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Introduction générale

Introduction génerale

Depuis une décennie, 1'électronique de puissance connait une tres forte pénétration
dans les marchés industriels et grand public avec les applications controle de vitesse,
prélevement et raccordement de l'énergie de "qualité" sur le réseau. De maniere plus
concrete, 1'électronique de puissance est aujourd'hui attendue pour réaliser des économies
d'échelle au niveau énergétique que se soit sur les applications liées a la mobilité électrique
mais aussi au niveau de l'alimentation des ordinateur et baies informatiques, au niveau de
lI'électroménager et de la domotique via une meilleure utilisation de I'énergie et une
augmentation des rendements de conversion. De fait, les onduleurs mono et triphasés, les
gradateurs monophasés, les alimentations a découpage sont développées avec pour soucis
majeurs, les performances (rendement, signature magnétique...) au colit minimum et cela
pour des densités de puissance et des niveaux de fiabilité élevés. L'intégration massive de la
partie active (hybride puis monolithique) de puissance et de commande correspond a 1'un
des défis de la discipline. En effet, quelque soit 1'application et la structure de conversion,
l'intégration hybride de la partie active offre déja de nombreux avantages. L'étape suivante
consistant a intégrer, sur le méme support silicium, I'ensemble des composants de puissance
et de commande devrait lui faire suite, avec cette fois, des retombées importantes attendues
en terme de couplage et de partage des fonctionnalités (tenue en tension, refroidisseur...).
Les densités de puissance seront alors proches du maximum a technologie donnée.

Le sujet de these s'inscrit dans cette derniere étape d'intégration avec pour objectif
d'imaginer un nouveau concept de module de puissance qui se base sur l'intégration poussée
de la partie active et qui pourrait répondre aux problématiques des structures de conversion,
et puis d’étudier les contraintes et les avantages offerts par ce module.

En effet, le premier chapitre aborde les problématiques d"un module de puissance en
termes de la compatibilité électromagnétique et d’environnement électronique associé en
allant jusqu'a aborder le packaging de la structure. Les évolutions structurelles et
fonctionnelles possibles sont ensuite présentées. A partir de cet état de 'art, la nouvelle
structure de bras d’onduleur en technologie complémentaire, a la base de transistors sur

substrats N et P, nommée Power Buffer — CMOS est proposée. Les avantages et les
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inconvénients sont alors présentés et discutés vis-a-vis de la commande rapprochée, de la
signature électromagnétique, de la mise en ceuvre et du rendement. Ce nouveau concept
pourrait offrir aux concepteurs d’électronique de puissance un nouveau choix encourageant.

Dans le deuxieme chapitre, nous étudions avec plus de détails et de rigueur le gain au
niveau de la compatibilité électromagnétique offerte par la nouvelle structure Power Buffer —
CMOS en comparant a la structure bras d’onduleur classique. Ceci concerne la réduction du
courant de mode commun qui est validé par la simulation Simplorer et I’expérimentation. Le
rendement étant un point faible de ce nouveau concept causé par l'introduction du transistor
de type P est également analysé et des pistes sont étudiées pour tenter d'en limiter les
conséquences facheuses pour le rendement global de la structure de conversion.

Le troisieme chapitre approfondi en particulier le point pénalisant communément
connu concernant le mauvais état passant des transistors type P, di principalement au
rapport trois entre la mobilité et le coefficient de diffusion des électrons par rapport aux
trous pour des niveaux de dopages similaires. En particulier, nous aborderons d'autres
différences de caractéristiques statiques et dynamiques sur des composants de puissance tels
que la diode, le bipolaire, le MOSFET et I'lGBT sur substrats N et P. Par ailleurs, I’état de 1’art
des composants complémentaires de type N et P est étudié afin de conclure la plage
d’utilisation des transistors complémentaires existants. Des composants hybridés sont enfin
proposés et congus avec pour objectif d’améliorer 1'état de passant des transistors sur
substrat P.

Grace a l'association des composants complémentaires dans la structure Power —
Buffer CMOS, la commande rapprochée est simplifiée de maniere naturelle. Ceci étant
présenté dans le premier chapitre est validé de maniere expérimentale dans le quatrieme
chapitre. Ce dernier chapitre est ensuite complété par I'étude de l'alimentation de la
commande rapprochée. Les deux techniques principales étant analysées sont le bootstrap et
I'autoalimentation. Ces deux techniques sont comparées en restant sur 1’objectif de tout
intégrer la partie commande et son alimentation au sein du transistor de puissance.
Différentes évolutions sont finalement proposées afin d’atteindre cet objectif.

L'ambition majeure de ce travail de these s'inscrit dans une démarche engagée au
G2ELab depuis plusieurs années pour tenter d'offrir des solutions efficaces, performantes et

fiables pour les nouvelles architectures de puissance dites entrelacées ou intercellulaires pour
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lesquelles un grand nombre de composants de puissance et d'environnements électronique
associés sont nécessaires. La forte augmentation du nombre de composants a mettre en
ceuvre a puissances données pouvant conduire a une augmentation du cofit et une réduction
importante de la fiabilité, le processus d'intégration de ces structures actives multi-transistors
est au cceur d'un projet ambition regroupant plusieurs travaux de these et dans lequel

s'inscrit completement le travail présenté dans ce mémoire.
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I.1. Introduction

Les modules de puissance sont de plus en plus utilisés dans les convertisseurs
d'électronique de puissance. Dans ce chapitre, nous partons des problématiques du module
de puissance vis-a-vis de la compatibilité électromagnétique, des périphériques électroniques
a leur associer, du packaging et des interconnections électriques des composants de
puissance. Puis, 'état de 1'art et les évolutions récentes des constituants qui contribuent a
I’amélioration du module de puissance seront abordés. Nous proposons ensuite une
nouvelle topologie de module de puissance utilisant des composants de technologies
complémentaires qui sont des composants a base de substrats de types N et P. Les avantages
et les inconvénients de cette structure seront discutés afin de faire émerger une nouvelle
approche modulaire pouvant étre performante, et offrant un nouveau degré de liberté pour

le concepteur d’électronique de puissance.

I1.2. Problématique du module de puissance polyphasé

I1.2.1. Probleme de la compatibilité électromagnétique

Dans les modules d'électronique de puissance, la face arriere des transistors de
puissance est normalement brasée sur des substrats métallisés de type SMI (Substrat
Métallisé Isolé) ou DBC (Direct Bonded Copper) selon une distribution planaire des puces.
Les contacts en face arriere assurent trois fonctions essentielles : la connexion électrique, un
passage pour l'évacuation de la chaleur et le maintien mécanique des puces. Les substrats
sont constitués d’une couche diélectrique recouverte de métallisations en cuivre ou en
aluminium sur les deux faces (substrat DBC) ou bien d"une couche de cuivre fine d'un coté et
d’un support épais en aluminium ou en cuivre sur l'autre face (SMI) [1][2]. Les couches
conductrices en faces avants sont généralement gravées pour recevoir plusieurs composants
de puissance et permettre l'interconnexion de ces derniers pour constituer le module de
puissance. Les faces arrieres des substrats métalliques sont généralement reliées au
refroidisseur a travers la semelle afin de dissiper les calories des puces. Par ailleurs, le
refroidisseur offrant une grande surface de contact avec l'environnement extérieur du

convertisseur statique, il est habituellement connecté a la masse pour des raisons de sécurité.
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Des capacités parasites de formes planes sont donc constituées des armatures métalliques
formées par les pistes en cuivre d'un coté et le support métallique de I'autre, les deux étant
séparées par la couche diélectrique. Dans un module de puissance de type bras d'onduleur,
on peut classer les capacités parasites ainsi créées en deux grandes familles. L'une d'elles sera
nommeée Crace et correspond aux pistes en cuivre servant au report des puces de puissance en
regard du substrat métallique comme armatures. L’autre sera nommée Cpiste et correspond
aux autres capacités parasites du modules créés par des pistes en cuivre toujours en vis-a-vis
avec la semelle du module de puissance. Par exemple, ces pistes pourront correspondre aux
électrodes de commande des transistors de puissance.

Or, la face arriere des puces de puissance des composants a structure verticale
correspond a l'une des électrodes du composant comme le drain pour un VDMOS, le
collecteur pour un IGBT et la cathode pour une diode de puissance de type PIN. De leurs
cOtés, les autres pistes conductrices gravées en face avant du substrat regoivent en général
des bondings ou des nappes de bonding elles aussi connectées a un ou plusieurs électrodes
des composants de puissance. Cela signifie que les capacités parasites créées par les
structures physiques du module de puissance peuvent étre mises en évidence au niveau de
la schématique du module comme cela est fait sur la Figure I.1 a droite.

L'électronique de puissance étant basée sur le découpage des grandeurs électriques,
certaines électrodes d'un bras d’onduleur de puissance sont donc soumises a de forts dv/dt.
Ces brusques variations de potentiel excitent les capacités parasites précédemment
identifiées et peuvent conduire a la circulation de perturbations électromagnétiques
conduites de mode commun. Ainsi, lorsque I'électrode de drain subit un gradient important,
un courant de mode commun apparait et circule vers la masse en traversant certaines
capacités parasites. Ce courant peut perturber l'environnement électronique voisin par
I'intermédiaire du systeme de refroidissement. La Figure 1.1 illustre le module classique d"un
bras d’onduleur et son schéma équivalent en précisant les capacités parasites et les chemins
de propagation des courants de mode commun. Les chemins et sources essentielles qui
causent la CEM conduite correspondent aux capacités Cpistes: et Cracen2 connectées aux points
milieux des bras d'onduleur et dont les potentiels sont flottants. En fonction du nombre et de

la surface des capacités parasites entre les électrodes de puissance et la masse, le courant de
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mode commun augmente en amplitude et peut devenir assez complexe a gérer dans les cas

des convertisseurs polyphasés.
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Figure I.1. Capacités parasites dans un bras d’onduleur classique

Plusieurs techniques ont été étudiées en travaillant sur la loi de commande [3][4], les
chemins de propagation [5][6][7] mais aussi les filtres passifs [8][9] ou actifs (bras
supplémentaire pour le recyclage des perturbations) [10][11] pour limiter I'impact de la CEM
vers les dispositifs périphériques. Ces solutions peuvent entrainer des surcofits au niveau du
systeme de conversion par le fait d’ajouter des composants actifs et passifs dans le
convertisseur et accroitre sensiblement 1'effort de conception.

Outre le probleme de la compatibilité électromagnétique conduite, il existe d'autres
problemes reliés aux dispositifs périphériques de transistor de puissance qui seront abordés

au paragraphe suivant.

I.2.2. Environnement électronique

Les périphériques électroniques d’un transistor de puissance sont constitués
généralement du systeme permettant le transfert isolé du signal commande logique, de la
commande rapprochée amplifiant I'ordre de commande et de son alimentation comme le
montre la Figure 1.2 ci-dessous. De fait, la commande rapprochée [12] assure a la fois
plusieurs fonctions telles que :

- lisolation galvanique entre commande externe et commande rapprochée

- la mesure de courant, tension pour la protection contre la surtension et la surintensité
[13]

- l'observation de température

- T'élaboration du signal de commande et 'amplification du signal
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Alimentation en énergie
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Figure 1.2. Environnement électronique d"une fonction interrupteur [14]

Pour un bras d’onduleur a base de transistors de puissance (MOSFET ou IGBT) comme
illustré par la Figure 1.1, chaque transistor de puissance a besoin d'un systeme isolé de
contrdle, commande. De plus, le transistor high side, dont la référence (source, émetteur en
cas de MOSFET, IGBT) est connectée au potentiel flottant, requiert un circuit de commande
rapprochée qui est référencé a ce potentiel. Par conséquent, I’alimentation en énergie pour la
commande doit également étre flottante [15]. Ce type d’alimentation se trouve
problématique pour les applications a la tension élevée ou dans les structures polyphasées
de part les contraintes d’isolation imposées et le nombre croissant de systemes a mettre en
oeuvre. De nombreuses solutions sont étudiées et nous en aborderons certaines dans la
prochaine partie du chapitre.

Par ailleurs, les interactions entre la partie puissance et le circuit de commande par
I'intermédiaire des éléments parasites (capacités parasites et inductances d’interconnexion)
rendent tres complexe la gestion de la CEM, surtout pour les structures polyphasées. La
Figure 1.3 ci-dessous décrit des échanges thermiques ainsi que les sources ou lieux des
interactions CEM entre le transistor de puissance et les dispositifs périphériques, en
particulier les alimentations externes. Plusieurs techniques ont été développées, que ce soit a
travers des procédés d'intégration hybride ou monolithique, pour optimiser les couplages
électromagnétiques, simplifier la mise en ceuvre, réduire le volume et augmenter la
performance ainsi que la fiabilité du module. Nous faisons un succinct état de l'art de ces

solutions dans le prochain paragraphe.
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Figure 1.3. Interactions du transistor de puissance avec la périphérie
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I1.2.3. Packaging

Le packaging d’'un module de puissance joue un rdle primordial pour le bon
fonctionnement de la puce de puissance. En effet, le packaging assure a la fois l'isolation
électrique, 1'interconnexion électrique du transistor de puissance avec les autres composants
de puissance et avec son environnement électronique rapprochée, ainsi que 1'échange
thermique avec le systéeme de refroidissement. De plus, I'encapsulation doit offrir une tenue
mécanique de l'ensemble des composants constitutifs et protéger les éléments sensibles
contre les attaques chimiques en particulier 1'oxydation. Tout cela doit étre obtenu a un cotit
adéquat de réalisation du module vis-a-vis de I'offre commerciale et pour une durée de vie et
un niveau de robustesse suffisant.

La Figure 1.4 présente le principe d’assemblage d'un module IGBT 2D classique,
illustré par 'exemple d'un module IGBT de puissance (600V-400A). Dans ce module, les
puces isolées sont toutes rapportées sur le méme substrat servant a la tenue mécanique de
I'ensemble et a la surface de transfert thermique entre les puces et le refroidisseur. Toutes les
connexions électriques entre les puces a I'intérieur du boitier sont prises en charge par les fils
de bonding. Ces derniers sont responsables des principales limites d'un module 2D. D'un
coté, 'usage des fils de bonding rend inexploitable les solutions favorisant le refroidissement
doubles faces. Ceci limite les densités de puissance évacuables et donc le calibre en courant
des puces de puissance. En outre, cela peut également entrainer une augmentation
significative du nombre de puces a mettre en parallele ou de la surface du refroidisseur et
donc du volume du module de puissance. De l'autre c6té, les fils de bonding introduisent

des inductances parasites au niveau des mailles de commutation. Ceux-ci contribuent a

10
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l'existence de surtensions aux bornes des transistors de puissance, ce qui apparait lors des
phases de commutation. De plus, les couplages électromagnétiques induits par la présence
des phénomenes inductifs parasites au niveau des interconnexions peuvent causer des
perturbations entre la partie puissance et la partie commande, tout comme les lieux des
prises de contact jouent un role déterminant a ce niveau la. Toutes ces limites sont clairement
démontrées dans [16]. Enfin, les modules de puissance a base de fil de bonding présentent
des limites de robustesse liées aux cyclages thermomécaniques que subissent les systemes

d’interconnexion [17][18].
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Puce (Si) puissance
Brasure
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Gel silicone module
- IGBT
ot Brasure
(substrat { Céramique
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interface thermique
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c1

<::'L\:\ +——oC2E1

E2 7'[ 1

E2

Dvercurrent b]i;ﬂirg Circuit

Fik de bonding Puce de diede Circult équivalent

anti-parallile

Figure I.4. haut : schéma d’assemblage du module classique d"un IGBT de puissance [19],
bas : module d’IGBT Fuji 2MBI400N-060 (600V-400A) ouvert et son circuit équivalent [20]

Dans ce contexte, de nouvelles architectures de module et de nouvelles topologies sont
nécessaires pour pallier a ces problémes et améliorer les structures de conversion qui sont de

plus en plus complexes.
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I.3. Etat de l'art et évolutions des composants des modules de
puissance

Dans ce paragraphe, nous aborderons les évolutions techniques et technologiques du
composant semi-conducteur au packaging afin de répondre aux problématiques exposées ci-

dessus.

I1.3.1. Co-intégration des transistors de puissance

La cohabitation et I'intégration monolithique des composants en électronique ont pour
objectif de limiter le nombre et l'importance des interconnexions externes ainsi que
d’augmenter la densité de puissance du module. En méme temps, la réduction des
interconnexions favorise la signature électromagnétique du module de puissance et
augmente sa robustesse globale. L’intégration monolithique des transistors basses tensions,
faibles et moyennes puissances est connue avec le circuit CMOS et Smart Power. Pour les
moyennes et hautes tensions, le probleme de l'isolation électrique est plus complexe a gérer.
Il existe quelques solutions basées sur le principe de I'auto-isolation par jonction polarisée en
inverse ou bien basées sur les technologies SOI (Silicon on Insulator) [21]. Les modules Smart
Power sont principalement associés a des structures de conversion mono ou bi-interrupteur
avec l'intégration du circuit électronique basse tension au cceur d'un transistor de puissance.
Pour les applications haute tension multi-transistors de puissance, caractéristiques des
structures de conversion polyphasées, le recours a des techniques plus complexes s'avere
rapidement obligatoire. L’intégration monolithique de plusieurs transistors de puissance a
structure verticale est possible en se basant sur la technologie SOI. On trouve des fabricants
tels que XFAB (jusqu’a 650V) [22] utilisant le diélectrique Trench et Panasonic Corp. (jusqu’a
350V) employant Silicon Oxide Film comme diélectrique [23]. Les transistors proposés sont
basés sur la technique up-drain qui ramene le drain en face avant du transistor grace a un
caisson N*. Ces composants servent aux applications en forte tension mais bas courant. La
Figure [.5 montre la vue en coupe d'un MOSFET issu d'une technologie SOL

Au G2ELab, nous travaillons sur une approche bi-puces qui permettrait de soulager les
contraintes d’isolation inhérentes dans une monopuce de puissance devant contenir
plusieurs transistors de puissance constituant des bras d'onduleur. Nous aurons 1'occasion

d'y revenir dans ce chapitre.
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Chapitre I : Concept du module complémentaire de puissance Power Buffer - CMOS

Si d'un coté, les solutions Smart power offrent la co-intégration monopuce efficace des
parties puissance et commande, l'effort d'intégration fonctionnelle est toujours en cours pour

les composants de puissance [24] de plus fortes tensions.

fSource]

ﬁﬁ

Handle wafer

Figure 1.5. Vue en coupe d'un MOSFET utilisant Iisolation Trench

I1.3.2. Co-intégration de la périphérie électronique

Pour améliorer le comportement et réduire les interactions et les couplages négatifs
entre I'environnement électronique et le transistor de puissance, I'intégration des dispositifs
périphériques au plus pres du ou des composants de puissance voire au sein de la puce de
puissance est envisagée. En effet, l'intégration hybride permet d’assembler plusieurs
composants sur une méme semelle, ce qui conduit a des modules de forte puissance
regroupant les fonctions de coupure d'un bras d'onduleur complet et certaines fonctions
critiques comme des protections (voir Figure 1.4). Les circuits intégrés contenant des drivers
complets sont disponibles désormais [25][26][27]. L'intégration de I'alimentation des
périphériques électroniques reste encore un chantier important avec plusieurs pistes
envisagées plus ou moins performantes, plus ou moins intégrables. On peut citer entre
autres les alimentations isolées intégrées de type Vicor ou Traco ou encore des travaux de
recherche encore plus poussés dans ce sens [28][29][30]. La Figure 1.6 montre le concept 3D
de convertisseur isolé DC/DC qui associe l'intégration monolithique des circuits CMOS et
leurs commandes a l'intégration hybride du transformateur, les structures CMOS ainsi que
les capacités et les inductances d’entrée, sortie sur un méme substrat silicium. On peut
également citer le systeme bootstrap [31][32] ou l'approche auto-alimentation [33] dont

certaines parties peuvent étre directement intégrées au sein du composant de puissance.
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Figure 1.6. Convertisseur DC/DC isolé (3,3 V, 1W) [28][30]

L’intégration fonctionnelle monolithique doit permettre de poursuivre davantage
l'effort d'intégration des périphériques électroniques en localisant au sein méme de la puce
I'ensemble de ces derniers. Cette technique nous permet d’avoir une optimisation maximale
en terme de connexions, de fiabilité et conduit également a la maitrise des perturbations
CEM. Pour autant, cette approche nécessite des moyens d'isolation électrique adaptés et elle
conduit souvent a un niveau de promiscuité important. De nombreuses techniques
d’isolation sont employées pour isoler la partie de commande (circuit CMOS) et le transistor
de puissance. A titre d’exemple, 1'isolation par jonction est appliquée dans des modules type
Smart Power de VDMOS 600V [34]. D’autres techniques d’isolation sont aussi utilisées
comme l’emploi de membranes isolantes s’illustrant dans [35], de la technologie SIMOX
(Separation by IMplanted OXygen) [36] et de la technologie LEGO (Lateral Epitaxial Growth
over Oxide) [37].

Malgré les gains incontestables qu’apportent ces derniéres technologies d’intégration, il
est important d’estimer le surcofit et de chercher donc la technologie la plus adaptée aux
offres commerciales. Partant de l'idée d’une intégration a bas colit, plusieurs travaux de
recherches au G2ELab sont récemment réalisés avec l’engagement de l'intégration
monolithique a bas cofit. Il s’agit de faire cohabiter les fonctions électroniques nécessaires au
sein du transistor de puissance avec peu de modifications du procédé technologique de
fabrication de ce transistor. En effet, partant de 1'étage d’isolation, la technique d’isolation
optique [38][39] et le transformateur sans circuit magnétique [40][41] sont intégrés sur le
substrat silicium (voir la Figure 1.7). Ensuite, une structure N-MOS de commande rapprochée
est incorporée au coeur du transistor de puissance en limitant les modifications de son
procédé de fabrication [42]. Les protections contre les surtensions et les surintensités sont

étudiées dans [13].
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Figure 1.7. Layout d’une solution d’isolation optique (gauche) [39] et I'étage
d’amplification (droite) [42] au sein du VDMOS principal

Parmi les techniques d’alimentation flottante pour la commande du transistor high
side comme la pompe de charge ou le bootstrap dans lesquels la diode de puissance ne peut
pas s’intégrer monolithiquement sur le méme substrat que le transistor principal, la solution,
nommeée |'autoalimentation, est montrée intéressante [43][44] et puis [39]. Cette derniere se
base sur le principe d'un régulateur de tension impulsionnel qui recharge périodiquement la
capacité de stockage par prélevement de I'énergie sur la partie puissance a chaque
commutation. La capacité alimente ensuite le transistor de puissance pour la prochaine
commutation [45]. La Figure 1.8 présente le schéma de principe de la structure de base et la
solution d’intégration de cette structure au coeur du transistor de puissance [46]. De plus,
dans certaines conditions d'utilisation, 1’autoalimentation permet de réduire naturellement
les pertes par commutation en recyclant une partie de 1'énergie de commutation ce qui
améliore le rendement du convertisseur [33]. Plusieurs évolutions favorisant son intégration

sont développées dans [39] comme le topologie Bipolaire/MOSFET ou Thyristor/IGBT.
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Figure I.8. Schéma principe d’autoalimentation MOSFET-MOSFET et sa version intégrée
monolithique [33]

Par ailleurs, les études portant sur l'intégration monolithique de la partie commande

rapprochée et son alimentation sont présentées dans [40]. La Figure 1.9 montre la puce de la
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commande rapprochée intégrée avec lisolation par le transformateur sans circuit
magnétique, le circuit d’élaboration du signal de commande et la fonction
d’autoalimentation ainsi que le circuit de monitoring de tension aux bornes de la capacité de
stockage. Cette puce de commande et la capacité de stockage sont ensuite reportées sur le

transistor MOSFET de puissance par la technologie Flip-chip utilisant les bumps de

connexion.
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Figure 1.9. Commande rapprochée et I’autoalimentation intégrées [40]

I1.3.3. Evolutions du packaging

Comme présenté ci-dessus, la technologie de packaging 2D utilisant des
interconnexions de type fils bonding cause des effets inductifs parasites et limite le
refroidissement en face avant de la puce de puissance. La troisieme dimension doit donc étre
utilisée pour faciliter la dissipation thermique. La Figure 1.10 présente le flux thermique dans

un module de puissance de technologie 2D et 3D.

