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Avant propos 1

Avant-propos

Le document qui va suivre a été difficile a rédiger. D'une part parce qu'il s'agit d'un
travail qui est venu en sus de toutes les autres activités (professionnelles et familiales), mais
surtout parce qu'il s'agit de faire un état des recherches a un instant donné, alors que rien n'est
réellement achevé, et que — compte tenu du projet de recherche ambitieux qui est poursuivi en
électronique de puissance au LEG - tout reste encore a faire... De plus, pour discuter
beaucoup "science” avec un certain nombre de personnes du laboratoire (merci Jean), on a
l'impression d'avoir déja tout raconté.

Mais c'est au moment de rédiger une partie qu'on se rend compte qu'une petite
simulation complémentaire apporterait un éclairage nouveau... Alors on la fait... Elle plante
(merci Mathcad !)... On insiste, le méme fichier finit par donner les résultats attendus...ou
I'inverse ! Du coup on pense 2 une autre simulation, 2 une manipulation complémentaire (qui
devient délicate a faire a la maison)... et on redémarre une thése ! Alors, il faut bien s'arréter a
un moment donné, méme si tout n'est pas parfait, tout n'est pas fini (et pourra —t-il 1'étre un
jour 7). C'est somme toute assez frustrant...

La présentation que j'ai retenue vise a faire le point sur presque 15 ans de recherche sur
la modélisation et —plus récemment- la conception en €lectronique de puissance. Le lecteur
attentif sursautera sans doute a I'évocation des 15 ans... Non, je n'ai pas démarré de thése en
catimini I'année de mon baccalauréat a2 Toulouse (quoique l'environnement géographique en
terme d'électronique de puissance s'y prétait...)! De fait, entre une présentation basée
exclusivement sur mes travaux de recherche, et excluant ceux encadrés par James Roudet,
pour des raisons de nom au bas d'une page de garde de these, et une tentative de plus grande
envergure, je n'ai pas hésité une seconde. D'ailleurs, au risque de me répéter suite a ma thése,
la recherche est un travail d'équipe, et le petit groupe qui s'est réuni autour de James
fonctionne plut6t bien. L'interpénétration des sujets et parfois des encadrements (chut, il ne
faut pas le dire trop fort !), dans un sens ou dans l'autre, permettent a chacun de s'approprier
plus parfaitement les résultats scientifiques, et de continuer 2 aller de I'avant.

Les résultats scientifiques présentés dans ce qui va suivre sont donc principalement
issus des travaux de these de (par ordre chronologique) R.Scheich®, F.Mérienne’, E.Clavel"
(qui a depuis intégré le groupe de recherche), W.Teulings, A.Schellmanns, M.Youssef",
M.Akhbari, achevés, de J.Lorange, PO.Jeannin, L.Jourdan, B.Revol’, en cours, de plusieurs
DEA (citons tout particulierement P.Suau pour avoir réellement fait progresser la
représentation €lectrique des busbarres), et de travaux de recherche personnels, effectués
pendant et depuis ma these.

I/ est des gens qui marquent définitivement
une vie. Pour le moment, cé1é professionnel
¢'est sans conteste James Roudet qui porte
la responsabilité de ce que je suis deven.

Merci.

* (encadré par J.Roudet)
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Partie A: Introduction: les enjeux de la simulation — les limites actuelles 5

A. Introduction: les enjeux de la simulation - les limites actuelles

Dans un monde industriel en compétition permanente, toutes les composantes d'un
ensemble doivent satisfaire a des criteres de cofit et d'efficacité accrue; le temps des marges
de sécurité "confortables" est révolu, et il s'agit d'utiliser tous les composants aux limites de
leurs possibilités.

La mission de I'électronicien de puissance est donc, en caricaturant, de diminuer les
marges de sécurité, tout en augmentant la fiabilité de ses convertisseurs !

Dans ce contexte, deux défis majeurs doivent étre relevés. D'une part, il s'agit de réduire
les pertes, soit pour soulager le systéme de refroidissement, soit afin d'augmenter les capacités
en courant du dispositif. D'autre part, le critere de Compatibilité ElectroMagnétique (CEM)
devient également prépondérant lors de la conception d'un convertisseur. On prendra ici le
crittre CEM au sens large, dans la mesure ou il s'agit non seulement de limiter 1'émission
conduite et rayonnée du systéme vers l'environnement, mais il faut également que le
convertisseur fonctionne correctement, c'est-a-dire qu'il est nécessaire d'assurer que
I'électronique de commande dudit convertisseur ne soit pas perturbée par la cellule de
puissance en commutation.

