compacité. Ces performances sont essentiellement dues a l'accroissement de la rapidité des
composants semiconducteurs de puissance, qui permet une réduction des pertes de
commutation, qui constituent malgré tout encore une grande partie des pertes dans les
convertisseurs statiques. Cependant, l'implantation géométrique et le choix d'une
technologie de réalisation de convertisseurs utilisant ces composants modernes ne va pas
sans poser quelques problémes de Compatibilité ElectroMagnétique (CEM). C'est pourquoi,
aprés une phase de conception fonctionnelle, le concepteur de convertisseurs statiques
effectue une phase de conception technologique pour le dimensionnement final du
convertisseur.

Il est donc opportun d'utiliser des modeles précis permettant d'évaluer les pertes par
commutation et de prédire les éventuels problemes CEM.

Dans ce contexte de prédétermination des pertes en commutation et des
performances CEM des convertisseurs statiques, le but de cette thése était de présenter un
modele précis de la cellule de commutation, qui est la structure base des convertisseurs
statiques fonctionnant en mode de commutation forcée.

Concernant la modélisation de l'environnement parasite des composants
semiconducteurs, 'Equipe Electronique de Puissance du LEG a déja beaucoup investi, ce
qui a donné naissance au logiciel InCa de prédétermination des imperfections de la

connectique.

- Cet outil est donc utilisé pour la caractérisation des interconnexions. Dans un but
de conception, une représentation inductive avec trois inductances couplées, qui
tient compte de la totalité des imperfections, est présentée comme le modéle base
de notre étude. Cette représentation a l'avantage d'étre réversible, permettant de

revenir sur la structure géométrique de la cellule de commutation.

La cellule de commutation choisie est constituée de deux composants semiconducteurs un
bipolaire (diode pin) 'autre unipolaire (MOSFET).

- Pour le premier, le modele distribué du LAAS est adopté. Ce modele a été déja

mis en ceuvre: les équations différentielles modélisant la répartition des
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concentrations des porteurs ont été analogiquement représentées dans un
simulateur de circuit par des lignes RC et des source liées. Une nouvelle
approche du modele distribué est présentée dans le chapitre II. Un systéme
d'équations d'état non-linéaire constitue le modele de la dynamique des charges
stockées. Malgré l'ordre élevé du systeme (pour une bonne précision l'ordre du
systeme est de 12), le traitement numérique du courant de déplacement et des
résidus causés par la troncature des équations a permis de conserver un temps de
calcul raisonnable (quelques dizaines de minutes, sachant qu'il s'agit d'un script
MATLAB, ce qui ralentit fortement 'exécution). La comparaison des résultats de
simulation du recouvrement inverse de la diode montre que les deux approches
concordent, dans le cas du recouvrement doux. En revanche, les résultats de
simulations s'écartent au niveau de la fréquence des oscillations du courant de
déplacement. Le traitement numérique des €quations est trés sensible dans cette
phase, et la prise en compte de ces variations trés rapides dans des simulateurs
analogiques n'est pas évidente; des résistances additionnelles dans les
asservissement analogiques de la version du LAAS sont d'ailleurs indispensables
pour éviter des problemes de divergence. Il est donc assez naturel que les
résultats entre les approches analogique et algorithmique divergent quelque peu.
Signalons tout de méme que dans un environnement réaliste d'électronique de
puissance, le courant de déplacement reste un phénoméne somme toute

d'importance assez faible...

- Pour le MOSFET de puissance, le modele comportemental multi-phase du LEG
est utilisé. Un effort particulier a été porté sur la caractérisation des capacités
parasites du modeéle. Ces capacités sont mesurées a l'aide d'un pont d'impédance.
Des contraintes imposées par le pont d'impédance ne permettent pas d'effectuer
des mesures de capacités en présence d'un courant élevé (MOSFET conducteur).
De fait des formes d'ondes de commutation sont employées pour déterminer les
valeurs de deux capacités d'entrée et Miller. D'importantes évolutions sont
constatées sur la capacité d'entrée, ceci influe directement sur la durée de
commutation lors de la simulation, et indirectement sur les forme d'ondes de

puissance.

La validation du modéle complet de la cellule de commutation montre une bonne
performance du modeéle de la diode pin. Le modeéle du MOSFET présente aussi des
performances satisfaisantes lorsqu'il s'agit du changement de point de fonctionnement.

De nombreuses applications peuvent étre envisagées pour le modele de la cellule de

commutation. Nous avons proposé trois études différentes, chacune faisant intervenir une
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connaissance approfondie des phénomeénes de commutation, que ce soit au niveau des

semiconducteurs ou du cdblage:

- L'interaction puissance-commande par impédance commune peut étre fortement
atténuée en utilisant une géométrie spécifique d'interconnexions. Un chemin
auxiliaire, parcouru par 1'un des deux courants interagissant, courant de puissance

ou courant de commande, peut supprimer son propre impact perturbateur.

- Une répartition dynamiquement équilibrée peut étre obtenue grace aux
inductances mutuelles des barres de courants d'une structure de deux

semiconducteurs en paralléle.