'—l_I'I_IU'i_-_U'FI'__LFU'I_I'_q

Fil do bonding |
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Semelle Pulssancs Semelle Puissanca
nanl ult [ n“’m""'i”'mﬁ-mﬂ
Module 2D Module 3D

Figure 1.10. Flux thermique dans un module de puissance [1]

Dans le module 3D, la puce est souvent brasée sur le substrat métallique. De

nombreuses technologies de brasure sont actuellement maitrisées telles que

La technologie Direct solder interconnection [47] se base sur la brasure de la

métallisation de la puce sur le substrat DBC ou SML
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- La technologie Solder bump interconnection [48] est souvent utilisée en
microélectronique en déposant sur la métallisation de la puce des billes de
brasure.

- La technologie Metal post interconnection [47] s’appuie sur la brasure des
poteaux en cuivre sur la meétallisation face avant de la puce et le DBC
supérieur.

- La technologie Dimple array interconnection [47] se fonde sur la déformation
d’une plaque de cuivre flexible qui est brasées sur la métallisation de la puce.

I existe également la technologie de contact pressé communément appelé press-pack
qui relie la puce et la plaque en cuivre par pression [49] et encore technologie de
I"électrodéposition servant a électrodéposer des poteaux en cuivre ou des nano fils de cuivre
comme métallisation de contact de la puce [50]. Ces approches favorisent I'empilement 3D
sans atteindre significativement la fiabilité de 'assemblage par insertion de régions souples
ou en relachant certains degrés de liberté.

En partant de la conception 3D, E. Vagnon a réalisé dans son travail de these un
module d"une cellule de commutation se basant sur 'approche 3D nommé Power Chip on

Chip (P-CoC).

i Diode C .’7
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— Charge
o nE L jj

milien

vers la charge -DC
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Figure I.11. Schéma électrique (gauche) et le module 3D P-CoC (droite) d"une
cellule de commutation [16]

La Figure 1.11 ci-dessus présente le module P-CoC d"une cellule de commutation. Dans
ce module, les puces de puissance sont directement insérées au sein d'une structure de type
bus barre tri couches correspondant aux électrodes du bus DC et au point milieu de la cellule
de commutation ou du bras d'onduleur. Les plaques du bus barre prennent donc en charge
des échanges thermiques entre les puces de puissance et 1'environnement via l'insertion du
module P-CoC entre deux refroidisseurs thermiques. Ce module P-CoC présente des gains

significatifs au niveau de la CEM conduite et rayonnée et au niveau de I'impédance parasite
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de la cellule de commutation grace a une tres forte réduction des mailles inductives et des
capacités parasites présentes au niveau de la cellule de commutation. En effet, la Figure 1.12
montre les capacités parasites de module plan et P-CoC. Dans une cellule de commutation, la
source émettrice du courant de mode commun est principalement la capacité Ccs qui est
reliée a la masse et au point milieu dont le potentiel varie fortement de -DC a +DC. Dans le
module plan, la capacité Ccsest formée par les deux pistes en cuivre et I'époxy comme isolant
électrique. Par contre, dans le cas du module P-CoC, la capacité parasite Ccs se retrouve
"court-circuitée”" par les électrodes de puissance du bus continu +/-DC ce qui limite la
création de perturbations conduites de mode commun. Les mesures expérimentales du
courant de mode commun dans [16] ont montré la réduction importante en cas du module P-
CoC. Par ailleurs, le module P-CoC présente une inductance de maille parasite qui est

environ de 50% plus faible que celle du module plan.

[ Pistes en cuivre 35um Capacités de Capacité de mode différentiel
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) point
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mode commun Capacités de mode commun Masse \
Module plan Module P-CoC

Figure 1.12. Capacités parasites du module plan et module P-CoC

Fort de ces avantages vis-a-vis de la CEM, des échanges thermiques et des effets
parasites, 'approche P-CoC se révele prometteuse pour le convertisseur polyphasé. La

Figure 1.13 ci-dessous présente le concept du module P-CoC d’un onduleur triphasé.

+DC _
—
DC
| e Chargel I —
ol —
| _— e
Bras d'onduleur 3D T

Onduleur Triphasé 3D

Figure 1.13. Module P-CoC d’un bras et d'un onduleur triphasé [16]

Depuis peu, l'industrie développe des boitiers présentant des architectures similaires
avec par exemple le module NexFet de Texas Instrument [51] étant illustré par la Figure 1.14

ci-dessous.
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Figure 1.14. Module d"un bras d’onduleur de puissance NexFET CSD86350Q5D
(25V, 40A) et son circuit équivalent

I.4. Structure complémentaire de puissance Power Buffer-CMOS

Nous proposons dans ce paragraphe une nouvelle topologie d’onduleur de puissance
en employant le composant de technologie complémentaire. L’état de 'art du composant
complémentaire sera exposé avant de discuter sur les points gagnants et perdants de cette
nouvelle structure. Le concept du nouveau module de puissance basé sur cette derniere

structure sera ainsi montré.
I.4.1. Présentation de la technologie complémentaire de puissance

1.4.1.a. Composant complémentaire de puissance

Dans les applications d’électronique de puissance, nous voyons assez rarement des
convertisseurs utilisant le composant de type P [52][53]. Ce dernier s’emploie essentiellement
dans les circuits électroniques de basse puissance et surtout basse tension comme les circuits
bien connus CMOS pour lesquels la simplicité d'intégration et de mise en ceuvre prime sur la
performance. L'absence de transistors P en électronique de puissance est principalement due
aux mauvaises caractéristiques statiques et dynamiques de ces derniers par rapport a celles
des composants de type N. Ceci est causé principalement par le fait que la mobilité des
électrons est relativement trois fois plus que celle des trous pour des niveaux de dopages
similaires. En effet, un bref état de ’art des composants commercialisés permet de comparer
les caractéristiques et performances intrinseques des deux types de composants et d’avoir
une vue sur la disponibilité de composants de puissance sur substrat P performants.

La Figure 1.15 ci-dessous présente les deux parametres principaux, la résistance a I’état
passant et la capacité parasite d’entrée, qui impactent respectivement sur les caractéristiques

statiques et dynamiques des composants de puissance. Les composants choisis sont des
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MOSFETs possédant des calibres en courant proches, contenu dans des boitiers identiques et

présentant la méme valeur de tension nominale.
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Figure 1.15. Etat de I'art des composants MOSFETs de types P et N commercialisés

Nous constatons que pour les composants ayant la tension nominale inférieure ou
égale a 200V, les caractéristiques de deux types de composants sont proches ce qui est assez
encourageant. Par contre, plus la tension nominale est importante plus le composant de type
P présente de mauvaises caractéristiques que se soit en statique ou en dynamique. A titre
d’exemple, quand la tension Vds varie entre 250 V et 400 V, la capacité d’entrée du p-
MOSFET n’est pas beaucoup plus importante que celle du n-MOSFET. Par contre, la
résistance Rds on du p-MOSFET est de deux a trois fois plus grande que celle du n-MOSFET,
ce qui entraine plus de pertes par conduction chez les p-MOSFETs. Contrairement aux
composants plus hauts en tension (Vds = 500, 600V), les capacités Ciss des p- MOSFETs sont
trois fois plus grandes que celles des n-MOSFETs. Les p-MOSFET a ce calibre de tension
commutent donc plus lentement et demandent plus d’énergie de commande lors des phases
de commutation que les n-MOSFETs. C’est également la raison pour laquelle, il est difficile
de trouver des MOSFETs de type P plus haut en tension. Une interprétation possible de cet
état des lieux correspond au fait qu'il existe un marché en basses tensions pour les
composants sur substrat P, marché qui a conduit a un travail important des fondeurs pour en
optimiser les caractéristiques. Pour les basses tensions, lorsque la zone de tenue en tension
contribue que partiellement au Rosen, I'optimisation est peut étre plus envisageable car plus
dépendantes de données physiques et géométriques au niveau des cellules MOSFET. Par
contre, lorsque 1'écart sur le Roson se creuse et que la part de la zone de tenue en tension

devient plus importante, I'optimisation de la résistance a 1’état passant est moins facile et les
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transistors p-MOSFET sont rapidement déclassés. Mais qu'en serait-il si nous disposions de

CoolMOS de type P ?

1.4.1.b. Structure Power Buffer-CMOS

Comme nous avons montré ci-dessus, plus le niveau de tension est important plus les
composants de type P sont incontestablement moins bons que ceux de type N en termes de
caractéristiques statique et dynamique. Il apparait donc de premier abord logique de tenter
d'en limiter l'utilisation au profit des transistors de type N comme cela est devenu
massivement le cas en électronique de puissance. Par contre, il peut étre intéressant de
considérer les choses non pas a 1'échelle des performances intrinseques de chacun des
composants consistant a une structure d'électronique de puissance mais plus de maniere
globale. En particulier, avec la montée en fréquence pour la compacité des structures de
conversion mais aussi avec la mise en place de normes vis-a-vis en particulier des
perturbations CEM, [l'optimisation globale d'un convertisseur statique peut s'avérer
différente de celle de chacun de ces constituants [54]. Il en va de méme de la connectique et
du refroidissement des structures qui tendent aujourd’hui a fortement évoluer et qui
pourraient étre impactées par l'introduction de structures complémentaires de puissance.
Aussi, nous avons tenté de remettre en cause le retrait des transistors complémentaire sur
substrat P dans les structures de conversion pour voir d'un point de vue global quels
pouvaient étre les gains et les inconvénients de ces choix. Dans ce contexte, nous proposons
une nouvelle topologie de puissance comme le montre la Figure 1.16. Cette topologie est
constituée d"un transistor de type N et 'autre nommé complémentaire étant celui de type P
pour former un bras d'onduleur. Nous pouvons constater que le choix des connections est
tels que les sources sont communes deux a deux et qu'ils ne sont pas connectés I'un a I'autre
comme la structure CMOS classique. Le drain du transistor N est connecté au +DC du bras
d'onduleur alors que le drain du transistor P est connecté au -DC du bus DC. Ce bras
d’onduleur de technologie complémentaire est nommé PB-CMOS (Power Buffer

Complementary Metal Oxide Semiconductor).
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Figure 1.16. Topologie Power Buffer-CMOS

A part I'inconvénient dii au transistor de type P, nous allons montrer par la suite les
gains offerts par la topologie PB-CMOS vis-a-vis de la CEM, de la thermique, de la
commande rapprochée et de son alimentation ainsi que la simplification de sa mise en

acuvre.
I.4.2. Avantages et inconvénients de la structure Power Buffer-CMOS

1.4.2.a. Compatibilité électromagnétique

Les perturbations conduites de mode commun sont I'une des principales difficultés de
la CEM conduites des convertisseurs d'électronique de puissance. Leur étude est complexe
tout comme la recherche de solutions. Souvent des filtres de mode commun sont nécessaires
et engendrent des surcofits importants. La source émettrice du courant de mode commun se
trouve liée aux variations de tensions imposées aux capacités parasites du montage par les
commutations du convertisseur (voir la Figure 1.1). Le lieux principal des sources de
perturbations de mode commun s'avere étre en particulier la capacité qui connecte au point
milieu du montage a la masse. Cette derniere subit des variations de tension importantes, en
conséquence de quoi, plus la capacité est grande plus le courant de mode commun augmente

comme le montre 1'équation (I.1)

dv
=C—" L1
com dt ( )

Dont Icom est le courant de mode commun qui est produit par la capacité parasite C
subissant une forte variation de la tension a ses bornes, tension issue du point milieu Vm par

rapport a la masse du montage.
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Revenons un instant sur plusieurs techniques employées ou étudiées afin de réduire la
CEM conduite pour en comprendre la ou les démarches. Elles consistent a tenir compte du
probleme lors de I'élaboration de la commande MLI des convertisseurs [3][4] pour réduire
les courants de mode commun par un recyclage de ceux-ci. Par ailleurs, en modifiant le
chemin de propagation de courant de mode commun, nous pouvons symeétriser et recycler ce
courant dans le convertisseur lui-méme afin d’éviter donc I'émission vers les dispositifs
périphériques du convertisseur. Ces techniques de recyclage et symétrisation sont bien
décrites dans [5] et puis [6]. Par ailleurs, partant d'un méme principe de recyclage, la
solution présentée dans [11] et [55] utilise un arrangement multicouche alternée de busbarre
d’alimentation et celui de la masse pour augmenter les capacités parasites Cy entre les bus
DC et la masse. Ces capacités servent ensuite a reboucler le courant de mode commun. La
Figure 1.17 illustre une topologie busbarre de sept couches. Cette solution est simple a mettre

en ceuvre mais elle n'est pas fonctionnelle en basse fréquence.
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Figure 1.17. Solution busbarre pour le recyclage du courant de mode commun [11]

De plus, il existe également la technique de recyclage en cas d'un onduleur par
l'utilisation d'un nouveau bras fonctionnant a vide. Le bras ajouté doit commuter
inversement par rapport au bras chargé afin d’annuler totalement le courant de mode
commun. Cette technique semble intéressante vis-a-vis de la réduction de la CEM conduite.
En revanche, le bras d’onduler supplémentaire est difficile a synchroniser avec ceux qui sont
en charge.

Les dernieres solutions étant les plus classiques consistent a introduire des filtres
passifs et actifs. Les études réalisées concernant les filtres de mode commun sont dédiées a
leur intégration et 'amélioration de leurs performances [56] et [57].

Par contre, aucune des solutions présentées ci-dessus traite le probleme a l'origine c'est

a dire au niveau de la source du probleme qui correspond a la présence de forts dv/dt
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appliqués sur des capacités parasites plus ou moins importantes et conduisant a la
circulation d'un courant parasite perturbateur. La topologie complémentaire Power Buffer-
CMOS, entre autres, présente naturellement un avantage important concernant la réduction
du courant de mode commun. En effet, les capacités parasites de cette structure sont

illustrées par la Figure 1.18.

Fil de ) Point milieu
*DC  ponding  N-MOS P‘Gs:fn‘ie (source commune)  P-MOS -DC

Piste en
wive e

¢ Substrat Coacen
. SMI Point milieu

< > Potentiel
T flottant
Aluminium

Isolant (époxy)

CfaceN

Dissipateur

1B

1

= ame =
Masse — courant de mode commun

Figure I.18. Structure demi pont capacitif

Compte tenu des connexions de la topologie, les deux capacités Ctaen et Cracer sont
connectées aux potentiels du bus DC, des points froids qui varient peu au niveau de la
tension. Les capacités qui restent connectées au point flottant sont la capacité de la piste Cpistes
et les capacités liées aux électrodes de grille des transistors a commander. Cela conduit a un
gain par rapport a la topologie classique dans laquelle les capacités Cpisesi et Cracenz,
présentant en général une grande surface (pour favoriser les échanges thermiques), sont
reliées au point milieu. Nous allons faire maintenant un calcul approximatif de la valeur des
capacités Crce et Cpistes pour voir combien la topologie PB-CMOS permettrait de gagner au

niveau de la CEM conduite par rapport a la topologie classique.

Largeur
. pisteS
@ [7]
a =]
4] n
+DC

Figure 1.19. Vue de dessus d’une topologie PB-CMOS (sans prise en compte des
lyres de puissance)

La surface de cuivre en face arriere Stace du composant doit faire au minimum la surface

de la face arriere de la puce de puissance dans laquelle il est contenu. Stce st pratiquement
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plus importante que la surface de puce afin d’augmenter la surface d'échange pour le flux de
chaleur qui est I'une des contraintes de la mise en ceuvre. Supposons que le bras d’onduleur
de technologie PB-CMOS, qui est constitué de transistors MOSFETs complémentaires
discrets packagés dans des boitiers type TO-247, commute un courant nominal de 3A sur une
tension DC d’entrée de 200V. Les transistors sont brasés sur le méme substrat SMI qui
présente une couche en cuivre de 35um d’épaisseur [58]. Les capacités parasites sont planes,

elles peuvent donc étre calculées par la relation :

S
C =¢— L2
£ (1.2)

Dont ¢ est la permittivité du diélectrique époxyde, S est la surface des armatures et e
est I'épaisseur du diélectrique.

Nous pouvons déduire le rapport entre Ctace et Cpistes par :

S S C face S face

_ face _ pisteS _
face — gepoxy ,CpisteS - gepoxy = C - S (13)

epoxy epoxy pisteS

C

pisteS

Prenons la valeur minimale de Sk, elle se trouve correspondre a la surface de la face
arriere du boitier TO-247 [59] augmentée d'un millimetre de part et d'autre pour des raisons
de tolérance lors du positionnement du boitier sur la piste. Par conséquent, nous calculons la

surfaceS, . =17,26x22,46 = 387,6mm?. Pour dimensionner la largeur de la piste en cuivre

face
accueillant les contacts des sources des transistors, admettons une élévation de température
de 10°C au niveau de la piste en cuivre, la largeur minimale de la piste connectant a la source
commune doit étre de 1,3 mm pour une épaisseur de 35um selon la norme UTE C 93-703

concernant la fabrication des circuits imprimés. Le rapport des capacités parasites devient :

C
C

face 387,6 - 298
1,3 x longueur longueur ;s (mm)

(I.4)
pisteS pisteS
A partir de (I.1) nous pouvons calculer le courant de mode commun lom en admettant

la méme surface de piste Source dans les deux topologies :

dv dv._
Icomclassique = (C face + CpisteS ) dtm 5 IcomPB—CMOS = CpisteS dt
1.5
Icomclassique C face + CpisteS ™ 1 298 ( )
I comPB-CMOS C pisteS Iongueurpistes (mm)

L’équation (I.5) montre qu’en appliquant le méme dVm/dt au point milieu du bras

d’onduleur, le rapport des courants de mode commun est seulement dépendant de la
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longueur des pistes connectant le point milieu de la topologie PB-CMOS. Plus la longueur
des pistes est faible, plus le gain est important. A titre d’exemple, si la longueurpiste fait 20
mm, le courant de mode commun émis par la topologie PB-CMOS sera plus de 15 fois plus
petit que celui de la structure classique.

Or, les pistes connectant les sources et les grilles des transistors complémentaires n'ont
pas a prendre en charge une partie de la dissipation thermique du composant de puissance
et ne doit pas obligatoirement étre refroidie massivement si elle est dimensionnée en
conséquence. De fait, ces pistes peuvent donc étre mises en l'air pour diminuer encore
davantage la capacité Cpise. Nous proposons par la suite une nouvelle topologie PB-CMOS
ayant les sources communes et les grilles communes mises en 'air comme le montre la

Figure 1.20
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Figure 1.20. Topologie Power-CMOS avec la source commune mise en I'air

Alummlum

L’analyse de I’avantage au niveau de la CEM de la structure Power-CMOS proposée ci-
dessus vis-a-vis de la topologie classique sera montrée par les simulations ainsi que
I'expérimentation dans le chapitre II. Mais on peut déja conclure sur le fait que la capacité
parasite entre les potentiels proches du point milieu du bras d'onduleur et la masse sera tres
réduite ce qui devrait conduire a une forte réduction des perturbations conduites de mode
commun. A ce stade, 1'évolution vers une approche 3D du module semble logique et
profitable. La désolidarisation du module plan conduit alors logiquement a 1'approche P-
CoC sur laquelle nous allons revenir. En effet, le mariage de I'approche P-CoC développée

par E. Vagnon dans sa these avec la technologie complémentaire semble offrir un optimum
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vis-a-vis de la mise en ceuvre des bras d'onduleur qui plus est des structures polyphasées

comme nous allons le voir.

1.4.2.b. Commande rapprochée

L'introduction de la structure PB-CMOS est également intéressante vis-a-vis de la mise
en ceuvre de la commande rapprochée. En effet, I'interrupteur MOSFET de type N conduit
lorsque la tension Vs est supérieure a sa tension de seuil positive Vgsin, et au contraire, celui
de type P se met en conduction quand la tension appliquée Vg est inférieure a sa tension de

seuil négative Vgstr comme le montre la Figure 1.21 ci-dessous.

b

Vs (v)
Zone
n-MOSFET conduit | d’autoprotection
Vs (thy contre le court-

n-MOSFET \,\ circuit
0 ]
Vs (thy

ptMOSFET| condui

Figure 1.21. Commande bipolaire pour un bras d’onduleur complémentaire

Dans le cas des structures CMOS que l'on rencontre classiquement en
microélectronique, lorsque le méme signal de commande est appliqué aux deux grilles de la
cellule CMOS, la commutation MOS-MOS passe par une phase de court-circuit durant
laquelle les deux transistors pilotés par le méme signal conduisent en méme temps. Cette
maniere de piloter les bras CMOS est adaptée aux faibles tensions et aux petits composants
faibles courant car les phases de commutation sont alors rapides ce qui en limite I'amplitude
et la durée des courts-circuits. Mais cette approche connait une limite certaine pour les
applications moyennes tensions et plus fort courants pour lesquelles il faut obligatoirement
avoir recours a une double commande.

Dans le cas de la structure PB-CMOS que nous étudions, les sources des deux
transistors sont communes et rattachées au point milieu de la cellule de commutation. Par
conséquent, un seul ordre de commande bipolaire est capable de piloter un bras d’onduleur
complémentaire dans lequel les électrodes de grille des deux transistors et celles des sources
sont respectivement reliées (voir la Figure 1.22). Cela peut réduire le nombre de composant a

mettre en ceuvre et, dans une moindre mesure, 1'énergie consommeée par la commande
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rapprochée. Ainsi, la mise en oeuvre de cette derniere est simplifiée et le colit total de
fabrication se réduit. Par rapport a la structure CMOS classique, le PB-CMOS a sources
communes peut étre piloté avec le méme signal de grille quelque soit la tension de
fonctionnement de la structure. En effet, la transition dune cellule MOS-MOS passe
obligatoirement par un temps mort pendant lequel aucun des deux transistors ne conduit en
méme temps. Cela procure naturellement, a chacun des bras, une protection contre les

courts-circuits.

Drain
|J n-MOSFET
Rg i
/ \ agan H
Commande -:_ fgt n-MOSFET —] e ::‘:‘:n-MOSFET
rapprochée i Highside Re E
bipolaire - Commande L
rapprochée Source
Temps mort .y bipolaire . _Commune
Rg : =
Commande ™ J—{ ke %' n-MOSFET L 1) & p-MOSFET
rapprochée e feat
bipolaire 4_ Low side
Drainl_l"'
p-MOSFET

(b) Bras d’onduleur complémentaire PB-

(a) Bras d’onduleur classique CMOS

Figure 1.22. Commande rapprochée pour un bras d’onduleur classique et complémentaire

La validation du fonctionnement et de la protection contre le court-circuit de PB-CMOS
sera présentée dans le chapitre IV. De plus, les études des solutions d’alimentation de la
commande rapprochée ainsi que lintégrabilité seront également validées
expérimentalement.

Il apparait intéressant de coupler a 1'échelle du module les parties controle commande
rapprochées pour en envisager leur intégration au sein de celui-ci. En effet, dans les
structures PB-CMOS, la commande rapprochée se trouve liée électriquement avec le point
milieu du bras d'onduleur. Il devient alors critique de ne pas créer de chemin de propagation
CEM au niveau du circuit de commande. L'intégration monolithique fonctionnelle ou
I'hybridation en surface de la puce que nous avons présentées plus haut pourraient
avantageusement répondre a cela si nous mettons en évidence des solutions compétitives et

adaptées aux structure PB-MOS. Cela fera I'objet de 1'un des chapitres de la these.
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1.4.2.c. Mise en ceuvre

A part la simplification au niveau de la commande rapproché que nous avons présenté
ci-dessus, le PB-CMOS offre également la facilité de mise en ceuvre pour les convertisseurs
polyphasés. En effet, la Figure 1.23 présente la vue de dessus d'un onduleur polyphasé
classique et de celui basé sur la structure PB-CMOS. Nous constatons que la topologie PB-
CMOS peut limiter les interconnections par les fils de bonding ce qui contribuent a entrainer

des effets parasites.