Concernant l'aspect pertes en commutation, la tendance naturelle viserait 2 augmenter
les vitesses de transition. Or, cela vient en contradiction avec la partie CEM, qui se satisferait
a priori bien mieux de transitoires plus doux. Plus délicat encore, I'augmentation des vitesses
de commutation n'est pas une garantie systématique de réduction des pertes: en effet le
recouvrement de la diode, les surtensions dynamiques occasionnées par les inductances de
maille sont autant de facteurs de pertes qui augmentent avec le di/dt...

On voit bien que le choix d'une vitesse de commutation n'est pas une chose si aisée a
déterminer. Dans ce domaine, la simulation s'impose comme un recours déterminant pour
guider et conforter le concepteur dans ses choix, en proposant une alternative bien séduisante
aux prototypes, longs, cofiteux et qui de plus ne permettent pas toujours de tester les limites
des solutions retenues.

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

En fait, le premier objectif de cette simulation est de devenir un véritable "prototype
informatique”, permettant de diminuer considérablement le temps de développement consacré
a la réalisation de maquettes. Quand on sait, par exemple, qu'un délai de quelques semaines
peut étre nécessaire a I’obtention d’un busbarre, il semble évident qu’une simulation est plus
rapide pour entériner ou non une géométrie proposée...

Par ailleurs, la simulation offre la possibilité de faire varier énormément de paramétres,
et donne acces a des quantités d'informations que la mesure ne permet pas.

Encore faut-il pour cela pouvoir faire confiance aux résultats de ces simulations, et donc
aux modeles...

Ces objectifs peuvent sembler ambitieux mais ils sont nécessaires compte tenu des gains
escomptés. Par ailleurs, I’électronique de puissance est un domaine ot il est raisonnable de
vouloir tout simuler avec précision. Le nombre de composants est en effet réduit et les
connexions moins nombreuses qu’en électronique logique notamment. Dans cette derniére
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discipline, il est bien évidemment hors de question de simuler I’intégralité du fonctionnement
intime du microprocesseur type pentium ! On se borne (et c’est déja bien suffisant) a valider
les aspects fonctionnels et technologiques, et on ne traite précisément que certaines portions
des circuits vis a vis des criteres d’intégrité du signal. Il faut également noter qu’un transistor
supplémentaire dans un circuit intégré ne cofite rien, ce qui permet de bien découpler les
problémes ("un transistor une fonction"), ce qui est d’une grande aide pour la conception. Ce
n’est pas précisément le cas en électronique de puissance, otl, comme il a déja été évoqué, on
vise justement 2 rationaliser 1'emploi des composants.

Nous verrons au chapitre suivant que, méme si le nombre de composants est réduit, la
grande disparité des échelles de temps rencontrées, et la pluridisciplinarité des contraintes
font qu'il est tout de méme nécessaire de simplifier encore le probleme.

Un deuxiéme aspect est en fait sous-jacent a la problématique d'analyse qui vient d'étre
évoquée: il s'agit de la conception. En effet, pourquoi simuler un dispositif, sinon parce qu'on
est en train de le concevoir ?

Cette distinction entre ces deux problématiques (analyse et conception) n'est pas
toujours bien nette, et beaucoup pensent encore qu'il suffit de bien savoir simuler un systéme
pour pouvoir le concevoir. La terminologie de Conception Assistée par Ordinateur (CAO) est
a cet égard quelque peu trompeuse puisqu'elle désigne essentiellement des logiciels ...
d'analyse. C'est plutdt l'aide a la conception qui devrait étre mis en exergue. Sans trop
disserter sur ces problemes de terminologie, il n'en demeure pas moins vrai que si les
problémes sont différents, les solutions peuvent également 1'étre: les modeles de conception
ne seront pas nécessairement les mémes que ceux servant a I'analyse.

La conception d'un convertisseur statique peut &tre grossiérement séparée en deux
phases: la conception fonctionnelle ol la partie opérative du cahier des charges sera utilisée
pour définir la structure du convertisseur, et la conception technologique, ol il s'agit de
réaliser le convertisseur retenu. La des considérations plus fines comme la thermique et la
CEM sont prises en compte. En fait la séparation qui vient d'étre faite est —comme toute
classification- arbitraire, et parfois dangereuse: une structure donnée peut par exemple étre
moins polluante qu'une autre sur le plan des émissions conduites; ce critére devrait alors étre
pris en compte lors de la conception fonctionnelle, pour ne pas rater la solution qui serait
globalement la meilleure.

Néanmoins, il faut bien commencer, et nous nous proposons de traiter déja tous les cas
ou la structure du convertisseur est donnée. La partie "conception fonctionnelle" est encore
assez jeune, et pourra s'appuyer sur les modeles et les méthodes que nous nous proposons de
développer.