Ces deux applications ont par ailleurs mis en évidence le role important des mutuelles
partielles, quasiment toujours oubliées en €lectronique de puissance. Dans ces applications
nous avons utilisé le modele de la cellule de commutation, parfois adapté a l'application, afin
de vérifier les solutions proposées. A chaque fois, les résultats de simulations fines ont été

comparés avec ceux des expériences.

- Enfin, la derniére application, plus en forme de perspective, ouvre la voie a un
dimensionnement complet d'une cellule de commutation, en se proposant de

résoudre le fameux compromis "pertes-CEM".

Outre cet aspect, d'autres points seront a développer pour que l'outil propos€ puisse enfin

servir a de la conception en électronique de puissance:

- Influence de la température

- Identification des parametres des modeles (MOSFET et surtout Diode)

- Utilisation du modéle de la dynamique des charges dans la modélisation des

autres composants bipolaires (IGBT)

L'idée a terme, du point de vue de l'optimisation, est la suivante: pour un couple de
composants MOSFET-Diode donné, optimiser l'ensemble des paramétres de la cellule
(matrice inductance, résistances de grille, niveau de la tension de commande du driver...)
vis a vis du compromis "pertes/CEM". Pour cela, dans un premier temps, on inclura un
Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne dans l'environnement des semiconducteurs
(associé a une représentation des capacités de mode commun). Ensuite, il est tout a fait
envisageable d'inclure en plus les éléments de filtrage, qui feront eux aussi partie de

l'optimisation.
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Il sera alors peut-étre opportun de rechercher a accélérer le code de calcul, soit par des
expressions analytiques pour les capacités du MOSFET, soit en codant dans un autre
langage que MATLAB.

En tout état de cause, ce modéle semble étre une référence a laquelle d'autres modéles

beaucoup plus simples (et donc plus propices a optimisation) pourront étre comparés.
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Titre: Modele de Cellule de Commutation pour les Etudes de Pertes et de Performances CEM

Résumé: Dans le contexte de la prédétermination des pertes par commutation et des performances*CEM
(Comptabilité ElectroMagnétique) des convertisseurs statiques d'Electronique de Puissance lors de la phase de
conception technologique, cette thése est consacrée a I'élaboration d'un modeéle précis de la cellule de
commutation MOSFET-Diode pin. Dans cette étude trois aspects ayant d'importantes influences sur les formes
d'ondes temporelles des commutations aussi bien de la partie puissance que celle de commande sont traitées:

i) Les interconnexions et des éléments parasites liées a I'implantation géométrique et au choix de la
technologie de réalisation des convertisseurs statiques
ii) La dynamique des charges dans la base large des composants bipolaires semiconducteurs (ici la diode

pin) qui est de nature distribuée
ii1) Les capacités non-linéaires parasites de MOSFET et en particulier la capacité d'entrée et Miller
intervenant lors de commutation
Le modéle de cellule de commutation est validé en comparant les simulations effectuées avec les mesures sur
le prototype réalisé a cette fin. Il a été montré que le domaine de validité du modéle est beaucoup plus large par
rapport aux modéles existants: le modele est relativement robuste devant les changements des conditions de
circuit environnant des composants semiconducteurs et les variations du point de fonctionnement.
Des applications réelles présentées au dernier chapitre ont pour but de montrer d'une part I'importance de
l'environnement parasite des semiconducteurs dans la modélisation fine des convertisseurs statiques et d'autre
part la possibilité de rendre compatible le modéle aux cas plus complexes (plusieurs interrupteurs en paralléle).

Mots-clés: Electronique de puissance, Convertisseurs statiques, Composants semiconducteurs, Modélisation,
Cellule de commutation. Pertes par commutation, Comptabilité électromagnétique.

Tittle: Model of Switching Cell for Loss and EMC Performance Studies

Summary: In the context of the predetermination of switching losses and EMC (ElectroMagnetic
Compatibility) performances of static converters during their technological design in Power Electronics, this
thesis deals with accurate modelling of the switching cell MOSFET-PIN Diode. In this study three aspects
having significant influences on the wave forms of commutations as well of the power part as that of command
are treated:

i) the interconnections and the parasitic elements related to the geometrical implementation and the
choice of the technology of realisation of static inverter
i) the dynamics of charges in the central zone of bipolar semiconductors devices (here a pin diode)

which is of distributed nature
iii) the non-linear stray capacitances of MOSFET particularly the input and Miller capacitance being

dominant during commutation

The model of switching cell is validated by comparing the simulations and measurements on the prototype
built for this purpose. It was shown that the domain of validity of the model is much broader compared to the
existing models: the model is relatively robust against the changes of the conditions of the circuit surrounding
the semiconductor components and the variations of operating point.

The purpose of applications presented in the last chapter is to show at first the importance of the parasitic
environment of the semiconductors in precise modelling of static converters and then the possibility of making
compatible the switching cell model to the more complex cases (several switches in parallel). Related
prototypes are realised for each application and measurement results are discussed.

Key words: Power electronics, Static converters, semiconductor components, Modelling, switching cell,
commutation loss, Electromagnetic compatibility.
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