+DC n-MOSFET high side

- S N

\\\Point mxilieu\\\

LR R) LR R) LR 4
I}:: m I} <:> Pm1 Pm2 Pm3 Pm4
\\\ ‘{ #FNyy ‘{ FNL ‘{ # Nis ‘{ HNL
S0
-DC n-MOSFET low side

n-MOSFET
Drain en commun

p-MOSFET
Drain en commun

Figure 1.23. Onduleur polyphasé classique (haut) et la topologie PB-CMOS (bas)

De plus, les transistors de type N ou de type P de la structure PB-CMOS ont tous les
drains et les sources en commun, autrement dit les transistors de chaque type peuvent étre
regroupés sur le méme support conducteur voire au sein du méme substrat silicium. Ceci
devient tout a fait envisageable lorsque les transistors contenus dans une méme puce
partagent tous le méme contact en face arriere et sont ilotés les uns des autres via la
technique d’isolation et de terminaison par périphérie en tranchée [16]. La Figure 1.24 montre
la vue de dessus d'un onduleur polyphasé PB-CMOS qui est constitué des composants
multiples sur substrat N et P et la vue en coupe de deux MOSFETs type P mis cote a cote. Ce

type de composant nous permet d’optimiser encore la surface totale du module.
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Figure 1.24. (a) Vue de dessus d'un onduleur polyphasé PB-CMOS a base des MOSFETs
multiples. (b) Vue en coupe de deux MOSFETs type P mis cote a cote sur le méme substrat P

Par ailleurs, d’'un point de vue thermique, la topologie PB-CMOS permet également
d’améliorer le refroidissement par rapport a la structure classique. Ceci est dii au fait que les
MOSFETs de type P dans le PB-CMOS peuvent étre regroupé sur la méme piste conductrice
et cela n’est pas le cas pour les MOSFETs low side dans la structure classique (voir la Figure
1.23). Bien évidemment, on ne peut pas gagner sur tous les tableaux. Il est bien clair que si
I'on rapproche les transistors de puissance au sein d'une méme puce, ce qui en favorisera la
mise en ceuvre et la connectique électrique, on va augmenter la densité de pertes a évacuer.
Mais la surface des pistes conductrices étant plus favorable au niveau d'une structure PB-
CMOS, le bilan apparait logiquement plus favorable.

En se basant sur le module 3D P-CoC exposé ci-dessus, le module P-CoC triphasé
basée sur une structure PB-CMOS devient une structure bi-puces, dont la puce N contient un
ensemble de transistors type N isolés les uns des autres par des terminaisons en tranchée sur
le méme substrat N et de méme pour la puce P et les transistors P. Cette structure

polyphasée bi-puces nécessite deux refroidisseurs comme le montre la Figure 1.25 ce qui peut
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étre un inconvénient mais il conduit a une réduction massive des impédances parasites
inductives et capacitives. La fusion des approches P-CoC et PB-CMOS conduit a une
réduction drastique des perturbations CEM conduites et rayonnées classiquement émises par
les cellules de commutation des convertisseurs statiques. Il reste bien évidemment a mettre
au point un tel package 3D, fiable et performant. Il reste aussi a voir comment seront pris les
contacts pour les électrodes de commande. Il faudra prendre un soin particulier a ne pas
introduire ici de nouveaux chemins parasites. L'intégration des commandes a l'intérieur
méme du module 3D PB CMOS offrira peut étre dans le futur une réponse a ce défit.

LR

Point milieu

+

P IAAAI YA IL AT
1

Substrat N
Point milieu
Substrat P

N
‘%
Aay/////z

Terminaisons en tranchée

Commande Diélectrique

Figure 1.25. Vue en coupe (gauche) et vue de dessus du module bi-puces de 'onduleur PB-
CMOS polyphasés (droite)

1.4.2.d. Rendement

Le rendement reste le seul point négatif du PB-CMOS qui est dii aux mauvaises
caractéristiques des transistors de puissance de type P, en particulier les pertes par
conduction importantes induites par une mobilité des trous inférieure a celle des électrons.
Et si un composant de type P plus large est utilisé pour réduire les pertes par conduction, le
comportement en commutation pourrait étre pénalisé si le circuit de commande n'est pas
adapté. Pourtant, en réglant la résistance de grille, nous pouvons améliorer ce point. En effet,
la Figure 1.26 en donne la représentation. En appliquant la résistance de grille deux fois plus
faible, le transistor p-MOSFET deux fois plus large peut retrouver la caractéristique
dynamique d'un p-MOSFET de section comparable a celle d'un transistor n-MOSFET. Pour
véhiculer un courant de grille plus important la commande rapprochée doit étre adaptée et
intégrée au plus pres des composants de puissance pour le limiter les impédances parasites

d'interconnexion. On le voit bien de nouveau, le caractere global de l'approche PB-MOS
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pousse a ne rien négliger pour tenter de converger vers une solution globalement meilleure

que l'état de l'art.
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Figure 1.26. Tension Vsp du p-MOSFET au blocage dans un hacheur série Ventrée=200V,
I=4A, f=50kHz

Au final, I'approche PB-CMOS introduite et développée dans ce premier chapitre
conduit a un nouveau compromis revenant au concepteur entre le cotit du silicium et celui
de plus grands composants passifs pour le filtre de la CEM, de plus de composants actifs et
passifs pour le controle commande et encore celui d'un systeme de refroidissement plus ou
moins compliqué. C'est tout I'enjeu de ce travail de these que d'aborder quelques uns de ces
points. L’analyse du rendement de plusieurs solutions PB-CMOS sera abordée dans le

prochain chapitre.

I.5. Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons rappelé la problématique du module de
puissance. Ensuite, 1'état de l'art des évolutions techniques et technologiques des
constituants du module est présenté, sous plusieurs angles de vue, du semi-conducteur au
packaging. Pour s’inscrire dans ce contexte en pleine évolution, nous avons proposé
d’utiliser la technologie complémentaire qui est de longue date mise de c6té dans le monde
des convertisseurs de puissance pour des raisons de performances intrinseques des
composants de puissance de type P. En se basant sur la conception globale du convertisseur,

nous avons introduit les principaux gains potentiels offerts par les convertisseurs Power
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Buffer-CMOS. L’inconvénient majeur, qui concerne les pertes supplémentaires dues aux
composants complémentaires, est également discuté et la solution proposée reste un
compromis, un nouveau choix pour le concepteur des convertisseurs de puissance. Enfin, le
concept d'un nouveau module de puissance Power Buffer-CMOS polyphasé a été présenté
en intégrant tous les avantages exposés ci-dessus. Dans les prochains chapitres, chaque
aspect de la technologie complémentaire sera analysé et validé par la simulation et
I'expérimentation. La conception de composants complémentaires multipuces sera

également présentée.
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Chapitre II : Power Buffer CMOS - Compatibilité électromagnétique versus rendement de conversion

I1.1. Introduction

Le premier chapitre de ce mémoire a présenté un des avantages de la structure PB-
CMOS vis-a-vis de la compatibilité électromagnétique conduite. Ceci concerne la réduction
du courant de mode commun par rapport a une structure d’onduleur classique. Ce chapitre
consiste a mettre en évidence ce point par les études en simulation et la validation
expérimentale. L’inconvénient de la structure complémentaire au niveau du rendement est
également étudié et quelques solutions sont ensuite proposées avec pour objectif d’optimiser

cette structure de maniere globale.

I1.2. Analyse de la compatibilité électromagnétique

Dans les convertisseurs de puissance, les courants de mode commun transitent
principalement par les capacités parasites existant entre les potentiels flottants de la structure
de conversion et la masse. Ces courants peuvent engendrer du rayonnement
électromagnétique et perturber les dispositifs voisins [1][2][3]. L’origine physique de ces
courants ainsi que les techniques servant a les limiter ont été présentés dans le paragraphe
1.2.1 et I.4.2.a du premier chapitre. En effet, ces approches curatives consistent a modifier les
chemins de propagation des perturbations conduites de mode commun en aval de la
structure de conversion soit par l'ajout de filtres soit par la création de chemins permettant le
"recyclage" des perturbations. Ils ne traitent donc pas le probleme a I'origine c'est a dire au
niveau de la source du probleme qui correspond a la présence de forts dv/dt appliqués sur
des capacités parasites plus ou moins importantes et conduisant a la circulation d'un courant
parasite perturbateur. La topologie complémentaire PB-CMOS, entre autres, expose
naturellement un avantage important concernant la réduction du courant de mode commun.

Cet avantage sera étudié et validé dans les prochains paragraphes.

I1.2.1. Structures d’étude

Afin d’analyser et de mettre en évidence les avantages concernant la réduction des
courants de mode commun au niveau des structures complémentaires, deux structures en
demi pont capacitif fonctionnant sur charge inductive (voir la Figure IL.1) sont simulées et

mises en ceuvre. La structure de conversion en demi pont capacitif présente la particularité
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de permettre une différentiation facilitée des perturbations conduites de mode commun et de
mode différentiel ce qui la rend completement adaptée pour notre étude. En effet, la Figure
I.2 montre la forme d’onde qualitative du courant de mode commun et celui de mode
différentiel de la structure en demi pont capacitif. Nous constatons que le courant de mode
commun apparait aux multiples de la fréquence de découpage alors que le courant de mode
différentiel apparait aux multiples du double de la fréquence de découpage. Cette différence
spectrale simplifie considérablement 1'étude et l'analyse de 1'évolution de la composante de
mode commun des perturbations conduites en fonction des types de structure

complémentaires ou non que nous mettons en ceuvre.

Drain ) Drain
i, = s ,_T
g os VP . Z_L
Commande +* high-side Ry
Vic bipolaire Ve i
( ) E ; Commande *Source
T Source Charge T bipolaire commune Charge
Potentiel
flottant
Rg2
Commande Potentiel
bipolaire flottant T
— —I— — —I—Cpistes
Courant de mode commuzl— - Courant de mode commun
— CfaceN2+Cpiste51 I
(a) Topologie classique (b) Topologie PB-CMOS

Figure II.1. Structure demi pont capacitif

La structure classique se basant sur des MOSFETs de type N est considérée comme la
référence. Par ailleurs, la topologie complémentaire PB-CMOS se compose d'un MOSFET de
chaque type N et P. La conception du PCB et des commandes rapprochées est gardée
semblable pour assurer une bonne étude comparative des deux structures dont le layout de

conception est illustré par la Figure 11.3 ci-dessous.
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Figure I1.3. Layout de conception de la structure classique (gauche) et la structure
complémentaire PB-CMOS

La topologie complémentaire présente une particularité comme abordée dans le
premier chapitre, celle de ne pas avoir de piste du point milieu du bras d'onduleur dessinée

sur le layout. Ce choix volontaire, radicalise quelque peu la comparaison puisque cela
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revient a tres fortement réduire, comme nous le souhaitons, la capacité de mode commun
entre le point milieu du bras d'onduleur et la masse. Cela s'avere possible car seules les faces
arrieres des "modules" de puissance, qui sont rattachés électriquement aux drains des
transistors de puissance, doivent obligatoirement avoir leurs pistes dessinées sur le DBC du
module pour favoriser et optimiser 1'évacuation des pertes. En faisant ce choix volontaire, on
s'éloigne d'une approche planar plus classique et l'on commence a évoluer vers une
connectique tridimensionnelle, potentiellement beaucoup plus souple et performante.

Une autre particularité devant étre soulignée concerne l'utilisation d’'une seule
commande rapprochée bipolaire pour la topologie complémentaire au lieu de deux pour
I'autre. Cette spécificité sera analysée dans le chapitre IV.

Le tableau ci-dessous résume les caractéristiques des deux structures étudiées.

Topologie classique Topologie PB-CMOS
Tension d’entrée 150 V
n-MOSFET:IRFP240 —
Transistor de puissance n-MOSFET: IRFP240 — TO247AC
TO247AC p-MOSFET:IRFP9240 —
TO247AC
Rg high =47 Q
Roson Rgg 1ogw s Rg=220Q
Capacité d’entrée 2x470uF/250V
Fréquence de découpage 36 kHz

Tableau II.1 Caractéristiques de deux structures demi pont capacitif étudiées

Pour pouvoir comparer les caractéristiques des deux structures de conversion d'un
point de vue perturbations conduites, il est important de tout faire pour rendre cette
comparaison crédible. L'un des enjeux est de maintenir identiques les dynamiques
électriques pour les deux structures de conversion. De ce faire, un soin particulier doit étre
apporté sur les commandes rapprochées des transistors de puissance. Dans la topologie
complémentaire PB-CMOS, les capacités Cgs de deux transistors sont similaires et se
retrouvent connectées en parallele. La capacité Cgs équivalente aux MOSFETs
complémentaires est donc deux fois plus importante que celle de chaque n-MOSFET dans la
structure classique. Par conséquent, afin d’assurer la méme dynamique de commutation
pour les deux topologies, la résistance de grille utilisée dans la topologie complémentaire (22
Q) est presque la moitié de celles utilisées pour l'autre structure dans les deux circuits de

commande rapprochée (47 Q).
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L’évolution du courant de mode commun dans les deux topologies peut étre
déterminée puis analysée au niveaux temporel et spectral en utilisant le Réseau Stabilisateur
d’'Impédance de Ligne (RSIL) [4]. La Figure I1.4 ci-dessous donne la représentation du

schéma électrique retenu pour cette étude.
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IcomIZT

[ 1com2

Plan de masse

Topologie classique Topologie PB-CMOS

Figure I.4. Les chemins de propagation du courant de mode commun. Banc de mesure utilisant
le RSIL

I1.2.2. Résultats des simulations et des expérimentations

En se fondant sur les deux structures et les bancs de tests présentés ci-dessus, 1'étude
comparative de la CEM conduite et du rendement est réalisée par les simulations sous
SIMPLORER puis a travers des mises en ceuvre concretes conduisant a la validation

expérimentale des tendances obtenues en simulations électriques.

I1.2.2.a. Etude de la compatibilité électromagnétique

Dans les structures demi pont capacitif, la source principale des perturbations CEM
conduites se trouve étre le profil dynamique de la tension au niveau du point milieu. Afin de
bien comparer le courant de mode commun dans les deux structures, les sources d’excitation
sont maintenues comparables. En effet, la Figure IL5 présente les formes d’ondes de la
tension du point milieu pour les deux structures étudiées pour les fronts de commutation qui
sont les grandeurs perturbantes les plus significatives [5][6]. De fait, les fronts descendants
des deux structures sont similaires, mais le front montant de la structure classique est tres
légerement plus raide que celui de la structure complémentaire malgré nos efforts de les

maintenir identiques.
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Figure IL.5. Formes d’ondes de la tension commutée du point milieu pour les
deux structures de conversion

Suivant I'équation (I.5) présentée dans le chapitre I, le rapport entre les courants de
mode commun de la structure classique et du PB-CMOS ne dépend que la longueur de la
piste Source connectant les transistors MOS au niveau du point milieu du bras d’onduleur.
Cette derniere dans notre cas d’étude est de 25mm pour la structure classique. Par
conséquent, le courant de mode commun généré par la structure classique est de 13 fois plus
important que celui produit par la structure PB-CMOS en appliquant I'équation. Pourtant, en
construisant cette derniere, nous avons pris '’hypothese que la piste Source dans les deux
structures est similaire. Ceci n’est pas le cas pour la structure PB-CMOS comportant la piste
source commune en l'air que nous avons mis en ceuvre. Comme présenté ci-dessus, cette
structure est censée minimiser le courant de mode commun créé par rapport a la structure
classique. En effet, la forme d’onde temporelle offerte par la simulation Simplorer ainsi que
I’expérimentation montre un écart autour de 22 fois au niveau de I'amplitude des courants
de mode commun des deux structures. Ces résultats encourageants sont illustrés par la
Figure 1.6 ci-dessous et confirment donc la réduction naturelle des perturbations CEM
conduites des structures PB-CMOS en réduisant leurs chemins de propagation. De plus, les
mesures spectrales sont également réalisées aux bornes du RSIL afin de dégager des

conclusions sur cet aspect. L’analyse des spectres est présentée dans le paragraphe suivant.
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Figure I1.6. Formes d’ondes des courants de mode commun étant générés par deux structures

I1.2.2.a.i. Analyse spectrale sans filtre

Comme présenté ci-dessus, dans la topologie en demi pont capacitif, les courants de
mode commun apparaissent aux multiples de la fréquence de découpage alors que les
courants de mode différentiel appairassent aux multiples du double de la fréquence de
découpage. Cela nous permet d’analyser plus facilement le spectre mesuré au niveau de la

tension aux bornes des impédances Z1 et Z2 du RSIL [7] par le HP spectrum analyzer.
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Figure IL.7. Spectre de la CEM conduite pour deux structures de conversion
En effet, comme illustré par la Figure IL7 ci-dessus, les harmoniques impairs
représentent la perturbation du mode commun tandis que les harmoniques pairs

représentent les perturbations totales de mode commun et mode différentiel. De fait, dans le

cas de la structure complémentaire PB-CMOS, la composante de mode commun étant
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naturellement fortement réduite, pour les harmoniques impairs, les amplitudes sont bien
plus faibles puisque les composantes de mode différentiel ne s'expriment que sur les raies
paires. De plus, la topologie complémentaire expose une réduction importante a I'égard de la
CEM conduite a chaque harmonique impair. Ceci montre clairement la réduction naturelle
du courant de mode commun de la structure complémentaire, en particulier a basse
fréquence. En guise d’exemple, a la fréquence de découpage 36 kHz, la structure
complémentaire PB-CMOS génere un harmonique de mode commun qui est de 25 dBuV
inférieur a celui produit par la structure conventionnelle. De ce fait, la structure a technologie
complémentaire demandera un filtre de mode commun qui sera stirement moins important,
ce qui réduira considérablement le cofit total du convertisseur.

Il est intéressant de noter également le bénéfice en terme de CEM qui semble se
dégager en haute fréquence avec une réduction de 6 a 20dB/uV ce qui devrait permettre de
réduire fortement les contraintes de filtrage sur une large plage spectrale.

Par ailleurs, il faut noter que la structure PB-CMOS n’offre pas d’intérét particulier vis-
a-vis du courant de mode différentiel. Les harmoniques pairs étant l'image de la
perturbation conduite totale ne présentent pas de différence significative entre deux
structures en basse fréquence.

Cela tend d'ailleurs a signifier qu’en basse fréquence, la perturbation différentielle est
prépondérante et en haute fréquence c'est la perturbation de mode commun qui l'est ce qui

est conforme a 1'état de l’art.

I1.2.2.a.ii. Analyse spectrale avec filtre

Afin de montrer plus clairement l'avantage important offert par les topologies
complémentaires au niveau de la réduction des besoins de filtrage de mode commun, des
mesures normatives sont réalisées et des filtres sont mis en ceuvre pour que les structures
puissent passer la classe A de la norme EN55011 [7][8]. La topologie des filtres, congue
identique pour deux structures, est illustrée par la Figure I1.8 ci-dessous.

De fait, les mémes filtres du courant de mode différentiel (L1=L2=7 uH, Cx1=Cx2=0.68
pF) sont faits pour deux topologies. Concernant le filtre de mode commun, des valeurs
différentes des capacités Cy ont été nécessaires telles que Cy1=Cy2=133 nF pour la structure
classique et Cyi=Cy>=10 nF pour la topologie complémentaire. La Figure I1.9 présente le

spectre filtré pour les deux topologies. Nous avons constaté un rapport d’environ 13 sur les
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valeurs des condensateurs utilisés dans les deux filtres de mode commun. Compte tenu du
fait que les capacités de filtrage de mode commun ne peuvent pas étre de grosses valeurs
sous peines de faire disjoncter les éléments de protection de type différentiel, un tore de
mode commun serait probablement nécessaire pour la structure classique, ce qui rajouterait
un colit supplémentaire et augmenterait également de maniere non négligeable le volume

global du filtre CEM ainsi que les pertes associées a cet élément.
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Figure I1.9. Spectre de deux structures avec filtres de la CEM conduite

Sur la figure I1.9 on voit clairement qu'il reste encore de la marge et que les filtres de
mode commun mis en ceuvre dans la structure complémentaire sont encore
surdimensionnés. Cela nous conforte davantage encore vis-a-vis du constat fait.

Ces résultats encourageants démontrent un intérét considérable a 1'égard de la

réduction du courant de mode commun offert par la structure complémentaire PB-CMOS.
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I1.3. Analyse du rendement

L’avantage structurel concernant l’aspect CEM ci-dessus est contrebalancé par
l'introduction du transistor de type P causant des pertes en conduction importantes et qui
représentent un grand inconvénient de la structure PB-CMOS. De fait, le transistor de type P
offre une résistance a 1'état passant qui est normalement de deux a trois fois celle du
transistor de type N pour les mémes calibres de tension et de courant. Ceci est d1 a la
mobilité des trous dans le matériau semi-conducteur, porteurs majoritaires dans le transistor
de type P, qui s'avere étre plus faible que celle des électrons. De plus, la capacité d’entrée
Ciss du transistor de type P se trouve souvent plus grande que celle du type N, ce qui peut
conduire a des commutations plus lentes de la part des transistors de type P. Par conséquent,
le rendement du convertisseur peut étre dégradé en utilisant les transistors complémentaires
pour former des structures de conversion PB-CMOS.

Cet inconvénient principal de la structure complémentaire est bien illustré par la
Figure II.10 ci-dessous dans laquelle on peut voir une image thermique de la face arriere du
module de puissance contenant la structure de conversion PB-CMOS alors que celle-ci est en
fonctionnement. On constate clairement que si les deux transistors ont un mode opératoire
quasiment symétrique a 1'égard de la structure en demi pont capacitif, mais que la
température est plus importante en face arriere du module sous le transistor P que sous le

transistor N.

Figure I1.10. Image infrarouge du demi pont capacitif complémentaire étant en
fonctionnement [9]

Afin d’analyser et de comparer le rendement des deux topologies, nous avons réalisé

une étude analytique pour estimer la tendance d’évolution du rendement en fonction de la
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puissance d’entrée. Le calcul approximatif des pertes du convertisseur en demi pont capacitif
est présenté dans [10] et puis [11]. L’évolution du rendement calculé est décrite par la Figure
I1.11.a. Les mesures expérimentales sont également réalisées pour valider les résultats et les

tendances offerts par les calculs analytiques. Elles sont illustrées par la Figure I1.11.b
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Figure I1.11. Evolution du rendement en fonction de la puissance d’entrée

Les calculs analytiques ainsi que les mesures montrent bien que le rendement de la
structure complémentaire est plus bas pour la méme puissance d’entrée par rapport a la
structure classique. L'utilisation de deux transistors P en parallele permet de réduire 1'écart
au prix d'une surface de silicium plus importante. Nous reviendrons sur cela plus tard. Nous
constatons également qu’il existe un écart assez important entre la mesure et l'étude
analytique dt au fait que l'on néglige au niveau des estimations les pertes dans les
composants passifs, la connectique et que l'estimation des pertes par commutation reste
difficile a faire méme si le recouvrement de la diode est quasiment inexistant dans cette
structure. Les calculs analytiques ont pour objectif de fournir un outil permettant de tester
des combinaisons qui conduiraient a améliorer le rendement en fonction du nombre des
composants.

Dans plusieurs convertisseurs statiques, le dimensionnement des composants au point
de fonctionnement nominal est en général fait pour que le rapport entre les pertes en
conduction et en commutation soit du méme ordre de grandeur. Par ailleurs, le rapport entre
les pertes en conduction et la puissance transférée augmente en fonction de la puissance. Par
contre, le rapport entre la perte par commutation et la puissance transférée est moins

sensible au changement de puissance transférée. En conséquence, les pertes en conduction
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deviennent de plus en plus prépondérantes lorsque la puissance augmente et a
dimensionnement donné. Le rendement de la structure complémentaire est donc de plus en
plus mauvais par rapport a celui de la topologie classique lorsque la puissance augmente.
Cela va conduire a faire des choix spécifiques pour le dimensionnement des structures
complémentaires.

Par ailleurs, nous avons également réalisé des validations expérimentales pour des
structures a base des IGBTs. Pourtant, un probleme de court-circuit du bras dt au courant de
trainage de 'IGBT nécessite une adaptation au niveau de la commande rapprochée que nous
présenterons au chapitre IV. Ceci ne nous permet pas de valider 'aspect CEM, mais la
mesure de rendement peut confirmer encore la tendance abordée ci-dessus en cas des
structures MOS malgré de faibles rendements a cause des mauvais composants IGBTs
complémentaires. La Figure I1.12 présente le probleme de court-circuit de la topologie

complémentaire d'IGBT ainsi que le bilan de rendement mesuré pour différentes structures a

base de I'IGBT.
ke e e 78
o v oo ' IGBT classique 2N
: : : ; CE: P : 75 /
X 4
L
3 - Courant de court-circuit 12 4
. T g IGBT complémentaire
| lce P-IGBT \/ 66 IGBT complémentaire
1 - : 1N-1P
Chz 50.0 V :‘M'm:o'ps' Al Ch2 \ -62.0V 63

Ch3[ 1.00 AQ [Chd4] 1.00 AQ |
i+~ [0.00000s |

300 350 400 450 500

Puissance, W

Figure I1.12. Courant de court-circuit de la structure complémentaire IGBT (gauche) et le
bilan du rendement de différentes topologies d'IGBT (Ventrée=150V, f=15kHz) (droite)

I1.4. Evolution et optimisation de la structure complémentaire

Pour améliorer I'état ON du p-MOSFET, nous avons mis un second p-MOSFET en
parallele du premier. Les pertes en conduction sont donc diminuées ce qui entraine

I'augmentation du rendement de la structure comme le montre la Figure I1.11. Par contre, le
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p-MOSEET étant deux fois plus large, il offre des capacités parasites plus importantes en
particulier la capacité parasite de mode commun en face arriere de I'ensemble des deux
transistors C’racer=2xCracer entre le bus DC moins et la masse. Ceci rend asymétrique la
structure et I'on peut constater que cela dégrade un petit peu l'avantage de la structure
complémentaire concernant la CEM conduite. La Figure II.13 donne la représentation avec la
capture des courants de mode commun dans la capacité parasite pour deux structures
complémentaires symétriques et asymétriques et soumises a des dv/dt comparables. Le
courant de mode commun est de 50 mA en cas de la premiere topologie PB-CMOS (un
transistor n-MOSFET et un transistor p-MOSFET) pour 82 mA pour la nouvelle structure
complémentaire asymétrique comportant un n-MOSFET et deux p-MOSFET en parallele. Les
structures asymétriques sont bien connues pour générer plus de perturbations de mode

commun car elles favorisent moins le recyclage du courant dans la structure de conversion

[5]

01
Complementary topology
PR
)TN 1 n-MOSFET
82 mA —» N "™ ™ 2parallelp-MOSFET
4
N \
A} -|
0.05 |" L pMoSFET
<
0
13.7 13.8 13.9 14

Figure I1.13. Courants de mode commun issus d'un dv/dt pour les topologies
complémentaires symétrique et asymétrique

Afin de maintenir la symétrie de topologie, un second n-MOSFET est ajouté en
parallele dans la structure complémentaire. Nous trouvons que le rendement de cette
nouvelle structure s’améliore et se rapproche encore davantage du rendement de la structure
classique. En particulier, on peut noter que le rendement théorique obtenu avec 2n-MOSFET
et 2p-MOSFET est tres comparable a celui obtenu avec I1n-MOSFET et 3p-MOSFET. Si cette
derniere combinaison compense au mieux l'écart existant entre les mobilités des porteurs

dans les deux types de composants unipolaires, le caractere asymétrique apparait davantage
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pénalisant. Ainsi, a surface de silicium équivalente, il vaut mieux symétriser la structure. La
différence sur les pertes a 1'état passant est théoriquement nulle entre les deux
configurations. Les résultats théoriques et pratiques étant encourageants, rendement de cette

nouvelle structure symétrique est présenté dans la Figure I1.14 ci-dessous.

100 100
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e 99 «— Topologie classique (2 nMO_S)
o~ SanMos | T e M~ e,
96 TS % 2p-MOS ¢
Y T 98
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2 L nMe 2 9% Topologies
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88 95
%
84
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Figure I1.14. Evolution du rendement pour diverses configurations de bras d'onduleur
complémentaires et non complémentaires en fonction de la topologie et la puissance d’entrée.
Résultats pratique (gauche) et théorique (droite).
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Figure I1.15. Courant de mode commun en fonction de topologie

Par ailleurs, comme la nouvelle capacité parasite C'tceN est maintenant deux fois plus
large que CreeN et égale a Creer, la topologie redevient symétrique. De plus, les capacités
Ctacen et Cracer qui sont connectées aux impédances Z1 et Z2 (50Q2) du RSIL (voir la Figure 11.4)

représentent une basse impédance en haute fréquence. Les impédances de ces capacités

peuvent étre calculées par :
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g o1
w  2x.fC

face

(IL.1)

Avec Chacen= Cracer=720 pF, nous avons ZctaeeN= ZctaceP=15Q qui sont plus petites que les
impédances de sortie du RSIL.

Ces capacités parasites participent au recyclage en interne a la structure d'une partie
du courant de mode commun. Par conséquent, dans le cas d'une structure complémentaire
comportant deux n-MOSFETs et deux p-MOSFETs, les impédances des capacités parasites
sont ZcaceN= Zctacer=7€) ce qui permet a une plus grande partie du courant de mode commun
d'étre recyclée. Le courant de mode commun visible au niveau du RSIL est alors réduit a 28
mA. Cette réduction est illustrée par la Figure I1.15 ci-dessus.

Il apparait que malgré le doublement de la surface de silicium, les rendements de
conversion des structures complémentaires ne parviennent toujours pas a rattraper ceux
d'une structure de conversion a base de transistors N. Cela provient bien des pertes par
commutation liées a des capacités plus importantes et des diodes de types P moins
performantes que leurs homologues de type N.

Cette structure est non seulement symétrique au niveau de la CEM conduite mais aussi
vis-a-vis de la commande rapprochée parce que l'énergie demandée pour piloter deux
transistors cOtés n et p est comparable et que le signal de commande se trouve donc
naturellement symétrique.

Fort de ces derniers résultats, la structure complémentaire avec deux n-MOSFET et
deux p-MOSEFET se trouve tres encourageante vis-a-vis de ’aspect CEM conduite ainsi qu’au
niveau des performances et pourrait donc offrir de bonnes perspectives a cette nouvelle

structure.

I1.5. Conclusion

En se basant sur la simulation et la validation expérimentale, nous avons démontré la
réduction considérable du courant de mode commun offerte par la structure
complémentaire. De plus, un gain important a I'égard du filtre de mode commun peut étre
obtenu par la simple conception du layout. Par ailleurs, nous avons également mis en
évidence que les pertes supplémentaires dues aux transistors de type P peuvent étre

partiellement compensées en utilisant des composants ayant la surface plus importante.
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L’optimisation en terme de performance en maintenant tout ’avantage de la CEM conduite
nous emmene a une structure symétrique avec des transistors complémentaires qui ont les
surfaces deux fois plus grandes. Cette étude montre que l'effort d’intégration monolithique
s'appuyant sur des surfaces de silicium plus importantes peut réduire la taille des
composants passifs nécessaires, composants qui s'averent souvent plus volumineux et plus
difficile a intégrer. C’est donc le compromis entre le cotit des fonctions sur silicium et ceux
des composants passifs (matériaux magnétiques, diélectriques...) et les performances
recherchées qui conditionnent désormais le processus de conception global de la structure de
conversion.

Bien sur, il est toujours possible de voir les choses avec un angle de vue moins positif
que celui qui ressort dans ce chapitre. En particulier, les résultats pratiques ne sont pas
toujours a la hauteur des estimations théoriques. Mais il faut aussi souligner que les
composants de puissance de type P n'ont pas subi le processus d'amélioration et
d'optimisation que les transistors de type N. En faisant émerger le fait que les structures
complémentaires peuvent conduire a une réduction substantielle de certains composants
passifs, peut étre que des travaux seront engagés pour le développement de composants de
puissance complémentaires plus performants. Cela semble particulierement envisageable au
niveau des IGBT. En effet, les p-IGBTs ont des performances mauvaises alors que
théoriquement ils pourraient étre bien meilleurs.

Comme nous 'avons souligné dans le premier chapitre, les structures complémentaires
offrent d'autres caractéristiques particulieres comme une mise en ceuvre naturelle attractive
tant des points de vue package que des périphériques électroniques. Nous allons maintenant

poursuivre sur quelque uns de ces points.
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I11.1. Introduction

Les composants complémentaires sur substrats P sont connus pour leurs
caractéristiques électriques étant plus mauvaises que celles des composants de type N.
Certains parametres physiques créant un impact sur ces différences seront étudiés dans la
premiere partie de ce chapitre. Les conséquences dues a 'emploi des composants type P
seront ensuite discutées afin de pouvoir définir une plage d’utilisation de ce type de
composant. De nouveaux composants sont ainsi proposés avec pour objectifs d’améliorer le

composant complémentaire et de I’adapter a un nouveau module de puissance.

III.2. Différences entre les composants sur substrats P et des

composants sur substrats N

I11.2.1. Diode

La diode de puissance est régulierement constituée d'une structure P*N,N* dans
laquelle la région N, faiblement dopée assure la tenue en tension du composant. La région
N* fortement dopée permet de rabattre le champ électrique a zéro et de réaliser un bon
contact ohmique de cathode. Dans ce paragraphe, nous allons analyser le comportement des
diodes de puissance a base de substrats de type N et P sur différentes caractéristiques
statiques et dynamiques. Pour ce faire, deux structures comparables sont utilisées afin
d’assurer des conditions d’étude similaires lors de cette étude comparative. La Figure IIL.1 en

donne la représentation.
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® ZCE % pigde de type N
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P+ P, N
Anode Cathode

" %X ZCE

Figure III.1. Deux structures comparables de la diode de puissance de type N (en haut) et type
P (en bas) en équilibre thermodynamique et hors polarisation

Ces deux structures P*"N,N* et N*P,P* ci-dessus possedent des dopages suivants : Np* =
N~ = 510" em™?, N, = P, = 2.10"* cm. Les structures étudiées sont en une dimension. Le
dopage est considéré uniforme pour la région centrale et gaussien pour les régions extrémes.
Pour la suite du chapitre, les coupes transversales se font comme le montre la Figure II1.2 ci-
dessous afin d’étudier le profil des parametres. La durée de vie utilisée dans les simulations
est de 1us pour l'électron et le trou. Par ailleurs, les modeles physiques concernant la
mobilité des porteurs ainsi que les phénomenes de recombinaison et d’ionisation par impact
sont décrits en détail dans la partie physique de [1]. Ces derniers sont utilisés de maniere
identique pour deux structures ci-dessus afin de mener a bien 1'étude comparative.

La Figure II1.3 présente le profil du champ électrique a 1'équilibre thermodynamique

hors de polarisation externe qui est symétrique pour deux structures étudiées.
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Figure II1.2. Vues en coupe et profils de dopage des deux structures sur substrat N en haut et
sur substrat P en bas (simulateur ATLAS-SILVACO)
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Figure II1.3. Répartitions du champ électrique a I'équilibre thermodynamique pour deux
substrats N et P
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II1.2.1.a. Polarisation directe

Les cathodes des deux structures sont mises a la terre et on applique une tension
positive Viirecte aux anodes. Le courant direct est composé de trois courants constitutifs, les
courants d’électrons et de trous ainsi que le courant de recombinaison. Pour étudier les
caractéristiques statiques et dynamiques des deux diodes a substrats N et P, des modeles
physiques tenant en compte des phénomenes de recombinaison Shockley-Read-Hall (SRH),
Auger sont utilisés dans les simulations type éléments finis Atlas-Silvaco.

En régime de tres faible injection, le courant de la diode est dominé par la
recombinaison des porteurs au niveau de la ZCE. Le taux de recombinaison SRH et la

densité de courant peuvent étre calculés par [2] :

quirecle
ne  —n’
quirecte quirecte (III 1)
Too(Me *T +n)+7,(ne *T +n)

USRH =

J =g xUgpy xWoee

Dont tno et tp0 sont respectivement la durée de vie des porteurs minoritaires des
électrons et des trous, ni représente la concentration intrinseque, k est le constant Boltzmann,
T est la température absolue et Wzce est la largeur de la ZCE.

En admettant la méme durée de vie pour les électrons et les trous, nous aurons des
densités de courants similaires dans deux types de composants pour une tension positive
Viirete appliquée aux anodes. En effet, la Figure II1.4 ci-dessous présente I'image du taux de
recombinaison qui est beaucoup plus important dans la ZCE que dans les autres régions des
deux diodes type N et P a une tres faible polarisation Vairecte=0,2V. Ceci montre que le
phénomeéne de recombinaison se produit essentiellement dans la zone désertée autour de la
jonction suivant le modele SRH [1] et crée la méme densité de courant sur la diode substrat

N et P (voir la Figure II1.4 en bas).
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Figure II1.4. Profil de la concentration des électrons, des trous et du taux de recombinaison
d"une coupe transversale (haut). Caractéristique V-I de la diode de deux type de substrat N et P
en régime de tres faible injection (bas)

Lorsque la densité de courant augmente et que la diode fonctionne toujours en régime
de faible injection, la ZCE est amincie de plus en plus et le courant de la diode est pris en
charge essentiellement par le courant de diffusion. Ce dernier est relié a l'injection des
porteurs minoritaires dans les deux régions de la jonction P-N. En régime de forte injection,
la diffusion des porteurs minoritaires fait accroitre également le niveau de dopage des
porteurs majoritaires. La Figure IIL.5 ci-dessous en donne la représentation. Cette injection
permet de moduler la conductivité de la région faiblement dopée N, ou P;. Ceci diminue la
résistance et donc la chute de tension a 1’état passant de cette région. Cette chute de tension

ne dépend pas de la densité de courant de la diode et peut se déduire d’apres [2] par :
W 2

V,=———"— I11.2
(4, + ,up)THL ( )

63



Chapitre 111 : Comparaison des composants complémentaires sur substrats P par rapport aux composants
classiques sur substrat N

Dont W représente la largueur de la zone centrale N, et P;. pn et pp sont respectivement
les mobilités des électrons et des trous, 7, est la durée de vie des porteurs dans ces régions
faiblement dopées en régime forte injection.

Nous constatons qu’en assurant la méme valeur de W etz , les chutes de tension dans
les zones centrales seraient les mémes pour les diodes de types N et P. Par ailleurs, dans ce
régime, la chute de tension dans les régions extrémes contribue également a une partie non
négligeable dans la chute de tension totale a lI'état passant qui peut étre calculée par la

formule suivante :

V,, = 2kT In JW

q w
4qb.n, F(zLj (IL.3)

a

2D.D
aveCF(w j: (W /2L,)tanh(W /2L,) L S
2L, ) \J1-0.25tanh*W /2L,) D, +D,

Dont | est la densité de courant. Dn, Dp représentent respectivement les coefficients de
diffusion des électrons et des trous. De nouveau, la formule ci-dessus permet d’avoir le
méme comportement a I'état passant chez les diodes sur substrat N et P si nous maintenons
le méme parametre géométrique W et physique 7, pour ces deux types de diodes.

En effet, la Figure IIL5 présente une répartition similaire des concentrations des
porteurs libres des diodes type N et P. Le dopage dans les régions centrales est augmenté de
2.10" cm= a 1.10” cm®. En méme temps, la recombinaison se passe non seulement dans la
ZCE mais aussi dans les régions fortement dopées aux extrémités. Elle est principalement
d’origine de type recombinaison directe Auger et dépend du dopage ou encore du niveau de
la polarisation.

Ainsi, la caractéristique V-I des deux types de diodes étant illustrée par la Figure IIL.6
confirme les comportements des diodes de type N et P qui sont les mémes sous une
polarisation directe. Nous allons ensuite analyser le comportement de ces dernieres diodes

en polarisation inverse dans le paragraphe suivant.
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Figure IIL.5. Profils des concentrations des électrons, des trous et du taux de recombinaison des
deux diodes a la tension Vdirecte=0,85V
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Figure II1.6. Caractéristique V-I des diodes type N et P

111.2.1.b. Tenue en tension en inverse — Effet d’avalanche

Pour étudier la tenue en tension en inverse, les anodes des deux diodes sont mises a la
terre en appliquant une tension positive aux cathodes. Lorsque la tension de polarisation
n‘est pas suffisamment importante pour produire le phénomene d’avalanche, le courant
inverse de la jonction PN de la diode prenant en compte le courant de génération thermique

peut étre calculé par:

J,=3,+7,

_ 2 gD.n’ (I11.4)
Avech =ﬂweﬁ;‘]5 =ann| +q p
LN, L,Ng

m

Dont Js, Js sont respectivement les courants de saturation et de génération thermique,
Weit représente la largeur effective de la ZCE, tm est le taux de génération dépendant de la

température, du coefficient de capture des porteurs et la densité de centres de
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recombinaison. Na et Np sont les dopages des régions aux extrémités P+ et N*. Ln et Lp
représentent respectivement les longueurs de diffusion des électrons et des trous dans la
zone centrale.

De plus, deux composants constitutifs du courant inverse ne sont pas modifiés en
fonction du type de substrat parce que la répartition de la ZCE et la durée de vie sont
considérées identiques pour les deux cas. Par conséquent, les densités Ji en fonction de la
tension de polarisation des deux diodes devraient étre similaires. En effet, La Figure IIL7
montre la caractéristique I-V avant l’avalanche pour les deux types de diodes,
caractéristiques qui coincident relativement bien. Les faibles différences sont dues aux

erreurs numériques de la méthode des éléments finis.
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Figure II.7. Début de la caractéristique en inverse des diodes de type N et P

La tension de polarisation est ensuite augmentée jusqu’a I'apparition du phénomene
d’avalanche. Nous constatons que la diode de type N part en avalanche plus tot que celle de
type P, autrement dit, que la tenue en tension de la diode P qui est de 750 V, est meilleure
que celle de la diode N, qui est de I'ordre de 725 V (voir la Figure II1.8). Le modele utilisé
pour la description de 1’avalanche sous Silvaco est le modele SELB, avec les parametres des
coefficients d’ionisation par défaut.

Afin de mieux analyser le phénomene d’avalanche, nous utilisons le modele développé
par Nicolas Rouger dans sa these [3] et 'adaptons a notre cas d’étude. Le modele prend en
considération le phénomene d’ionisation par impact en se basant sur la loi de Chynoweth [4]

pour ensuite calculer les taux d’ionisation des électrons ax et des trous .
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Figure II1.8. Caractéristique en régime d’avalanche des diodes de type N et P
La densité de courant de la jonction p-n en régime d’avalanche se déduit ainsi par :

J :Man+MpJp+Mng (I11.5)

aval

Ce dernier se compose des courants de diffusion des électrons Jn, des trous Jp et de la
génération thermique Jg; qui se multiplient respectivement par les coefficients de
multiplication Mn, Mp et Mg M; étant prépondérant dans ce phénomene d’avalanche. Ces
coefficients sont calculés en fonction de la tension de polarisation par les formules ci-dessous

selon [5] et [3] :

__ __v) _ Znoyen )
C1-F(V) M"(V)_l—Fw) Mg(V)‘l—F(V)

Les fonctions z(x,V) et F(V) donnant une image de la multiplication des porteurs dans

M, (V) (I1L6)

la ZCE peuvent étre définies par :

—f(anu',v )=atp (XN ))de' .
z(x,V)=¢e" F(V) = [2(xV).a(x,V)dx (IIL7)

Xp

anp représente les taux d’ionisation des électrons et des trous.

La tension de claquage du composant se définie lorsque la fonction F(V) tend vers 1,
c'est-a-dire lorsque le phénomene de multiplication par avalanche devient tres important.
Les trois coefficients multiplicatifs tendent donc vers l'infini, faisant accroitre brutalement le

courant inverse.
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Figure II1.9. Fonctions F des deux types de diode en fonction de la tension de polarisation

La Figure IIL.9 ci-dessus présente la forme d’onde de la fonction F(V) en fonction de la
tension de polarisation en inverse. Il n'y a pas de différence entre les deux types de substrat
en basse tension. La fonction F augmente de facon monotone avec la tension appliquée et
I'écart entre celles-ci pour les deux diodes commence a apparaitre lorsque la tension monte
au-dela de 600 V. Ce léger écart représente la différence de la tenue de tension des deux
types de diodes présentée ci-dessus. Afin de comprendre la nature du courant de génération
thermique qui est prépondérant dans ce phénomene d’avalanche, nous avons tracé les

courbes des coefficients de multiplication en fonction de la tension appliquée.

400

Multiplication coefficients

. . i
. . !
; ; !

100 // Y
B B =

Figure II1.10. Coefficients de multiplication des deux types de diodes en fonction de la tension
de polarisation. En rouge, coefficients relatif a la diode N et en bleu, ceux relatifs a la diode P

En effet, la Figure II1.10 illustre les caractéristiques des trois facteurs de multiplication

pour les deux substrats de type N et P. Nous constatons que les coefficients de la diode de
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type N commencent a augmenter tres vite lorsque la tension de polarisation tend vers 706 V,
et de méme dans le cas du substrat P avec une tension appliquée de 726V. Les courants issus
de la génération thermique étant prépondérants, lorsque le phénomene d’avalanche
apparait, le courant d'avalanche issu de la génération thermique est le courant d'avalanche
prépondérant. Ce dernier est di aux paires électron-trou créées par la génération thermique
(voir la Figure III.11). Les courants de trous et d’électrons se déplacent ensuite suivant le
champ électrique E. La Figure III.11 ci-dessous présente le profil des champs électriques E
qui regnent dans la ZCE des deux types de diodes. Nous constatons que, pour la diode sur
substrat N,, la probabilité que le courant de trous traverse le champ maximal Emax est plus
importante que le courant des électrons qui se déplace dans I’autre sens. Par conséquent, les
trous qui sont plus accélérés que les électrons par le champ électrique font partie essentielle
du courant de I'avalanche issu de la génération thermique. C'est pour cela que les coefficients
de multiplication des porteurs issus de la génération thermique dans le cas de la diode a
substrat N sont plus proches des coefficients de multiplication des trous. Il en va de méme

dans l'autre sens pour les diodes sur substrats P.

ZCE

Cathode

Paires

Cathode

Figure III.11. Profil des champs électriques dans les ZCE des deux types de diodes.

Suite a I'étude analytique présenté ci-dessus, la diode a substrat de type N produit le
phénomene d’ionisation par impact plus important que la diode de type P, autrement dit, la
diode a substrat N part en régime d’avalanche a une tension de polarisation inverse plus
faible. En effet, le résultat de la modélisation montre la tension d’avalanche qui est de I'ordre

de 706 V pour la diode de type N et de 726 V pour l'autre. Il existe un écart par rapport aux
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résultats de simulation éléments finis qui est di au fait que quelques simplifications sont
utilisées pour alléger le modele. En effet, le champ électrique dans les régions fortement
dopées est négligé et les coefficients d’ionisation par impact ne dépendent pas du niveau du
champ électrique, au contraire des modeles utilisés dans la simulation éléments finis Atlas.
Pourtant, le modele analytique montre de maniere précise la tendance correspondant a ce
que donne la simulation de la tension d’avalanche et nous aide donc a bien comprendre des

phénomenes physiques importants de cette derniere.

II1.2.1.c. Temps de recouvrement

Il est important d’étudier le comportant dynamique des types de diodes dont le temps
de recouvrement est un parametre particulierement important. Les diodes de type N et P
sont donc insérées dans le circuit présenté par la Figure IIL.12 et leur comportement est

simulé grace aux outils numériques Atlas mixed-mode.

V =400V
+lV +
E } Rl = 1mQ
I R2
~ L=3nH
I=1A

Figure II1.12. Circuit de test du temps de recouvrement de diode

Le rhéostat R2 diminue exponentiellement pendant 20ns de 1IMQ a ImQ. Par
conséquent, la diode est en conduction a I’état initial avec le courant fourni par la source de
courant. Ensuite, le courant passe progressivement par le rhéostat ce qui conduit au blocage
de la diode. En appliquant des durées de vie identiques pour les électrons et les trous (1us)
pour deux types de diode, le comportement dynamique lors du blocage est illustré par la
Figure II1.13. Nous constatons que les courants de recouvrement produits par les diodes de
type N et P sont identiques. La simulation montre tres peu de différences en termes de temps

de recouvrement entre deux types de substrat.
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Figure II1.13. Réponse dynamique de la diode de type N et P

II1.2.1.d. Capacité de transition

Lorsque la diode est polarisée en inverse, la jonction P‘NVN+ ou N*P.P* peut étre
considérée comme une capacité plane. La capacité de transition peut donc se déduire par :

_&8

C,
W

(II1.8)

Dont ¢, S et W représentent respectivement la permittivité du silicium, la surface de la
jonction et I'épaisseur de la zone de charge d’espace qui dépend, entre autres, de la tension
de polarisation de la diode.

Pour les conditions d’étude similaires, la surface, la largeur et donc la capacité C: de la
jonction devraient étre semblables pour les deux types de diodes. En effet, la simulation
éléments finis offre la forme d’ondes de la capacité de transition en fonction de la tension
comme le montre la Figure IIl.14 ci-dessous. Les capacités par unité de surface sont
completement identiques dans les deux substrats N et P. De plus, si la tension appliquée
excede 300 V, I'extension de la charge d’espace ne peut plus s’étendre librement dans la
région N, ou P; et les régions fortement dopées N* ou P* jouent un role d’armature comme
dans un condensateur plan. Comme la largeur de la ZCE ne varie plus, la capacité de

transition reste donc la méme.
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Figure II1.14. Capacité de transition en fonction de la tension de polarisation inverse

II1.2.1.e. Conclusion sur la comparaison des diodes

Les résultats présentés ci-dessus donnent une image tres encourageante vis-a-vis des
diodes sur substrats P. Ces dernieres offriraient globalement des comportements proches des
diodes de puissance de type N. De plus, la diode de type P présente une meilleure tenue en
tension par rapport a la diode sur substrat N ayant des mémes parametres physiques et
géométriques. Le parametre essentiel a cela est la durée de vie des porteurs dans la zone
centrale. Si celle-ci est identique pour les trous et les électrons dans les deux types de

substrats, il devient possible de réaliser des diodes P et N comparables [6].

III.2.2. Transistor bipolaire

Le transistor bipolaire de puissance se forme généralement par une structure de quatre
régions. A titre d’exemple, un transistor de substrat N est constitué des couches N*PN,N*
comme le montre la Figure II1.15 a gauche. Il se compose de deux jonctions en anti-série, la
zone de tenue en tension centrale étant de faible concentration et reliée au type de dopage du
collecteur. De méme pour le transistor de type P qui se base sur une structure P*NP.P* (voir
la Figure III.15 a droite). Ces deux structures seront ensuite comparées en se fondant sur des
parametres électriques importants dans le prochain paragraphe. Afin de mener a bien ces
études comparatives, la demi cellule des deux structures de transistor comportant les mémes
parametres géométriques et les mémes niveaux de dopage pour chaque région est

considérée. La Figure III.16 ci-dessous en donne la représentation.
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Figure III.15. Structure d’un transistor bipolaire de puissance sur substrat N a gauche et
substrat P a droite
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Figure II1.16. Deux transistors de type N (en haut) et P (en bas) avec leurs profils du dopage

Les parametres géométriques employés sont dimensionnés pour adapter a la
fabrication du transistor a la technologie VDMOS sans ajouter d'étape supplémentaire. Les

dopages et les épaisseurs de différentes régions sont présentés dans le tableau suivant :
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Région Substrat N | Substrat P | Epaisseur (um) | Concentration (cm)
Emetteur N+ P+ 0,7 5.10%
Base P N 2,5 1.107
Nv P, 47,5 2.10"
Collecteur
N+ P+ 5 5.10"

Tableau III.1 Parametres géométriques et physiques des deux types de transistors

II11.2.2.a. Tenue en tension

Il est important d’étudier les tensions de claquage du transistor qui change en fonction
des diverses configurations de la commande de base telles que Vcso, Vcroet Vees.

La tension Vceo est la tension d’avalanche de la jonction base-collecteur du transistor
lors que I'émetteur est en l'air. De fait, le transistor se comporte dans ce cas comme une
diode avec la jonction entre le collecteur et la base. L’évolution de la tension Vcso des deux
transistors suit donc la tendance présentée ci-dessus pour les diodes de substrat N et P, c'est-
a-dire la tension Vcso du transistor de type N (jonction PN,N*) de 'ordre de 830V est plus
faible que celle du transistor de substrat P (jonction NP,P*) étant autour de -870V comme le

montre la Figure II1.17

J(A.cm?

0.004 ] 1.=0

i Vipo= 830
7 Transistor de
0.002 7] substrat N
0] B e b s

-0.002 T

0.004 ]

200067 Vo= -870V
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Figure II.17. Evolution du courant collecteur en fonction de la tension collecteur lorsque
I"émetteur en l'air pour les deux types de transistor

nsuite, une autre tension critique concerne la tension d’avalanche collecteur-émetteur
Ensuit tre tension crit congc la tension d’avalanche collect tt
Vceo quand la base est en I'air (Is=0). Dans ce cas, lorsqu’une tension positive est appliquée

au collecteur, la jonction base-émetteur est polarisée en directe et la jonction base-collecteur
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se met en inverse. Le courant de fuite est pourtant beaucoup plus important par rapport au
cas émetteur ouvert par I'amplification du courant interne de base. Ceci dégrade la tenue en
tension du transistor bipolaire en mode base ouverte. En effet, Il existe une liaison entre cette

tension Vceo et la tension Veso qui est décrite par la formule [7] :

Veeo _ 1

v T (IIL.9)
ceo (I+hee)"

Dont hre représente le gain du transistor tandis que n est le coefficient Miller qui vaut 4
pour un transistor de substrat N et 2 pour un transistor de substrat P.

Par conséquent, pour un gain hre entre 50 et 100, la tension Vceo dun transistor NPN se
trouve environ a la moitié de sa tension d’avalanche a émetteur en l'air Vcso. Par ailleurs,

pour le méme gain hee le rapport Vi gy /Vego du transistor PNP est de 2 a 3 fois plus

important que celui du NPN [7]. De plus, compte tenu de la tension Vcso présentée ci-dessus
par la simulation éléments finis, la tension Vceo du transistor de substrat P devrait étre deux
fois plus que celle du transistor de type N. En effet, la Figure II1.18 ci-dessous en donne la
représentation, la tension Vceodu transistor de type N est de I'ordre de 377V au lieu de -686V
pour le transistor de substrat P. En méme temps, la densité de courant est tres élevée par

rapport au cas d’émetteur ouvert comme expliqué ci-dessus.

J(A.cm 3
12 7] 1,=0

_ Vepo=377 VI

0.8 —] .

] Transistor de i

7 substrat N

EETTUTEISNSINITT

16— Vepo=-686V

-600 -400 -200 0 200 400
Vov)

Figure II1.18. Evolution du courant collecteur en fonction de la tension collecteur lorsque la
base en l'air pour les deux types de transistor

La troisieme configuration d’étude est celle de base-émetteur court-circuité. Quand le
collecteur est appliqué une tension positive, la jonction base-collecteur est polarisée en

inverse et prend donc en charge de la tenue de tension du composant. En outre, le courant de
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fuite passe par la résistance de la région de base avant d’atteindre le contact base-emetteur en
commun (voir la Figure II.19 a gauche). Ceci cause donc une chute de tension entre la région
base et émetteur. De fait, lorsque cette tension ne dépasse pas la tension de diffusion de cette
jonction, le transistor comporte comme dans le cas d’émetteur en l'air et la tenue en tension

Vces est proche de Vcso comme présentée dans la Figure I11.19 a droite.
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Figure II1.19. Evolution du courant collecteur en fonction de la tension collecteur lorsque la
base et I'émetteur est court-circuité pour les deux types de transistor

Par contre, si le courant de fuite est suffisamment important pour polariser la jonction
base-émetteur en direct, le transistor fonctionne donc en régime normal avec I'injection des
porteurs minoritaires de 1’émetteur vers la base. Ceci produit ensuite le gain offert au
courant de collecteur. La tension d’avalanche Vces diminue ainsi vers Vceo. De ce fait, la
tension appliquée au transistor est pratiquement inférieure a la tension Vceo dans ce cas de

base-émetteur court-circuité pour éviter de le détruire.

II1.2.2.b. Caractéristique statique et gain du transistor

Les caractéristiques Jcen fonction de Vc pour différentes valeurs de densités de courant
de base Jsdes deux types de transistor sont illustrées dans la Figure II1.20.

Avec les densités de courants Js qui varient entre 0,1 et 0,7 A/cm? le transistor de type N
présente une tenue de tension de 'ordre de 485V et de -849V pour le transistor de substrat P.

Ces dernieres sont plus élevées que Vceo quand Js=0.
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Figure II1.20. Caractéristique statique du transistor de substrat N a gauche et de substrat P a
droite

Par ailleurs, en régime de faible injection, pour une densité Js donnée et un méme point
de fonctionnement dans la région saturée, les deux types de transistors représentent
différentes chutes de tension a 1'état passant qui peuvent se déduire par la formule suivante
[2] :

R W
ne T N II1.10
p q;un,pN ( )

Dont W est la largeur de la ZCE collecteur-base. pnp et Nbpa représentent
respectivement la mobilité des électrons et des trous, la concentration de la zone N, et P;.

Comme la mobilité des électrons pinest relativement trois fois plus importante que celle
des trous pour une concentration identique de la zone faiblement dopée, la résistance
présentée par le transistor de substrat P se trouve donc trois fois plus que celle du transistor
type N. En effet, la Figure II1.21 a gauche présente la caractéristique de région saturée en
régime de faible injection des deux transistors pour la méme Js = 0,1 A/cm? Considérons au
point de fonctionnement Vce=0,2 V, la densité de courant Jc produite par le transistor type N
est trois fois plus que celle du transistor type P. La résistance équivalente est donc trois fois
moins importante pour le transistor N.

Cependant, en régime de forte injection, la diffusion importante des trous et électrons
dans la zone de tenue en tension offre la modulation de la résistivité de cette zone et diminue
donc la résistance a I'état passant du transistor. Cette derniere dépend de la charge stockée

dans la zone faiblement dopée, autrement dit, des densités de courants Js et Jc. De ce fait,
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pour des courants importants de base et de collecteur, la résistance du transistor sur substrat

P devient plus faible et comparable a celle du transistor de type N.
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Figure IIL.21. Caractéristique de la région saturée des deux transistors en régime de faible
injection a gauche et de forte injection a droite

En effet, la Figure II1.21 a droite montre la caractéristique de la région saturée des deux
types de transistor pour un courant de base Js=5 A.cm?, la densité de courant Jc du transistor
de type P est maintenant deux fois plus faible que celle du transistor N pour Vce=0,2 V au
lieu de trois en régime de faible d’injection. Ceci représente une baisse de la résistance chez le
transistor P. Cette derniere peut encore étre réduite lorsque le transistor se met en
conduction avec des courants plus forts Js et Jc pouvant étre controlés respectivement par la
commande et le circuit externe.

Une donnée inévitable dans les documents techniques des transistors de puissance est
la courbe Gummel qui représente le gain du transistor hre en fonction du courant de
collecteur pour une tension de collecteur donnée. La Figure III.22 ci-dessous présente la
courbe Gummel des deux transistors pour Vce=1V. Lorsque la densité du courant collecteur
est plus faible que 1A.cm?, le gain du courant du transistor type N de I'ordre de 90 est plus
de deux fois que celui du transistor de substrat P qui est de I'ordre de 35. D’ailleurs, plus le
courant de collecteur monte, plus le gain hre descend avec une pente plus forte chez les
transistors de substrat P que ceux de substrat N. Cette forte différence dans les gains des
deux types de transistors est principalement liée aux différences existantes au niveau des

coefficients de diffusion des porteurs qui interviennent dans l'expression du gain des
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transistors bipolaire. De fait, les transistors P restent intrinsequement pénalisés par leurs

caractéristiques physiques.
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Figure II1.22. Courbes Gummel pour deux types de transistor.

II1.2.2.c. Conclusion sur la comparaison des transistors

Fort des résultats présentés ci-dessus, nous constatons que le transistor de substrat P
représente une meilleure tenue en tension dans toutes les configurations mais qu'il est plus
faible en termes du gain de courant par rapport au transistor de substrat N en régime de
faible injection. L’état de passant du transistor de type P peut étre amélioré et s’approcher de
celui du transistor sur substrat N en fonctionnant dans le régime de forte injection. On
constate donc ici toute l'importance du circuit de commande dans la modulation de 1'état
passant des composants, modulation qui pourrait conduire a des caractéristiques
comparables pour les transistors N et P si les commandes étaient mieux adaptées pour

compenser les limites intrinseques des transistors de type P

I11.2.3. MOSFET

Les études comparatives présentées dans les paragraphes précédents pour les
composants bipolaires montrent que I'origine principale provoquant la différence électrique
entre deux substrats N et P sont la mobilité (pour 1'état passant) et les coefficients de
diffusion (pour le gain). Nous analysons ensuite dans ce paragraphe les gains et les

inconvénients de deux types de MOSFET qui sont des composants unipolaires.
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Figure I11.23. Structures MOSFETs de substrat N et P avec leurs profils du dopage

Les deux structures MOSFET étant identiques en termes de géométrie et de
concentrations de chaque région sont illustrées par la Figure II1.23. Les parametres

principaux des deux structures sont donnés par le tableau suivant :

Région Substrat N | Substrat P | Epaisseur (um) | Concentration (cm)
N+ P+ 0,7 5.10"
Source P N 2,5 1.10%7
P+ N+ 4 5.10"
Nv P, 46 210"
Drain
N+ P+ 5 5.10"

Tableau II1.2 Parametres géométriques et physiques des deux types de MOSFETs

II1.2.3.a. Tension de seuil

La tension de seuil d'un MOSFET quelque soit son type se déduit par la formule

présentée dans [8] et [9] :
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Dont Vesn, Vese sont respectivement la tension bande plate du substrat N et P. Na, Na
représentent les concentrations de zone canal du transistor de type N et P. eox et eoxe sont les

épaisseurs d’oxyde des MOSFET N et P. Les tensions de bande plate se déduisent par :
Q;

gsthN ¢MSN T~

X avec C,, = 20fsior (IIL12)

€

[0)
st = Puise ~
Ve C

ox

Qr est la charge piégée dans I'oxyde et Coxest la capacité d’oxyde par unité de surface.
Dws représente la différence entre le travail de sortie du métal et I'affinité du silicium [9].
Pour le silicium polycristallin de type N* sur le semi-conducteur de type P du canal de
MOSFET type N, ¢msn=-0,9 [2] et en cas de silicium polycristallin de type P* sur le canal de
type N du MOSFET de type P, dmse=-pmsn=0,9. Il reste deux parametres principaux pouvant
impacter sur la tension de seuil qui sont la concentration du canal et I'épaisseur d’oxyde de
grille eox. En supposant le méme niveau de dopage du canal (10”7cm) et la méme épaisseur
d’oxyde ex=100nm pour cette étude comparative, les tensions de seuil de deux MOSFETs
devraient étre semblables. De fait, les MOSFETSs sont polarisés par une faible tension Vo=1V
pour tracer I’évolution du courant de drain en fonction de la tension de grille. A partir de
cette courbe, la tension de seuil pourra se déduire. La Figure III.24 montre la courbe
décrivant la relation entre le courant du drain et la tension de grille. Le point croisé de la
pente et I’axe des abscisses représente la valeur de Vg-0,5.Vo pour le MOSFET de type N et
de -(1Vgsnl-0,5.Vp) pour le MOSFET sur substrat P d’apres [5] et [8]. Nous retenons donc les
tensions de seuil pour le MOSFET de type N : Vginn=2,4 V et pour le MOSFET de type P :

Vgsp=-2,4 V. Ainsi, pour une méme concentration du canal et méme épaisseur d’oxyde, nous
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retrouvons que les valeurs des deux tensions de seuil Vgsir et Vgsinw sont tres proches en

valeurs absolues.
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Figure II1.24. Tension Ibs en fonction de la tension Ves du MOSFET de type N (a gauche) et de
type P (a droite)

II1.2.3.b. Caractéristique statique

La résistance a I’état passant du MOSFET de puissance est bien étudiée dans [8] et puis
[9]. Elle se compose des résistances de contact, de canal, de la zone accumulée sous la grille et
de la région N, ou P,. Pour les MOSFETs haute tension, la résistance de la région faiblement
dopée est prépondérante et dépend fortement du dopage, de I'épaisseur de cette région et de

la mobilité des porteurs majoritaires. Cette résistance peut se déduire par :

W
RNV = -
q.N,.z,.S
Cw (II1.13)
QPSS

W étant I'épaisseur de la région N, ou P;. S est la surface équivalente d'un motif
élémentaire.

Pour notre cas d’étude, les parametres W, S, les dopages N, et P sont identiques. La
résistance a 1'état passant dépend donc principalement de la mobilité des porteurs. De plus,
Un est pratiquement trois fois plus importante que pp. Le MOSFET de type P présente ainsi
une résistance a I'état passant qui est trois fois plus importante que celle du MOSFET de type
N. Ceci est un point pénalisant du composant unipolaire de substrat P entrainant leurs

limites dans les applications de fortes puissances.
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En se basant sur les régions saturées des caractéristiques statiques présentées dans la
Figure IIL.25 et a titre d’exemple, pour une tension Vo=2 V, les densités de courant du
MOSFET type N et P a Ves =15V sont respectivement de 6,2 A.cm? et 2,2 A.cm? qui
représentent également une résistance trois fois plus faible chez le MOSFET type N que celui

de substrat P.
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Figure II1.25. Caractéristique statique de la région saturée des deux MOSFETs
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Figure I11.26. Caractéristique du courant de drain Ip en fonction de la tension du drain-source
Vs des deux MOSFETs

Le MOSFET de type P présente un mauvais état de passant. En revanche, comme pour
le composant bipolaire, le MOSFET a substrat P possede une meilleure tenue en tension

comme le montre la Figure II1.26
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II1.2.3.c. Capacités parasites

Les capacités parasites sont les parametres principaux reliés directement au
comportement dynamique du MOSFET. Pour les mémes parametres géométriques, ces
capacités sont censées étre semblables suivant 1’étude présentée dans [8]. En effet, la Figure
II1.27 présente 1'évolution des capacités d’entrée Ciss, de sortie Coss et de rétroaction Crss des
deux types de MOSFET en fonction de la tension de drain a une tension Vcs=0V. Nous
constatons que les capacités d’entrée et de sortie du MOSFET de type P sont tres légerement
plus faibles que celles du MOSFET de type N tandis que la capacité de rétroaction est
identique pour ces deux derniers. Ce faible écart de 1,8% résulte des erreurs de méthode

numérique du simulateur Atlas-Silvaco.
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Figure III1.27. Capacités parasites en fonction de la tension du drain-source a Vcs=0 des deux
types de MOSFETs

I11.2.3.d. Conclusion sur I’étude de comparaison des MOSFETs

Pour une géomeétrie et une surface données, le MOSFET sur substrat P représente le
méme comportement dynamique et encore une meilleure tenue en tension par rapport aux
MOSFETs type N. Pourtant, suivant 1'état de I'art des transistors MOSFETs présenté dans le
chapitre I, pour le MOSFET de puissance a tenue en tension supérieure a 200V, la résistance a
I’état passant est trois fois plus grande que celle du MOSFET type N, ce qui cause une perte

par conduction plus importante. Cette différence résulte principalement de la mobilité des
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trous qui est plus faible que celle des électrons majoritaires dans un MOSFET type N pour un
méme niveau de dopage. L’état peut s’améliorer en élargissant la surface du composant sur
substrat P et en prenant en compte le compromis entre la dégradation du comportement
dynamique, autrement dit, de I'augmentation des pertes par commutation et la baisse des
pertes par conduction. Dans ce cas, la modification et 1'adaptation du circuit de commande
rapprochée deviennent particulierement critiques pour tenter de compenser la forte
augmentation des capacités parasites et en particulier la capacité d'entrée Ciss. En effet, nous
avons montré dans le chapitre I (voir la Figure 1.26 rappelée ci-dessous) que le comportement
en commutation d’un transistor p-MOSFET deux fois plus large peut étre améliorée et
proche de celui d'un transistor p-MOSFET de section comparable a celle d'un transistor n-

MOSFET par 'utilisation d’une résistance grille a deux fois plus faible.

Vsd,V
200 A
™~
150 | p-MOSFET 2xp-MOSFET
Rg=10Q Rg=10Q
100
2xp-MOSFET
50 Rg=5Q

(}52.1 322 323 324 325
t, us
Rappel de la Figure 1.26. Tension Vso du p-MOSFET au blocage dans un hacheur série
Ventrée=200V, I=4A, f=50kHz

I11.2.4. IGBT

Les transistors IGBT sont de plus en plus utilisés en électronique de puissance grace
aux avantages combinés des MOSFETs et des transistors bipolaires. De fait, le transistor
IGBT peut étre représenté par un circuit équivalent comportant un MOSFET et un transistor
bipolaire comme le montre la Figure II1.28 [10] ci-dessus. Le transistor IGBT peut donc étre
commandé en tension par le MOSFET et profiter de la modulation de résistivité offerte par le

transistor bipolaire pour conduire le courant sous une faible chute de tension ohmique.
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Comme présenté dans les paragraphes précédents, le p-MOSFET présente un état
passant qui est plus mauvais que celui du n-MOSFET et cela est aussi le cas pour les

transistors bipolaires.

c c
PNP 5 NPN
n-MOSFET | S p-MOSFET |3
E E
n-1IGBT p-1IGBT

Figure I11.28. Circuit équivalent simplifié de transistor IGBT type N (gauche) et type P (droite)

L'IGBT de type N cumule la mobilité dans le canal des électrons avec la bonne tenue en
tension du transistor bipolaire P. Méme si son gain est faible, le transistor P contribue
avantageusement a la modulation de la résistivité de la zone de tenue en tension sans altérer
les caractéristiques fondamentales du transistor MOSFET sur substrat N. Il n'en est pas de
méme pour le p-IGBT qui associe un p-MOSFET avec un transistor bipolaire NPN. Si le gain
du transistor bipolaire est plus important, les conséquences sur la tenue en tension de
I'ensemble sont plus importantes. Par ailleurs, la mobilité dans le canal est moins bonne, ce
qui conduit a une chute de tension plus importante a ce niveau la. Les avantages des eux
sont ils compensés par les inconvénients des autres. Cela demande une étude approfondie
qui n'a pu étre conduit dans le cadre de cette thése.

La littérature fait état de quelques études qui tendent a signifier que sous forte
modulation et en étant prét a en payer les conséquences a la commutation, les deux types de
transistors sont proches au niveau de 1'état passant [11]. Par contre, plus I'lGBT est optimisé
pour se rapprocher d'un transistor MOSFET pour limiter le courant de queue entre autres et

plus l'écart ente le transistor P et le transistor N se creusera.
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II1.3. Etat de 1’art du composant complémentaire de puissance

IIL.3.1. Caractéristique électrique des MOSFETs existants

Compte tenu de I'état de I'art présenté dans le chapitre I sur les composants MOSFETs
complémentaires commercialisés, nous constatons que les caractéristiques sont proches pour
les MOSFETs de substrat N et P ayant la tension nominale inférieure ou égale a 200V. Pour
les composants plus haute tension, le mauvais état passant du MOSFET de type P se présente
plus clairement. Nous allons donc analyser de maniere plus détaillée quelques paires de
MOSFETs complémentaires dans ce paragraphe.

Considérons maintenant les deux MOSFETs de 200V sur substrat N et P avec les
parametres de base étant relativement semblable :

- MOSFET de type N (n-MOSFET) IRLI630G : Vpss=200V, Roson=0,4Q, Ip=6,2A, boitier

TO-220 FULLPARK

- MOSFET de type P (p-MOSFET) IRFI9640G : Vbss=-200V, Ropson=0,50, Ip=-6,1A,

boitier TO-220 FULLPARK

Par ailleurs, les capacités parasites du n-MOSFET sont respectivement de 1100pF,
220pF, 70pF pour la capacité d’entrée, de sortie et de rétroaction. Ces dernieres du p-
MOSFET sont de 1200pF, 370pF et 80 pF qui sont légerement supérieures a celles du n-
MOSFET pour le méme boitier. De plus, les charges de grille sont également tres proches de
I'ordre de 40nC pour le n-MOSFET et de 44nC chez le p-MOSFET. Ceci entraine des
caractéristiques dynamiques relativement similaires de ces deux MOSFETs.

La diode body du p-MOSFET présente une chute de tension a I'état passant de -5V qui
est plus de deux fois que celle du n-MOSFET étant de 1’ordre de 2V. Ceci pourrait s’expliquer
par le fait que le p-MOSFET est optimisé pour avoir les mémes caractéristiques que le n-
MOSFET mais cela n’est pas le cas pour sa diode body. Néanmoins, les deux diodes body
des deux familles de MOSFETs ont des charges et temps de recouvrement proches, de I'ordre
de 2,9uC, 250ns (Ies=-11A) pour le p-MOSFET et de 1,7uC, 230ns (les=9A) pour le n-
MOSFET.

De ce fait, ces données techniques nous montrent des caractéristiques statiques et

dynamiques chez le p-MOSFET qui sont encourageantes par rapport au n-MOSFET. Ceci
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confirme la possibilité actuelle de mettre en ceuvre des MOSFETs sur substrat P dans les
applications correspondant a cette gamme de tension.

Pour les MOSFETSs fonctionnant a plus hautes tensions, par exemple les MOSFETs
600V tels que les n-MOSFET STW10NK60Z et p-MOSFET IXTH10P60 qui ont le méme
courant nominal de 10 A, leurs résistances a l'état passant sont relativement proches de
0,65Q pour n-MOSFET et de 1Q pour l'autre. Par contre, les capacités parasites du p-
MOSFET sont plus de trois fois plus importantes que celles du n-MOSFET pour une méme
condition de test (Ves=0, | Vps|=25V, f=IMHz) :

- n-MOSFET: Ciss=1370pF, Coss==156pF, Crss=37pF

- p-MOSFET: Ciss= 4700pF, Coss=430pF, Crss=135pF

Quant a la diode body, la chute de tension dans le cas du p-MOSFET est de -3V par
rapport a 1,6V pour le n-MOSFET. En outre, le temps de recouvrement est respectivement de
570ns (Ies=8A, di/dt=100A/us) et 500ns (Lest=-10A, di/dt=100A/us) dans le cas de n-MOSFET
et p-MOSFET.

Ainsi, le p-MOSFETs de haute tension (supérieur a 200V) présente, soit un état passant
plus mauvais pour une méme surface de géométrie que le n-MOSFET, soit une résistance
d’état passant similaire et des capacités parasites qui sont environ trois fois plus grandes.
Autrement dit, la surface de silicium utilisée étant trois fois plus importante que le n-
MOSFET.

Compte tenu de l'analyse que nous avons conduit en début de chapitre, il semble que
les caractéristiques des composants p-MOS haute tension, incluant leurs diodes body, soient
moins bonnes que celles des n-MOS. Avec pour objectif initial de clairement statuer sur
l'origine des différences entre les différentes familles de composants, nous ne pouvons pas
clairement dire si cela provient uniquement de différences physiques intrinseques ou si les
développements technologiques ont été plus poussés sur les composants N que les
composants P a partir de certaines tensions, ceux-ci conduisant, en particulier, a des états

passant sur les diodes bien plus favorables pour les n-MOSFET que pour les p-MOSFET.

II1.3.2. Plage d’utilisation optimale des composants complémentaires

Compte tenu des résultats des études comparatives et de l'état de l’art présentés ci-

dessus, Les structures a composants unipolaires comme le MOSFET offrent des pistes
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encourageantes avec les p-MOSFETs ayant la tenue de tension inférieure ou égale a 200V.
Pour le p-MOSFET de tension plus élevée, le défaut communément connu sur l'état passant
se présente de maniere plus claire.

Par ailleurs, les transistors bipolaires sur substrat P présentent les caractéristiques étant
tres proches que des composants de type N. En particulier, en régime de forte injection, I'état
passant du transistor type P est bien amélioré grace au phénomene de modulation de
conductivité. De plus, les transistors p-IGBTs bénéficiant d'une bonne contribution du
transistor NPN présenteraient la méme caractéristique que les n-IGBTs.

Dans ce contexte, une association MOSFET-Bipolaire pourrait répondre aux besoins
d’un composant commandé en tension avec l'état passant amélioré par rapport au p-

MOSFET. La conception de cette solution sera présentée dans le prochain paragraphe.

II1.4. Evolution vers un composant hybride optimisé

II1.4.1. Transistor MOSFET-Bipolaire

Afin d’améliorer I'état passant du p-MOSFET, une structure p-MOSFET-Bipolaire PNP
est proposée et illustrée par la Figure I11.29. Le choix est fait cette fois d'hybrider le transistor
bipolaire P et non le transistor bipolaire N. Cela se fait en ajoutant une couche N en face
avant et non une couche P en face arriere. Ainsi, le transistor bipolaire est un transistor a plus
grand gain que son homologue N a base large et surtout il ne pénalise pas la tenue en tension
de I'ensemble de la fonction de coupure.

Ce composant est commandé par la tension Ve du p-MOSFET. Lorsque ce dernier
conduit, le courant Imos polarise la jonction base-émetteur du bipolaire en directe. Ceci rend
ensuite le transistor MOSFET-Bipolaire passant. Le courant de ce transistor est bipolaire au
lieu d'un courant unipolaire pour le MOSFET, 1’état passant se trouve donc meilleur que
celui du p-MOSFET. Par ailleurs, la diode de signal connectée a la grille du MOSFET sert a
évacuer la charge stockée dans la base par la commande rapprochée du p-MOSFET lors du
blocage de ce composant. Cette diode et la partie commande qui doit lui étre adjointe
doivent étre dimensionnées en conséquence pour pouvoir dériver une bonne partie du

courant de puissance.
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Figure I11.29. Circuit équivalent du transistor p-MOSFET-Bipolaire PNP a gauche et la vue en
coupe d’'une cellule élémentaire a droite
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Figure II1.30. Caractéristique statique du p-MOSFET en comparaison de p-MOSFET-Bipolaire
PNP

La Figure IIL.30 ci-dessus présente la caractéristique du p-MOSFET et celle du
transistor MOSFET-Bipolaire. Nous constatons que la densité de courant du transistor
composé est plus de deux fois de celle du p-MOSFET a une méme tension de drain Vp=-3V.
La chute de tension a l’état passant devient donc plus petite avec le transistor composé
MOSFET-Bipolaire. Cependant, I'amélioration sur l'état passant conduit également a une
dégradation vis-a-vis de la tenue en tension de 'ordre de 625V au lieu de 820V chez le p-
MOSFET pour la méme Ve=-15V.

Ce transistor se congoit ensuite de maniere monolithique dans une surface de 6x6mm?

comme le montre la Figure II1.31.
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Figure II1.31. Layout du transistor composé MOSFET-Bipolaire a gauche. Le composant est
symétrique avec les cellules élémentaires a droite

En outre, une version basée sur les cellules p-MOSFET de puissance séparées du
transistor bipolaire et la diode latérale est illustrée par la Figure II.32. a également été
congue. Les connections entre la source du p-MOSEFET et la base du bipolaire, la grille du p-
MOSFET et la cathode de la diode s’établissent au niveau du métal.

Ensuite, une autre topologie comportant un bipolaire PNP, un MOSFET de puissance
et un MOSFET latéral a également été concue. La Figure I11.33 en donne la représentation.
Cette structure permet de controler de maniere plus flexible la commutation du transistor
bipolaire par la conduction du VDMOSFET ou LDMOSFET lors de I'amorcage ou du blocage

du transistor bipolaire.
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Figure I11.33. Transistor composé 2xMOSFET-Bipolaire

II1.4.2. Transistor MOSFET multiple

Comme présenté dans le Chapitre I, la structure PB-CMOS permet la simplification de

la mise en ceuvre des structures polyphasées. Ceci résulte de possibilité d’intégrer les

composants multiples sur le méme substrat N ou P. Pour ce faire, les composants MOSFETs

multiples sont congus cote a cte comme le montre la Figure I11.34 ci-dessous.
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12mm
12mm

la

12mm 12mm

Figure II1.34. Transistors MOSFET a multiples zones actives a trois et a quatre dans une
surface de 12x12 mm?

Les MOSFETs a drains communs sont isolés les uns des autres par des tranchées
remplies de diélectrique a la périphérie de chaque composant [12]. Les composants a trois et
a quatre MOSFETs sont visés dans des applications telles que I’onduleur triphasé et le pont
complet. La figure ci-dessous montre la vue en coupe de deux MOSFETs sur substrat P qui

est également validée pour les MOSFETSs sur substrat N.

Sourcel Source2

Anneaux
de garde

P,

Rappel de la Figure 1.24. Vue en coupe de deux MOSFETs type P mis cote a cote

Ces composants sont en cours de fabrication mais nous ne pouvons
malheureusement pas fournir de résultats dans ce rapport a cause de plusieurs problemes

technologiques imprévus qui retardent le process de fabrication.
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ITI1.5. Conclusion

Les études comparatives présentées dans ce chapitre montrent des résultats
encourageants pour les composants bipolaires sur substrat P vis-a-vis de ceux de type N. En
effet, les caractéristiques statiques et dynamiques théoriques des diodes et bipolaires de
puissance de type P sont tres proches voire meilleures en terme de tenue en tension que
celles des composants de substrat N. Pour les composants unipolaires comme le MOSFET,
les transistors de type P existants et ayant la tension nominale inférieure a -200V sont bien
optimisés, et présentent donc des comportements comparables par rapport aux n-MOSFETs.
Pourtant, les MOSFETs plus haute tension restent a améliorer, notamment sur la résistance a
I'état passant, et cela sans augmenter la surface du composant. Dans ce contexte, 1’association
MOSFET-Bipolaire est proposée et 'amélioration de I'état passant est également validée par
la simulation Atlas. Les solutions MOSFET-Bipolaire sont ensuite congues de maniere

monolithique par de différentes variantes.
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Chapitre IV : Commande rapprochée et alimentation associée en technologie complémentaire

IV.1. Introduction

Dans ce chapitre, la validation des avantages de la structure PB-CMOS concernant la
simplification de la commande rapprochée sera d’abord présentée. Différentes topologies de
cette commande rapprochée seront également analysées. Nous étudierons ensuite les
techniques principales vis-a-vis de son alimentation pour faire émerger des solutions

performantes offrant de forte possibilité d’intégration monolithique.

IV.2. Technologie de commande complémentaire versus technologie
commande conventionnelle

Les commandes rapprochées des interrupteurs de puissance tels que les MOSFET ou
les IGBT continuent a étre étudiées et améliorées afin d’optimiser la performance globale des
structures de conversion d’énergie et d'en simplifier la mise en ceuvre. Les commandes
rapprochées et leurs périphériques associés tels que les alimentations de commande
rapprochée, les protections et les dispositifs de transfert d'ordres isolés jouent des rdles
importants vis-a-vis de 1'état passant, des dynamiques de commutation, de la consommation
des commandes, de la création de chemins parasites indésirables et bien sur vis-a-vis des
protections en fonctionnement. Ainsi, pour assurer la sécurité ainsi qu'une bonne dynamique
de la commutation, la commande rapprochée est souvent alimentée par une source bipolaire.
Cette derniere produit le signal bipolaire a la sortie de la commande rapprochée. Cela
permet de mieux contrOler les charges et décharges des capacités d'entrées (Ciss) des
transistors de puissance lors de leurs commutations. Comme présenté dans le chapitre I,
dans un bras d’onduleur classique, nous avons besoins de deux ordres de commande
bipolaires, I'un étant complémentaire de I'autre, les deux étant séparés par non seulement un
temps mort plus ou moins important selon la qualité de l'assemblage et le niveau
d'intégration au niveau du module mais aussi le point de fonctionnement de la cellule de
commutation et le niveau de puissance commutée. Cela permet d’éviter le court-circuit du
bras. De maniere différente, le bras d’onduleur complémentaire PB-CMOS comprend des
interrupteurs type N et P, qui, associés en sources communes, offrent l'avantage de
concentrer la commande sur une seule référence de potentiel. Cela peut se traduire par une

simplification de la commande globale demandée. Comme nous avons vu dans le premier
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chapitre, cela permet aussi d'offrir de maniere assez naturelle une protection du bras
d'onduleur complémentaire contre les courts-circuits de bras lors de la commutation. Ces
approches sont respectivement présentées et validées en simulation SIMPLORER ainsi qu’en
expérimentation dans les paragraphes suivants. La validation se base sur un demi pont
capacitif de MOSFET et IGBT. Pour ce qui est de la mise en ceuvre globale d'une commande
rapprochée bipolaire, nécessaires pour le pilotage performant des structures
complémentaires que nous étudions, plusieurs approches sont possibles. La seconde partie

de ce chapitre abordera cela avec plus de détails.

IV.2.1. Commande rapprochée de la structure Power Buffer-CMOS

Le premier chapitre du mémoire a présenté l'avantage concernant la commande
rapprochée d'un bras d’onduleur a base de la structure PB-CMOS. Ceci concerne la
simplification de la commande rapprochée par la nécessité d’utilisation d'un seul ordre de
commande pour piloter un bras d’onduleur PB-CMOS au lieu de deux dans le cas classique.

Afin de valider et de comparer le fonctionnement de la structure demi pont capacitif
classique a n-MOS avec celui de la structure PB-CMOS, deux commandes rapprochées sont
mises en ceuvre. Comme la Figure IV.1 ci-dessous en donne la représentation, la commande
rapprochée pour un bras d’onduleur complémentaire PB-CMOS nécessite une seule

alimentation externe au lieu de deux en cas du bras classique.
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(b) Commande rapprochée pour bras d’onduleur complémentaire PB-CMOS

Figure IV.1. Cartes PCB de commande rapprochée réalisées
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De fait, le circuit de commande réalisé pour la structure classique peut offrir des
signaux de commandes unipolaires et bipolaires. Les formes d’ondes présentées dans la
Figure IV.2 permettent de conclure sur un bon fonctionnement du demi pont capacitif
complémentaire PB-CMOS a transistors MOSFET, comparable a celui de la topologie
classique. Pour cela, un temps mort de 400ns entre les deux signaux de commande
unipolaire complémentaires se révele nécessaire en cas de la structure classique pour éviter
le court-circuit du bras. Au contraire, un seul signal de commande assure le pilotage et le bon

fonctionnement du demi pont capacitif complémentaire.
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Figure IV.2. Formes d’ondes en simulation et en expérimentation des structures en demi
pont capacitif réalisées

La mise en place d'un circuit de commande rapprochée unique pour les structures de
conversion PB-CMOS a sources communes permet de simplifier la mise en ceuvre par une

réduction du nombre de composants. Cela offre également, comme nous venons de le
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souligner, un temps mort naturel entre les phases de conduction des deux transistors, en
particulier pour le cas des transistors MOSFETs. Toutefois, cet avantage structurel n'est pas

systématique. Nous allons développer ces points dans la partie suivante.

IV.2.2. Autoprotection contre court-circuit

Comme présenté ci-dessus, la gestion du temps mort dans les structures d'onduleur
classique est obligatoire pour éviter le court-circuit du bras. Pour ce qui concerne les
composants complémentaires, la figure ci-dessous, déja présentée dans le chapitre I, montre
qu’il existe une zone d’autoprotection contre court-circuit qui se trouve entre deux niveaux
de tension de seuil des MOSFETs de type N et P lorsque ceux-ci sont pilotés et excités par le
méme signal de commande. Dans cette zone, aucun des MOSFETSs ne peut étre passant. Ceci
explique donc le fait qu'un seul signal bipolaire peut piloter, sans avoir besoin de temps
mort, un bras d’onduleur MOSFET complémentaire PB-CMOS, ce qui a été validé en
simulation SIMPLORER et en expérimentation. Ce comportement particulier est, rappelons
le, opposé a celui des structures CMOS classiques pour lesquelles un ordre de commande
unique conduit a la mise en court circuit temporaire de bras ce qui peut étre rédhibitoire en

électronique de puissance selon les temps de commutation des structures de conversion.

h
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Vghmu contre le court-

n-MOSFET % circuit
0 5]
\.-. (th)

p-MOSFET

ptMOSFET| conduif
S N
Rappel de la Figure 1.21 Commande bipolaire pour un bras d’onduleur complémentaire a
sources communes

La Figure IV.2a précédente présente les formes d’onde en simulation et en pratique de
la topologie classique avec deux résistances de grille Rgl=Rg2=47(), nous n’avons donc
constaté aucun défaut de fonctionnement. Par contre, pour illustrer les limites de cette
approche, nous avons maintenu la valeur de Rgl et augmenté la valeur de Rg2 afin de

ralentir la commutation du MOSFET low-side. Un important courant de court-circuit du bras
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est apparu lorsque Rg2=82() montrant que la valeur du temps mort est a affiner en fonction
de nombreux parametres tels que les caractéristiques de la commande rapprochée, la tension
de fonctionnement, la dynamique de commutation du courant de charge, ce qui n'en
simplifie pas son optimisation. La Figure IV.3a montre les formes d’onde de la structure
classique lors du court-circuit de bras avec le signal de commande bipolaire. Quant a la
structure complémentaire, plusieurs valeurs de résistance de grille Rg, commune aux deux
transistors, ont été mises en place et nous n’avons constaté aucun phénomene de court-
circuit durant le fonctionnement du demi pont complémentaire. Un de ces tests (avec
Rg=120Q)) est illustré dans la Figure IV.3b ci-dessous. Ces tests montrent que la présence
naturelle du temps mort au niveau de la structure PB-CMOS lui confere une forte immunité

du court-circuit de bras vis-a-vis des caractéristiques de fonctionnement de la structure.
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Figure IV.3. Formes d’ondes en simulation et en expérimentation des structures demi pont

capacitif réalisées

Fort de ces résultats, 1'autoprotection contre le court-circuit d'un demi pont MOSFET
complémentaire en utilisant un signal bipolaire est confirmée. Par contre, lorsque nous avons

conduit la méme analyse sur une structure a base d'IGBTs complémentaires, le signal de
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commande bipolaire précédemment retenu pour la commande des MOSFET est insuffisant
afin d’éviter le court-circuit du bras. Un courant de court-circuit apparait a chaque phase de
commutation comme le montre la Figure I1.12 rappelée du chapitre I ci-dessous. Ceci est di
au courant de trainage lors du blocage de chaque IGBT. Par conséquent, le "temps mort"
devient nécessaire pour annuler ces courants de trainage et donc le courant de court-circuit.
Ce type de commande sera abordé dans le paragraphe suivant.

Tek Exéc. | it ] Déclenct

Ve p-IGBT

Courant de coﬁrt-circuit :

N n-IGBT -+

"\ I p-IGBT|

@F 50.0v  M10.0ps A Ch2 % —62.0V
Ch3[ 1,00 A< |Chd4] 1.00 A ¢
i+~ [0.000005 |

Rappel de la Figure I1.12. Courant court-circuit apparu lors du fonctionnement du demi
pont capacitif d'IGBT complémentaire commandé par un signal bipolaire

IV.2.3. Condition d’intégrabilité

L’intégration des fonctions de commande au sein d'un transistor de puissance doit
satisfaire des conditions concernant la cohabitation au sein de la zone de tenue en tension et
I'isolation électrique des fonctions entre elles. En effet, les composants constitutifs d'une
fonction subissant le méme calibre de tension que le transistor de puissance peuvent
partager la méme zone de tenue en tension verticale et donc le méme potentiel de 1’électrode
en face arriere, par exemple de drain dans le cas des transistors MOSFETs. Par ailleurs, les
composants basses tensions sont des composants latéraux comme la structure N-MOS qui
peut étre intégré au sein d’'un MOSFET de puissance [1]. Ensuite, les fonctions intégrées sur
un méme substrat doivent étre isolées les unes des autres par plusieurs techniques comme
l'isolation par jonction polarisées en inverse ou par l'insertion des couches diélectriques entre
elles. Ces dernieres approches nous conduiraient a choisir des topologies de commande
rapprochée et I’alimentation adaptées a cet effet, ce qui est abordé dans les prochaines parties

du chapitre.
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IV.3. Evolution de la commande rapprochée: du push-pull au pont
complet

Le type et la structure d'une commande rapprochée peuvent étre définis en fonction de
son alimentation et des moyens technologiques a disposition (type de composants,
conditions de mises en ceuvre). L'alimentation de la commande rapprochée est normalement
de type unipolaire ou bipolaire, régulée en tension et elle est capable de fournir 1'énergie
nécessaire a l'amplification de la commande, a la gestion des protections et a l'étage
d'isolation des transferts d'ordres. Nous avons vu que la commande d'un bras d’onduleur
PB-CMOS nécessite des signaux bipolaires positifs et négatifs pour contrdler chacun des
deux transistors de types différents. Il en va de méme dans le cas général pour lequel il est
préférable d’employer un signal de commande bipolaire par le bon contrdle des dynamiques
qu'il offre ainsi que son blindage en termes de la compatibilité électromagnétique offerts aux
interrupteurs de puissance. C’est la raison pour laquelle, I'étude des structures de
commande rapprochée dans cette partie se focalise sur des solutions produisant un signal de
commande bipolaire. Pour ne pas tomber dans une liste trop vaste et qui serait difficilement
exhaustive, nous nous sommes concentrés sur des solutions basées sur la mise en ceuvre
d'une commande rapprochée référencée au potentiel de source ou d'émetteur du transistor

de puissance et alimentée par une source, elle aussi référencée a ce potentiel.

IV.3.1. Commande rapprochée bipolaire a structure push-pull

En se concentrant sur une alimentation bipolaire, un simple circuit push-pull est
suffisant pour mettre en ceuvre un signal bipolaire aux bornes grille-source du MOSFET de
puissance. La topologie est présentée dans la Figure IV .4a ci-dessous, la capacité de grille est
chargée par la source de tension positive, puis déchargée a zéro volt pour étre ensuite
chargée avec une tension négative lorsque la source de tension négative est appliquée par la
mise en conduction de l'interrupteur inférieur du bras push-pull. L’énergie emmagasinée
dans les capacités parasites de grille est donc périodiquement dissipée a travers les
transistors du bras push-pull et dans les sources positives et négatives. Par ailleurs, la
puissance consommeée par la commande rapprochée peut étre décrite en fonction de la
charge de la grille Q:, de la fréquence de découpage Fu et la tension d’alimentation pour la

commande rapprochée [2]. Une commande reposant sur cette topologie est mise en ceuvre
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pour faire fonctionner un demi pont complémentaire PB-CMOS. La forme d’onde est

illustrée ci-dessous par la Figure IV.5.
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Figure IV.4. Commandes rapprochées a la base d’une alimentation bipolaire et d"un push-
pull [3]
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Figure IV.5. Formes d’ondes d'un demi pont capacitif complémentaire PB-CMOS utilisant
une commande a la base d’une alimentation bipolaire et d'un push-pull

Pour les fréquences de découpage moyennes, comprises entre 10 kHz et 50 kHz, la
commande rapprochée consomme raisonnablement et l’alimentation peut étre mise en
ceuvre sans contrainte de performance car son rendement ne joue pas un role critique. Ce
type de commande est utilisé dans des structures de conversion de puissance de 500W a
1kW. La structure push-pull peut également étre commandée en courant comme le montre la
Figure IV.4b. Cette approche permet de controler le courant de charge et de décharge des
capacités de grille. On peut alors gérer les commutations et, en particulier, imposer des
phases durant la commutation pour en accélérer certaines et ralentir d'autres.

Pour les structures fonctionnant en haute fréquence, la commande rapprochée peut
consommer de maniere excessive. La conception d'une commande spécifique efficace

devient alors nécessaire mais cela se traduit généralement par un nombre de composants et
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des cofits de fabrication plus importants. De plus, ces types de commande s’averent difficiles
a intégrer car ils reposent souvent sur la mise en ceuvre d'une petite structure d'électronique
de puissance utilisant des composants passifs magnétiques. Dans ce contexte, la commande
rapprochée utilisant des topologies a résonance est en général retenue. Plusieurs travaux de
recherche sont menés afin de faire évoluer les performances et 1'intégrabilité de ce type de
commande en se fondant sur le recyclage de I'énergie stockée dans les capacités de grille. La
structure a résonance permet alors de réduire la partie des pertes qui sont dissipées dans les
sources d'alimentation. En fonction de la taille des transistors de la commande rapprochée,
des niveaux de rendement supérieurs a 50% peuvent étre atteint ce qui peut devenir
significatif a haute fréquence et pour des charges de grille Qg élevées a travers la charge et la
décharge périodique de la capacité d’entrée de 'interrupteur de puissance. A titre d'exemple,
deux topologies a résonance [4] produisant le signal bipolaire en se basant sur une

alimentation unipolaire sont présentées dans la Figure IV.6 ci-dessous.
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Figure IV.6. Commande rapprochée a résonance

IV.3.2. Commande rapprochée a la base du pont complet

Outre les topologies de commande présentées ci-dessus, une autre solution reposant
sur l'utilisation d'un pont complet peut étre envisagée. En effet, 'onduleur est connu pour
créer un signal alternatif, donc bipolaire, a partir d'une alimentation unipolaire de type
continue. Ainsi, on peut facilement introduire une structure onduleur pour la commande
rapprochée des transistors de puissance permettant de générer un signal de commande
bipolaire avec ou sans temps mort. Cette flexibilité permet de piloter non seulement des bras
d’onduleurs complémentaires ou classiques a la base des MOSFETs ou IGBTs. Ces derniers

et leur contexte de mise en ceuvre nécessitent généralement des alimentations bipolaires et la
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gestion optimale des temps morts pour limiter les conséquences du courant de trainage lors
des commutations de puissance. La Figure IV.7 présente une topologie de commande en
pont complet servant a piloter un bras d’onduleur complémentaire PB-CMOS. Dans cette
structure, le point milieu d'un des bras du pont complet est relié a la grille du MOSFET et
’autre bras se connecte a la source. Par contre, la source de 1’alimentation flottante n’est plus
connectée a la source du MOSFET ou a I'émetteur de I'IGBT.

Les principaux avantages de cette topologie sont liés a la possibilité de l'intégrer
I'ensemble de la commande rapprochée de maniere monolithique en technologie CMQOS, et a
l'utilisation d'une source d'alimentation unipolaire qui conduit a la réduction des
composants nécessaires pour l'alimentation tels que les composants passifs, les
condensateurs de filtrage et le transformateur multi-enroulement. Par ailleurs, le fait d'avoir
seulement besoin d'une alimentation unipolaire permet d'envisager 1'utilisation de systemes
spécifiques, présents dans I'état de l'art, tels que les techniques bootstrap ou

autoalimentation.
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Figure IV.7. Commande rapprochée a pont complet
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Figure IV.8. Bras d’onduleur complémentaire d'IGBT commandé par la topologie "onduleur
en pont complet”
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La Figure IV.8 illustre les formes d’ondes d'un bras d’IGBT complémentaire
commandé par la structure ci-dessus. En mettant un temps mort de 1us, le montage
fonctionne normalement et la gestion des courts-circuits est satisfaisante.

Cette structure peut eétre utilisée pour commander en courant et controler
précisément 1'évolution de la charge de grille. En outre, le circuit résonant peut également
étre mise en place afin d’optimiser la consommation de ce type de commande [5] tout
comme cela était possible avec les bras push-pull. Pour conclure sur cette partie, nous
pouvons constater que l'introduction de l'onduleur en pont complet au niveau de la
commande rapprochée, complexifie celle-ci, mais en simplifie son alimentation. Le
compromis idéal et I'optimisation de l'ensemble en vue d'une comparaison critique ne sont
pas simples a conduire car cela dépend fortement du taux d'intégration de chacune des
parties mais aussi et surtout des applications dans lesquelles celles-ci sont mises en oeuvre.
Aussi, nous nous contenterons dans ce chapitre de poursuivre sur nos réflexions sans
pouvoir offrir un réel bilan avantage/inconvénient en fin de chapitre. Notre objectif devient
alors 1'étude et l'analyse de solutions de commande rapprochée mettant en ceuvre un
onduleur en pont complet avec des solutions d'alimentation unipolaire les plus simples
possibles. Ce choix est dicté par le fait que nous recherchons une solution favorisant
l'intégration du composant de puissance et de son environnement électronique. Si
l'intégration en technologie CMOS de l'étage onduleur en pont complet ne pose aucun
probleme [6][7], il peut également conduire une intégrabilité plus poussée et plus flexible de

la partie alimentation comme cela est étudié actuellement dans la these de Simonot T. [8].

IV.4. Evolution des alimentations pour la commande rapprochée de la
structure complémentaire Power Buffer-CMOS

La commande rapprochée dun bras d’onduleur complémentaire, ou d'un
interrupteur high-side dans une structure conventionnelle, demande une alimentation
flottante qui est référencée a la source flottante de l'interrupteur de puissance [9]. Dans ce
contexte, plusieurs approches ont été abordées et utilisées pour répondre a cette
problématique. Nous allons effectuer un bref bilan des solutions régulierement utilisées. La

solution la plus fondamentale s’appuie sur le principe d"un régulateur linéaire de tension qui
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retire I'énergie de la partie puissance et puis la fait passer par une résistance et enfin régule la
tension a la sortie grace a une diode "Zener". Cette solution est simple a mettre en ceuvre
mais présente un tres bas rendement. La deuxieme possibilité concerne le convertisseur isolé
DC/DC utilisant un transformateur magnétique hautes fréquences ou des matériaux
piézoélectriques [10][11]. Plusieurs travaux de recherche ont été menés afin d’optimiser et
d’intégrer ces convertisseurs offrant de bon niveaux d’isolation [12][13][14]. Pourtant, ces
convertisseurs servant d'alimentation restent a ce jour encore complexe a intégrer dans un
boitier unique [6] ou bien ils présentent des limites en terme de rendements ce qui se
trouvent compris entre 30% et 50% [12]. Une autre technique de plus en plus utilisée dans les
convertisseurs tout intégrés type Fairchild ou IR est celle du bootstrap. Cette derniere
s’appuie sur la commutation du convertisseur pour recharger la capacité de stockage Cs qui
alimente la commande rapprochée de l'interrupteur flottant au moment ou l'interrupteur du
bas est passant, cela en considérant une cellule de commutation avec un interrupteur "high
side" ou une bras d'onduleur complet. Le circuit bootstrap classique est illustré par la Figure
IV.9 ci-dessous. Il est composé d'une alimentation référencée au moins du bus continu du
bras de I'onduleur de puissance ou du convertisseur DC-DC, d'un condensateur de stockage
Cs pour le filtrage et l'alimentation de la commande rapprochée du transistor high-side et

d'une diode D dont le calibre en tension est celui de la structure de puissance.
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MOSFET
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rapprochée

Low side
? Ve MOSFET

Figure IV.9. Topologie bootstrap classique

T ¥

Lorsque le MOSFET low-side ou sa diode Body conduit, la source d’alimentation Vc de
la commande rapprochée de ce méme MOSFET recharge la capacité Cs a travers la diode
Deoot et la résistance de limite de courant R. Lorsque le transistor low side et sa diode Body

sont bloqués, la diode Druoot est polarisée en inverse et empéche le courant de circuler de
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l'alimentation "high-side" vers le moins du bus DC. Cette solution, a priori de type
unipolaire, peut également évoluer vers des versions bipolaires comme cela est développé
dans [15][16]. Cette approche, a base d'un nombre réduit de composants, semble assez
adaptée a son intégration hybride comme le montre son emploi dans des circuits spécialisés.
Par ailleurs, une autre technique d’alimentation se fondant également sur la recharge
périodique de la capacité de stockage et la régulation linéaire impulsionnelle est
I'autoalimentation [17][18][19]. La Figure IV.10 donne la représentation de la topologie
classique de cette technique. Cette solution est relativement simple et ne fait pas intervenir
de composant passif dans sa mise en ceuvre. Son intégration est envisageable, au sein méme

du composant de puissance, ce qui en fait une approche séduisante.
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Figure IV.10. Topologie classique de I"autoalimentation [20]

Dans le cadre de cette these, nous focalisons sur I'étude de ces deux techniques, le
bootstrap et I’autoalimentation, qui peuvent générer des sources d'alimentation unipolaires
ou bipolaires selon leurs configurations et évolutions. Ainsi, associées selon leur type a des
commandes rapprochées de type push-pull ou onduleur, les ensembles doivent permettre de
créer des signaux de commande bipolaires a base de structures et systemes intégrables, ce
qui est notre objectif. Ces derniers seront présentés dans le paragraphe suivant. Il est a noter
que nous avons fait le choix de ne pas étudier les cas ou l'alimentation bipolaire est créée en
local a partir d'une alimentation unipolaire via par exemple l'introduction d'une structure a
hacheur a accumulation inductive auto oscillant ou d'une structure a capacités commutées.
Ces approches, si elles sont réalisables, rajoutent une nouvelle structure de conversion,
incluant des composants passifs volumineux et dégradant le rendement global de la

commande rapprochée, a travers la cascade d'alimentations.
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IV.4.1. Topologie Bootstrap

Comme présenté ci-dessus, la technique bootstrap peut fournir une source unipolaire
flottante pour la commande rapprochée d'un interrupteur high-side. Pourtant, afin de
générer un signal bipolaire, des circuits spécifiques doivent étre considérés. Dans ce
paragraphe, nous analysons comment, avec le contenu de l'état de l'art de ce type de
technologie, nous pouvons remplir notre cahier des charges a savoir fournir un signal de
commande bipolaire et avoir une structure intégrable. Pour ce faire, nous étudierons les
combinaisons de la structure bootstrap unipolaire avec bras d'onduleur et de la structure
bootstrap bipolaire avec bras push-pull qui toutes deux devraient pouvoir satisfaire notre

objectif.

IV.4.1.a. Alimentation Bootstrap bipolaire

La technique bootstrap unipolaire bien connue du milieu de I'électronique de
puissance peut évoluer vers une structure bipolaire présentée dans la Figure IV.11 ci-dessous
[21]. L’alimentation bipolaire offerte par cette structure peut simplement étre associée a une
structure push-pull afin de produire le signal bipolaire comme le présente le paragraphe
IV.3.1. Cette topologie bootstrap se compose de deux alimentations unipolaires externes
pour la commande rapprochée du MOS low-side et de deux capacités de stockage alimentant
la commande flottante du MOS high-side. De fait, les capacités C1 et C2 peuvent étre
chargées lors de la conduction du MOS low-side. Pour la capacité C1, le cycle de recharge se
fait par le chemin comportant l’alimentation positive V1, la diode bootstrap Duoot, la
résistance de limite du courant R, la capacité C1 et le MOS low-side. Par contre, dans la
topologie considérée, un MOS auxiliaire haute tension s’ajoute pour créer un chemin de
recharge de C2. Ce MOS est commandé avec un retard par rapport au MOS low-side afin
d’assurer le fait que le MOS low-side est bien saturé lors de 'amorcage du MOS auxiliaire.
La capacité C2 peut donc étre rechargée a travers la source négative V2, le MOS low-side, la
Diode de blocage Db et le MOS auxiliaire comme le montre la Figure IV.11. De plus, le MOS
auxiliaire offre un troisieme chemin de recharge des deux capacités. Ce dernier chemin est
constitué de V1, de la diode bootstrap Dooot, de la résistance R, des condensateurs C1 et C2,

de la diode Db, du MOS auxiliaire et de V2.
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De fait, le MOS auxiliaire étant ajouté pour créer des chemins de recharge de la
capacité C2, qui prend en charge de la source négative, devrait avoir la méme tenue en
tension du MOS low-side. Comme présenté ci-dessus, il doit étre commandé de maniere
décalée par rapport au MOS low-side, ce qui rend plus complexe le circuit de commande.

Ainsi, cette solution est difficile a intégrer monolithiquement non seulement par
'existence des sources d’alimentation externes mais aussi par le fait que le MOS auxiliaire
n’est pas au méme potentiel de drain qu’aucun des MOS de puissance et donc ne pourrait
pas étre intégré sur le méme substrat que ceux-ci. Or ce transistor auxiliaire est obligatoire

pour éviter un chemin parasite néfaste au systeme d'alimentation.
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Figure IV.11. Technique d’alimentation Bootstrap bipolaire

IV.4.1.b. Alimentation Bootstrap unipolaire

Considérons maintenant la technique bootstrap unipolaire qui alimenterait une
commande rapprochée spécifique afin de produire un signal bipolaire. Cette alimentation
peut donc étre associée a un onduleur CMOS en pont complet comme abordé dans le
paragraphe IV.3.2. Un hacheur série commandé en technique bootstrap unipolaire a été mis
en ceuvre (voir la Figure IV.12) pour analyser et conclure sur les performances de cette
solution. Cette combinaison est assez contraignante car la structure onduleur en pont
complet ne garantie pas le raccordement du potentiel négatif de la capacité de stockage Cs a
la source du transistor high-side. Il faut donc prévoir cette phase pour permettre la recharge

de la capacité bootstrap dans de bonnes conditions.
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De fait, le pont complet doit étre commandé en décalage de phase, le MOSFET de
puissance se met en conduction lorsque les MOS P1 et N2 conduisent, autrement dit lorsque
la tension Vgs est imposée par la tension positive présentes aux bornes de la capacité de
stockage Ve directement connectée via la structure onduleur en pont. Ensuite, pour
permettre la phase de recharge de la capacité de bootstrap, deux MOS N1 et N2 sont fermés
pour maintenir le potentiel moins de capacité de bootstrap a la source du transistor de
puissance tout en déchargeant la capacité de grille sur la base d'un court-circuit formé par
N1 et N2. Le courant de recharge traverse alors la source d’alimentation externe Vcc, la diode
bootstrap Deoot, la capacité de stockage Cs, le MOS N2 et le composant de puissance low-side
rendu passant par le blocage du transistor high-side. Le chemin de recharge est illustré par la
Figure IV.12 ci-dessous. Lorsque la recharge de la capacité Cs est terminée, le transistor P1
est fermé (N1 est ouvert) ce qui permet d'appliquer la tension négative entre la grille et la

source du transistor MOSFET.
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Figure IV.12. Technique d’alimentation Bootstrap unipolaire

En revanche, on constate une consommation importante de la commande rapprochée
durant le fonctionnement du convertisseur. Le courant consommé au niveau de Vcc est
I'ordre de quelques A au lieu de quelques mA. Ce dernier s’explique par le fait qu'un chemin
de transfert d’énergie entre la partie puissance et la commande rapprochée se forme pendant
la phase de conduction de la diode de roue libre D et du transistor P2. En guise d’exemple, la
Figure IV.13 montre le chemin du courant de défaut lorsque les MOS N1, P2 sont passants
pour maintenir un potentiel négatif aux bornes grille et source du transistor MOSFET de

puissance.
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Un courant de défaut passe par la charge RL ainsi que la diode roue libre D,
I’alimentation Vcc, la diode Deboot, et le MOS P2. Ce courant, dépendant de I'impédance du
circuit qu'il traverse, entraine des pertes importantes voire la destruction des composants de
la commande rapprochée et rend donc inexploitable en I'état cette solution.

Une solution par ajout d'un transistor de blocage en série avec la diode de bootstrap est
envisageable comme pour la solution bootstrap bipolaire que nous venons de présenter et
d'étudier. Cependant, ce composant est de nouveau difficilement intégrable et commandable

ce qui ne conduit pas a une évolution positive de I'ensemble.
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Figure IV.13. Courant de défaut du bootstrap unipolaire

En conclusion, les solutions d’alimentation bootstrap sont simples a mettre en pratique.
Par contre, ces dernieres présentent des limites liées aux interactions avec la partie de
puissance. De plus, du point de vue de l'intégration, ces dernieres ont besoin de sources
d’alimentations externes, la diode bootstrap et certain nombre des composants passifs qui
sont difficiles a tous intégrer monolithiquement. Ceci augmente le cofit de la conception ainsi
que de la fabrication, et pourrait réduire la fiabilité du convertisseur. De ce fait, nous
trouvons que cette technique s'avere trop complexe et moins compétitive que des
alimentations intégrées DC/DC lorsque l'on souhaite mettre en place une commande
rapprochée bipolaire au niveau des transistors de puissance dans les structures de
conversion. Une autre solution, qui est susceptible de répondre également aux besoins a la
fois d'une alimentation flottante et de l'intégration monolithique, est I'autoalimentation.

Cette technique sera présentée dans le paragraphe suivant.
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IV.4.2. Autoalimentation

L’autoalimentation unipolaire se base sur le principe d'un régulateur linéaire
impulsionnel qui dérive 1'énergie de la partie puissance a chaque blocage du transistor high-
side pour recharger une capacité de stockage. Cette derniere alimente ensuite la commande
rapprochée qui est référencée a un potentiel flottant. Cette technique et ses évolutions en
termes de l'intégration monolithique sont bien présentées dans [19] et puis [18]. Dans cette
partie, nous présentons la technique d’autoalimentation adaptée a la structure

complémentaire PB-CMOS.

IV.4.2.a. Autoalimentation bipolaire

Cette configuration considere le cas d'une alimentation bipolaire associée a un simple
push-pull pour générer le signal de commande bipolaire. La Figure IV.14a présente le
schéma de cette technique en précisant les chemins de recharge des capacités de stockage.
Cette derniere étant basée sur la topologie classique MOSFET/MOSEFET (voir la Figure IV.10)

est completement symétrique.
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Figure IV.14. Autoalimentation symétrique d’une structure complémentaire

IV.4.2.a.i. Principe de fonctionnement

Cette autoalimentation est l’association de deux topologies classiques d’auto-

alimentation, une pour la source positive et une pour créer la source négative. Le principe de
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fonctionnement est donc similaire a celui de la structure classique [18] mais sur les deux
cotés. La Figure IV.14b présente les formes d’ondes qualitatives de la topologie présentée sur
la méme figure a gauche. La présentation est faite sur la base d'une utilisation au sein d'un
bras d'onduleur complémentaire PB-CMOS mais il pourrait en étre de méme si I'on voulait
mettre en ceuvre une autoalimentation bipolaire pour un transistor high-side seul.

La capacité Csi se recharge a chaque blocage du transistor principal n-MOS, 1'énergie
est dérivée de la partie puissance et traverse ensuite le transistor auxiliaire n-MOS et la diode
de blocage Dui pour finalement charger la capacité Csi. Cette énergie sert a alimenter la
commande rapprochée lors de la fermeture du n-MOS principal. De méme, lorsque le n-MOS
principal se ferme, autrement dit, le p-MOS se bloque, la capacité Cs2 se recharge par le
courant de charge traversant la diode Dr2 et le p-MOS auxiliaire. Le démarrage du systeme
est pris en charge par les deux sources de courants l.u. Ces dernieres fonctionnent en linéaire
lorsqu’il existe une tension Vbs positive, avec des courants l.ux qui saturent les transistors
auxiliaires et polarisent les diodes a avalanche D:i, Dz. Les capacités de stockage sont
préchargées par le courant qui traverse la branche n-MOS aux, Dvi, Cs1, Cs2, Dr2, et p-MOS
aux. Les tensions aux bornes de ces capacités sont régulées par deux diodes D1 et D entrant
en régime d'avalanche. Les deux sources de courant l.x peuvent étre remplacées par des
résistances ou bien par des diodes haute tension dont on utiliserait le courant de fuite pour

obtenir de meilleures performances.

IV.4.2.a.ii. Aspect dynamique

Cette technique d’auto-alimentation peut étre rendu sensible aux dVps/dt positifs tant
sur le coté transistor type N que sur I'autre. Le principe de fonctionnement en dynamique
sous excitation d’un dV/dt de la branche de l’autoalimentation est bien étudié dans [18].
Nous faisons ici un rappel adapté a la structure complémentaire PB-CMOS.

Lors du blocage du n-MOS principal, un dVps/dt apparait aux bornes du n-MOS
auxiliaire. La grille du n-MOS auxiliaire est chargée par les courants parasites issus des
capacités parasites Miller pour le transistor auxiliaire et de jonction pour la diode de
polarisation. Une fois la charge de grille suffisante, le transistor auxiliaire est rendu passant.
Eventuellement, la diode a avalanche Dz se polarise et vient limiter la tension entre la grille
du n-MOS aux et la référence de potentiel, a savoir, la source du transistor de puissance

principal. Le transistor auxiliaire mis en conduction laisse passer un courant Ibsaux venant de
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la partie puissance rechargeant la capacité Csa. Selon les conditions de commutation, ce
courant Ipsax est une partie du courant qui circulerait dans le transistor de puissance
principal durant la phase de commutation. De fait, il est idéalement sans surcoft
énergétique. La tension Vca augmente au fur et a mesure puis est régulée par la tension
d’avalanche de Dzi. La phase de recharge termine lorsque Ve atteint une valeur telle que la

tension de grille du transistor auxiliaire devient inférieure au seuil Vgsm de mise en

conduction de celui-ci.
Une simulation est faite sur la base de la structure qui a été étudiée et mise en ceuvre

dans le chapitre 2. Dans ce contexte, le courant Ipsaux n’est pas prélevé du courant de n-MOS

principal comme dans la topologie classique [17]. En effet, dans la structure en demi pont

capacitif que nous avons simulé, le courant du transistor principal commute en méme temps
que la tension appliquée. La Figure IV.15 en montre la représentation. Cela provient du fait

que compte tenu des dynamiques de commutation choisies, de la taille des transistors et du

niveau de courant, la majeure partie du courant de puissance est requise pour charger et

décharger les capacités parasites Cos des transistors de puissance.
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Figure IV.15. Phase de blocage du transistor n-MOS dans le demi pont capacitif
complémentaire

De fait, au blocage du n-MOS principal, la tension Vbs du n-MOS commence a

augmenter et il existe également un dV/dt négatif aux bornes du p-MOS en bas, ce qui
génere le courant de décharge laccharge de la capacité parasite Cos du p-MOS (voir la Figure

IV.15). Comme le courant dans la charge est considéré constant pendant cette phase de
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commutation, le courant Ins du n-MOS principal s’annule avec la méme vitesse que Idscharge.
Autrement dit, un effet de circuit d’aide a la commutation apparait naturellement et tant a
réduire les pertes par commutation du demi pont capacitif. Dans ce cas, le courant de
recharge Ips aux est rajouté au courant total de la structure, ce qui est illustrée dans la Figure
IV.16. De fait, lorsqu’on n’utilise pas de circuit d’autoalimentation, le courant total présenté
dans la Figure IV.14 est quant a lui le courant traversant le n-MOS principal. En appliquant
la solution d’autoalimentation, le courant It est augmenté par 1'ajout du courant du MOS
auxiliaire. Les courants ajoutés par les deux circuit d'autoalimentaiton étant relativement
symétriques pour les cotés du n-MOS et p-MOS de puissance comme le montre la Figure
IV.16, ils ne contribuent pas a la diminution de perte par commutation des MOSFETs de
puissance comme dans le cas de structure hacheur série présenté¢ dans [17]. Ce courant
auxiliaire pourrait donc dégrader le rendement du convertisseur global. Pourtant, cette
solution d’autoalimentation pour la structure complémentaire PB-CMOS semble intéressante
en terme de l'intégrabilité parce que les composants du circuit d’autoalimentation du c6té n-
MOS peuvent étre tout intégrés au sein du transistor n-MOS de puissance sauf la capacité de
stockage et cela est aussi le cas pour le coté p-MOS. Ceci est ainsi un nouveau choix
encourageant pour le concepteur d’électronique de puissance d’utiliser la solution
d’autoalimentation complémentaire, malgré les pertes supplémentaires qui peuvent étre
améliorée par I'optimisation des MOSFET de puissance et auxiliaires, I'ensemble offrant une
belle possibilité d’intégration monolithique.

Par contre, cette solution montre également des limites dans quelques conditions de

fonctionnement qui seront présentées dans le paragraphe suivant.
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Figure IV.16. Formes d’ondes du demi pont capacitif avec circuit d’autoalimentation
bipolaire. Résultats des simulations (haut) et résultats pratiques (bas)

IV.4.2.a.iii. Limites de fonctionnement

Nous venons de voir que la topologie d'autoalimentation bipolaire symétrique peut

fonctionner dans les conditions connues de 1'état de l'art sur des convertisseurs présentant
des charges alternatives a 1'échelle de la période de découpage. En revanche, si le courant de
charge reste négatif (le courant entrant au point milieu) ou positif (le courant sortant du
point milieu) pendant plusieurs périodes de commutation comme cela pourrait étre le cas
dans un onduleur triphasé a MLI pilotant une machine tournante, les capacités de stockage
Cs1 ou Cs2 ne se rechargent respectivement pas par dérivation d'une fraction du courant de
charge mais par ajout d'un courant au niveau de l’alimentation DC. En guise d’exemple,
nous supposons que la charge est une source de courant positif comme illustrée la Figure

IV.17 en haut. Le p-MOS principal ne fait donc passer le courant de charge qu’en sens
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inverse par sa diode Body. Au moment du blocage du transistor p-MOS, le transistor n-MOS
commence a faire passer le courant en direct et la valeur de celui-ci est fixée par la source de
courant moins le courant circulant encore au niveau du p-MOS principal pour finir son
blocage. De plus, un dV/dt positif apparaissant aux bornes du circuit d’autoalimentation du
coté p-MOS, celui-ci induit un amorgage du p-MOS aux. Ceci crée un chemin du courant de
court-circuit de I'alimentation DC traversant le n-MOS, la capacité Cs, la diode D2 et le p-
MOS aux. Au blocage du p-MOS principal, le courant de diode Body s’annule, et puis il
apparait un courant de recouvrement de cette diode qui s'ajoute au courant de charge
traversant le transistor n-MOS principal. Le courant total est donc le courant passant le n-
MOS principal Ipsn-mos comme le montre la Figure IV.17 en bas. Par ailleurs, lorsque le p-
MOS aux est amorcé, le courant de défaut est créé par le chemin discuté ci-dessus. Le courant
Ipsn-mos principal devient la somme du courant de défaut, du courant de recouvrement de la
diode Body du p-MOS et celui de la charge. Ce courant pouvant étre largement plus
important que le courant de charge, il pourrait diminuer considérablement le rendement de
la structure voire détruire les transistors. En revanche, Pour ce qui est de la phase de
recharge de l'autoalimentation du n-MOS principal, le comportement est celui classique déja
décrit compte tenu du fait que le courant de charge est toujours maintenu positif (comme
dans un hacheur série par exemple). Dans ce cas, aucun courant de défaut n’est donc détecté.

Cette structure d’autoalimentation n’est ainsi applicable en I'état et de maniere efficace
qu’aux structures ayant un courant de charge qui s’inverse a chaque période de découpage.
Un autre point négatif de cette structure vis-a-vis de l'intégration monolithique est lié aux
deux capacités de stockage dont l'intégration sur silicium reste un défis majeur. Pour réduire
le nombre de capacités et éliminer le défaut de fonctionnement présenté ci-dessus, une autre
solution du circuit d’autoalimentation a la base d’'une alimentation unipolaire qui est

associée a un pont complet sera présentée dans le prochain paragraphe.
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IV.4.2.b. Autoalimentation unipolaire

Avant d’étudier la technique d’autoalimentation unipolaire pour la structure demi
pont capacitif PB-CMOS qui semble complexe, nous abordons d’abord cette technique étant
appliquée dans un hacheur série comme le montre la Figure IV.18 a gauche.

Les formes d’ondes qualitatives de fonctionnement de ce hacheur sont présentées par
la Figure IV.18 a droite. De fait, le n-MOS principal est fermé lorsque la tension Vcs est
positive, ce qui correspond a la conduction des transistors P1 et N2 du pont complet de la
commande rapprochée. Ensuite, le P1 se bloque et le N1 se ferme ce qui crée le court-circuit
au niveau de la tension Vcs qui devient égale a zéro volt, un chemin de recharge de la
capacité de stockage est donc créé en traversant le n-MOS aux, la diode de blocage Ds, la
capacité Cs, le transistor N2 et la charge R, L. L’énergie emmagasinée dans Cs permet ensuite
d’alimenter la commande rapprochée, en particulier a la phase d’amorgage du n-MOS
principal. Nous constatons que cette solution d’autoalimentation nécessite une phase de
recharge qui produit obligatoirement un temps mort pendant lequel la tension grille source
Ves est maintenue a OV ce qui pourrait s'avérer une limitation. Néanmoins, en considérant
que la phase de recharge de I'autoalimentation est inférieure a la phase de commutation du
transistor principal auquel elle est associé, l'intérét consistant a appliquer une tension de
grille pour maintenir rapide la fin de commutation et garantir I'autoblindage durant I'état
bloqué du transistor sont tous deux conservés. A partir du principe de cette derniere
structure d’autoalimentation, nous proposons une solution générique adaptée au bras
d’onduleur complémentaire PB-CMOS qui pourrait étre opérationnelle pour n'importe quel
régime de fonctionnement du bras d'onduleur de puissance courant AC ou courant DC
positif ou négatif.

Le circuit d’autoalimentation unipolaire basé sur le principe présenté ci-dessus est
composé¢ des mémes composants actifs que 1’autoalimentation bipolaire étudiée en haut
dont, pour chaque coté des transistors complémentaires de puissance : un MOS auxiliaire,
une diode de blocage Dy, une source de courant de polarisation L., une diode a avalanche
D:. En revanche, une seule capacité de stockage Cs se trouve nécessaire, comme illustré par la
Figure IV.19. Comme la tension fournie par la capacité de stockage est unipolaire, nous
avons besoin dun pont complet de MOSFET type n et p dans la commande rapprochée pour

produire un signal bipolaire. Cette structure est bien plus complexe mais pourtant, elle offre
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une forte possibilité d’intégration comme évoquée précédemment. De plus, elle pourrait
également éviter le défaut de fonctionnement que produit 1’autoalimentation bipolaire dans
les applications pour lesquelles le courant de charge peut étre DC a I'échelle de la période de
découpage. Le fonctionnement de cette structure est présenté et validé par la simulation ainsi

que 'expérimentation dans les prochains paragraphes.
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Figure IV.19. Topologie d’autoalimentation symétrique une capacité

IV.4.2.b.i. Principe de fonctionnement

Le fonctionnement de ce circuit de commande rapprochée se base sur 1’association du
circuit d’autoalimentation double branche et d'un pont H étant commandé en décalage de
phase. Considérons que le courant de charge est positif et que le transistor n-MOS est rendu
passant. Si les deux transistors P1 et N2 sont mis en conduction, la tension Vcs a la sortie de
la commande rapprochée se trouve étre la valeur de la tension de la capacité Vcs. La tension
Vas devient donc positive et le n-MOS principal est mis en conduction. A la fin de la phase a
I'état passant du transistor n-MOS, le transistor P1 se bloque et le transistor N1 commence a
conduire. La tension Vcs a ce moment diminue vers zéro aux chutes de tension pres dans les
transistors conducteurs au niveau du pont en H. Le n-MOS principal se bloque donc ce qui
excite le circuit d’autoalimentation lors de la croissance de la tension a ses bornes. De plus, le
point milieu du bras d'onduleur étant relié au point bas de la capacité Cs par la conduction
de N2, cela crée le chemin de recharge de la capacité de stockage Cs via le n-MOS aux, la
diode de blocage Dei, la capacité Cs, le transistor N2 et la charge. De la méme maniere pour

I'autre coté, la capacité Cs se recharge lors du blocage du p-MOS principal et pendant le
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passage a zéro de la tension Ves due a la conduction des deux transistors P1 et P2. Le
démarrage de la structure est pris en charge par les sources de courant l.ux qui peuvent étre
remplacées par des courants de fuite des diodes hautes tensions. Le fonctionnement de cette
topologie est validé par la simulation Simplorer et I'expérimentation. En effet, la Figure IV.20
montre les formes d’ondes a la phase de recharge de la capacité de stockage des deux

transistors de puissance.
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Figure IV.20. Formes d’ondes des phases de recharge Cs. Résultats simulations (haut). Résultat
pratiques (bas)

IV.4.2.b.i. Aspect dynamique

Cette solution d’autoalimentation n’est également sensible qu’au dV/dt. Lors du
blocage du n-MOS, I'apparition du dV/dt excite la source de courant qui ensuite polarise la
diode zener Dz et le n-MOS aux. Comme présenté ci-dessus, les deux transistors N1, et N2 a
ce moment sont en pleine phase de conduction. Deés que le n-MOS aux se sature, le courant
de recharge peut étre dérivé de l’alimentation DC vers la charge en traversant le circuit

d’autoalimentation du coté n-MOS, et puis le transistor N2 du pont H afin de faire
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augmenter la tension Vo comme montré la Figure IV.21. Cette derniere se régule par la
tension de la diode zener Vb2, et la tension Vcs maximale atteinte peut étre calculé par :

Y (IV.1)

Csmax :VDZ _VDbon _VGSth MOSaux

dont Vb: est la tension inverse de la diode a avalanche, Vovon est la chute de tension a
I’état passant de la diode de blocage Db, Vastn mosaux est la tension de seuil du MOS auxiliaire.

Lorsque la tension Vcs atteint la valeur maximale désirée, la tension Ves du n-MOS
auxiliaire devient inférieure a sa tension de seuil et le n-MOS aux se bloque. La phase de
recharge du coté n-MOS est ainsi terminée. La capacité Cs continue a se recharger lors de
I'ouverture du p-MOS principal. Le courant de recharge circule donc via la charge, le
transistor P2, la capacité Cs, la diode Dr2 et le p-MOS aux. La tension Vcs est de nouveau
régulée par la tension Vb, Comme expliqué dans le paragraphe IV.4.2.a.i, le courant de
recharge est également rajouté au courant total de cette structure comme le montre la Figure

IV.21 ci-dessous.
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Figure IV.21. Evolution de la tension Vcs pendant la phase de recharge. gauche : c6té n-MOS,
droite : coté p-MOS

Par ailleurs, avec une chute de tension admise AV aux bornes de la capacité Cs, le

temps de recharge désiré At et le courant de la recharge est celui de la charge Large, la

capacité de stockage peut étre dimensionnée par :

oAt =C AV (IV.2)

charge
Dans le cas d'une charge alternative, la structure d’autoalimentation unipolaire permet

de faire deux fois la recharge par période de commutation et donc d’avoir qu’une capacité de
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stockage avec la méme valeur que dans le cas d'une autoalimentation bipolaire avec deux
capacités de stockage.

L’association structure d’autoalimentation a une capacité de stockage et pont complet
est plus complexe, elle permet de réduire le nombre ou la valeur de la capacité de stockage
qui reste un élément difficile a intégrer. Par ailleurs, tous les éléments actifs nécessaires a la
création de cette solution plus complexe sont intégrables dans trois puces, dont deux de
puissance n- et p-MOS et une puce de commande en technologie CMOS. Si la structure est
rendue plus complexe, elle est également plus fiable et plus générique et peut s'adapter a
n'importe quelle condition de fonctionnement du coté puissance.

Enfin, cette derniere solution permet d’éliminer le probleme de défaut lorsque le
courant de charge n’est pas alternatif chaque période de commutation. En effet, si le courant
reste positif (le courant sortant du point milieu) nous pouvons envoyer un ordre de
commande pour désactiver le circuit d’autoalimentation du c6té p-MOS via par exemple le
court-circuit de la diode a avalanche. Le courant court-circuit d’alimentation n’apparait donc
plus et la recharge de la capacité Csn’est prise en charge que par le coté n-MOS une fois par
période. De méme au cas ou le courant de charge est négatif (le courant entrant au point
milieu), 'autoalimentation du coté n-MOS pourra étre désactivée et le circuit du coté p-MOS
rechargera la capacité Cs. Dans ces deux cas, la capacité de stockage doit étre le double du

dimensionnement initial pour maintenir la chute de tension admise.

IV.4.2.b.iii. Analyse du rendement

Comme présenté dans le paragraphe précédent, le courant de recharge de la capacité
de stockage se rajoute au courant total, ce qui inclut les pertes additionnelles. Ces dernieres
sont constituées de :

- La perte par conduction et par commutation des transistors auxiliaire
- La perte par commutation des transistors de puissance due a ses
commutations ralenties causées par I'action des circuits d’autoalimentation

Ces pertes additionnelles pourraient étre compensées par 1'énergie fournie par une
alimentation externe de la commande rapprochée. Le rendement du demi pont capacitif avec

et sans circuit d’autoalimentation peut étre estimé par :
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B Puissance,,;.
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entrée
Afin d’analyser le rendement du demi pont avec et sans circuit d’autoalimentation, une
expérimentation est réalisée avec les parametres suivants :

V,, =150V, f = 25kHz,C, =10nF,V,, = +10V

La Figure IV.22 montre le rendement des deux topologies avec et sans
autoalimentation en fonction de la puissance d’entrée. La puissance consommée par la

commande rapprochée est de 40 mW.
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Figure IV.22. Rendement en fonction de la topologie et de la puissance d’entrée

Nous constatons que plus la puissance d’entrée est élevée, plus le rendement de la
topologie avec circuit d’autoalimentation se rapproche de celui de la structure sans auto-
alimentation. Ceci peut s’expliquer par le fait d’augmentation de la puissance d’entrée fait
accroitre le courant dans la charge. Ce dernier fait diminuer le temps de recharge At pour
une capacité Cset le temps de recharge At constant suivant I’équation (IV.2). Toutes les pertes
citées ci-dessus causées par le fonctionnement du circuit d’alimentation sont donc
minimisées. Ainsi, les rendements des deux topologies sont relativement proches.

Une solution qui pourrait améliorer le rendement de la structure autoalimentée est le
circuit de monitoring de tension de la capacité Cs, dont le principe de fonctionnement est
bien présenté dans [1] et puis dans [18]. Ce circuit permet d’optimiser le temps de recharge

de Cs en envoyant I'ordre d’arréter la recharge lorsque la tension Vcs atteint le seuil souhaité.
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En revanche, ce circuit complexifie la commande rapprochée et sur une solution a base de
composants discrets, nous ne nous sommes pas lancés dans son développement. Cela reste

une perspective dans un effort d'intégration a venir.

I'V.5. Conclusion

La premiere partie du chapitre a mis en évidence par la simulation et I’expérimentation
I'avantage en regard de la simplification au niveau de la commande rapprochée de la
structure complémentaire PB-CMOS. Les études sur les topologies de la commande
rapprochée permettent de conduire a I'analyse des techniques d’alimentation associées. Deux
solutions d’alimentations qui sont la technique bootstrap et autoalimentation avec leurs
évolutions sont ensuite analysées et comparées en terme de performance et d’intégration.
D’un point de vue d’intégration, la solution d’autoalimentation offre des solutions
intéressantes. La validation du fonctionnement de ces dernieres est présentée avec les
résultats de simulation et d'expérimentation. La performance encourageante de structure
complémentaire PB-CMOS autoalimentée par rapport a celle sans circuit d’autoalimentation
a forte puissance donne une bonne perspective aux structures en technologie
complémentaire avec des optimisations prévues au niveau de circuit monitoring de recharge

de la capacité.
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Conclusion générale

Les problématiques concernant la conception et la réalisation d'un module de
puissance pour convertisseurs statiques ont été présentées dans le premier chapitre. En
particulier, les perturbations conduites de mode commun générées au sein du module et
issues des capacités parasites qui se trouvent entre les points de tension flottante et la masse
sont étudiées en détail. Il en est de méme pour I'environnement des puces de puissance,
constitué de pistes conductrices, des dispositifs d’isolation, de drains thermiques d'un coté et
de systémes de controle commande, de protection et d'alimentation de l'autre. En particulier,
plusieurs probléemes dont l’alimentation de la commande rapprochée pour un transistor
ayant la source flottante sont étudiés dans le cadre de ce travail de these. Dans un autre
registre, les conséquences des pistes sur les interconnections électriques et les échanges
thermiques sont également développées. Les évolutions vers la co-intégration tant au niveau
du transistor de puissance que de son environnement électronique avec pour objectifs de
réduire les interconnexions ont été ensuite présentées. En ce sens, I'évolution du packaging
vers le module 3D P-CoC favorise non seulement I'échange thermique double face mais aussi
simplifie la mise en ceuvre et optimise les interconnexions. Dans ce contexte, nous avons
proposé un nouveau concept nommé Power Buffer - CMOS qui est une structure de
conversion basée sur les transistors de puissance complémentaires sur substrat N et P a
sources communes. Cette architecture offre de nombreux avantages en regard de la
réduction du courant de mode commun, de la simplification de la commande rapprochée et
celle de mise en ceuvre en utilisant le module P-CoC. Le point pénalisant concernant la
possible réduction du rendement liée a l'introduction du transistor de type P a été aussi
abordé.

En se basant sur l'étude présentée dans le premier chapitre, nous avons analysé et
validé dans le deuxieme chapitre le gain de la structure Power Buffer - CMOS concernant la
réduction du courant de mode commun. Les études comparatives menées entre deux
structures a demi pont capacitif ont bien montré qu'il existe un rapport entre I’amplitude du
courant de mode commun des structures de conversion a base de transistors N uniquement

et celles basées sur une structure PB — CMOS. En méme temps, 'analyse spectrale a
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également présenté une différence de 25 dBuV sur une large bande de fréquences au niveau
des courants de mode commun. Cela conduit a une forte réduction des moyens de filtrage a
associer au convertisseur pour satisfaire les normes CEM conduites en vigueur. A titre
d’exemple, le filtre de mode commun de la topologie PB — CMOS nécessite moins
systématiquement l'ajout d'un tore de mode commun ce qui peut réduire considérablement
le cott des filtres. En outre, le rendement de la structure PB — CMOS a été étudié et de
nouveaux compromis dont un avec des transistors ayant les surfaces deux fois plus larges
permettent d’améliorer le rendement en maintenant le gain vis-a-vis de la CEM conduite.

Les transistors de type P sont connus par leurs mauvais états passants dus a la
différence entre la mobilité des électrons et celle des trous. Pourtant, dans le troisieme
chapitre, nous avons aussi montré des caractéristiques statiques et dynamiques des
transistors sur substrat N et P qui sont proches les unes des autres voire meilleures chez les
composants sur substrats P au niveau de la tenue en tension. Par ailleurs, 1'état passant des
transistors bipolaires de type P pourrait étre amélioré via une modulation de la résistivité de
la zone de tenue en tension en régime de forte injection par un meilleur contrdle sur la durée
de vie des porteurs. De ce fait, un composant hybride combinant le p-MOSFET et le
transistor NPN pourrait offrir un meilleur état passant que le MOSFET sur substrat P. Ce
dernier ainsi qu'une puce de puissance a multiples transistors MOSFET ont été congus mais
ils ne peuvent malheureusement pas étre présentés dans ce mémoire a cause de problemes
technologiques imprévus.

Le quatrieme chapitre est consacré a mettre en évidence la simplification de la
commande rapprochée des structures PB — CMOS. Des topologies d'amplification et
d'alimentation spécifiquement adaptées aux architectures PB-CMOS sont étudiées en
simulation et de maniére expérimentale. Grace a lassociation des transistors
complémentaires a sources communes, la structure PB — CMOS offre naturellement la
protection contre le court-circuit. Cet aspect a été validé avec la structure a base des
MOSFETSs, mais la structure PB — CMOS utilisant les IGBTs doit subir encore le court-circuit
a cause des courants de trainage de ces derniers. La topologie de commande rapprochée en
pont complet a donc été proposée pour éviter ce courant de court-circuit en créant un temps
mort dans le signal de commande. Par ailleurs, des techniques d’alimentation pour la

commande rapprochée ont été présentées. La technique Bootstrap connue dans l'industrie a
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été ainsi comparée avec l'autoalimentation qui est développée au G2ELab. Du point de vue
de l'intégration monolithique fonctionnelle, I’autoalimentation pourrait offrir des solutions
d’intégration réalisables au sein des transistors de puissance. Les évolutions vers
I'autoalimentation bipolaire, méme si elles sont complexes, présentent des possibilités tres
encourageantes tant au niveau de l’intégration que des performances globales du
convertisseur. Ces solutions ont été validées par les simulations Simplorer ainsi que des
expérimentations.

Les études sur plusieurs aspects dans cette these, que ce soit des avantages ou des
points faibles de la structure Power — Buffer CMOS, permettent de révéler un nouveau
compromis entre la performance intrinseque dun composant et le rendement du
convertisseur global et donc d’offrir un nouveau choix encourageant aux concepteurs
électroniques.

Parmi les perspectives de ce travail de these, les différents composants congus tels que
les diodes, les transistors bipolaires et MOSFET sur substrat N et P devront étre caractérisés
pour valider les résultats de simulation présentés dans le troisieme chapitre. Ceci pourrait
nous aider a identifier et a faire évoluer les parametres technologiques prépondérants
pouvant jouer dans la différence au niveau de la tenue en tension et l'état passant des
composants complémentaires, en particulier au niveau de la durée de vie des porteurs. Les
transistors hybrides p-MOS — NPN et 2xp-MOS — NPN devront étre testés avec pour objectif
de valider les propositions sur les composants bipolaires sur substrat P puis de dégager les
pistes d’étude sur les IGBTs type P dont les caractéristiques actuelles sont médiocres. En
outre, il est important de dimensionner chaque composant des circuits d’autoalimentation
bipolaire et la commande rapprochée en fonction des caractéristiques du transistor de
puissance pour l'intégration poussée au sein de ce dernier.

Le fruit du travail de cette these sur les composants complémentaires multiples
intégrés et celui de Vagnon E. sur 'aspect packaging P-CoC étant complété par la these de
Simonot T. sur l'intégration monolithique de la partie commande rapprochée et la these de
Vladimirova K. sur les développements technologiques multi-transistor de puissance promet

de faire émerger un nouveau module de puissance optimisé.
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