Pour mener 2 bien cette tiche de "conception technologique", il semble nécessaire de
disposer de modeles simples, analytiques si possibles, de maniere a résoudre le "probléme
inverse" que constitue la réalisation d'un convertisseur statique: comment, a partir d'un cahier
des charges, définir la totalité des éléments du convertisseur ?

Il va de soi que la précision de ces modeéles sera moindre, mais ils pourront toujours étre
comparés a des approches "analyse", de maniére a borner les domaines de validité. Enfin, il
est évident qu'un convertisseur défini a l'issue d'une étape de conception devra étre validé en
final par les modeles d'analyse.

Cet aspect des choses sera développé dans la partie D, alors que la partie C traitera des
modeles d'analyse. Des exemples d'application seront donnés dans la partie E.

Mais tout d'abord, devant 1'ensemble des phénomenes physiques a prendre en compte
dans une phase de conception technologique, et face aux problemes d'échelles de temps
multiples classiques en électronique de puissance (trés faibles pour décrire les commutations
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—0.5 ns pour respecter le théoréme de Shannon jusqu'a 1 GHz, limite de la norme rayonnée-,
faibles pour le découpage —10ps-, plus longues pour les phénomenes thermiques —10ms-, trés
longues pour les charges -1 a 10s-), il convient de bien cerner ce qu'il est raisonnable de
simuler en €lectronique de puissance. C'est 1'objet de la partie suivante.

B. Restriction du domaine d'étude

Les cahiers des charges actuels font intervenir un grand nombre de contraintes sur les
convertisseurs statiques: outre les classiques obligations des appareils 2 satisfaire aux
exigences de coiit, d'encombrement, de sécurité, de performances en régulation, de
rendement, ..., il faut tenir compte des problémes de fiabilité et de normes CEM. Pour cela,
une approche globale considérant les semiconducteurs comme des interrupteurs parfaits n'est
plus suffisante, et il faut rentrer au cceur des commutations et des technologies, afin d'analyser
les phénomenes de pertes, de CEM conduite et rayonnée, et bien d'autres aspects comme la
tenue diélectrique des isolants, les contraintes électro- et thermomécaniques...

Cette partie se propose de réduire le domaine d'étude d'un ensemble convertisseur +
charge 2 une entité cohérente et représentative plus simple, qui pourra raisonnablement étre
simulée avec un degré de précision important. Cette approche se base tout d'abord sur la
notion de cellule de commutation, qu'il faut quelque peu étendre de maniére a prendre en
compte les aspects technologiques. Une fois la cellule bien définie, on peut s'intéresser aux
seules commutations du convertisseur, ce qui résout le probléme des échelles de temps
multiples. On peut espérer qu'un onduleur MLI construit sur la base de cellules de
commutation bien pensées sera lui-méme bien congu. La deuxiéme partie de ce chapitre liste
les phénomenes physiques mis en jeu dans une phase de conception technologique, et, par une
étude des couplages entre ces différents phénomeénes, propose une cellule de commutation
minimale a simuler.

B.1. Une cellule de commutation bien définie

Le concept de cellule de commutation a permis de décrire d'une maniére rationnelle le
fonctionnement des structures d'électronique de puissance. C'est une approche puissante
d'analyse, permettant de dégager autour d'une commutation, les acteurs principaux.
Initialement appliquée a la seule étude du fonctionnement global des convertisseurs, cette
démarche peut également trouver son application dans I'étude plus fine des phénomenes de
commutation, a condition de bien représenter tout l'environnement des semiconducteurs.

Un exemple pour illustrer ces propos: considérons un onduleur triphasé réalisé sur
circuit imprimé (Figure 1-a). Selon les modes de commande envisagés, un interrupteur
commutera toujours sur un autre, sous la tension du bus d'alimentation, la charge se
comportant comme une source instantanée de courant. De ce fait, la cellule de commutation
élémentaire sera toujours du méme type sur un plan structurel, la fameuse cellule "hacheur”,
ou "onduleur" selon les terminologies (Figure 1-b). Supposons maintenant que nous nous
intéressions aux phénomenes fins de commutation dans ce convertisseur. Nous avons 2 traiter
alors des problemes de Compatibilité ElectroMagnétique, qui font appel a la modélisation des
pistes, des condensateurs de découplage éventuels, des boitiers des semiconducteurs
(completement inutiles dans I'approche structurelle puisque la source de tension ainsi que les
interconnexions sont parfaites), ainsi qu'a des capacités de mode commun. La Figure 1-c
montre alors qu'une commutation différe complétement d'une autre, puisque ce ne sont pas les
mémes €éléments (semiconducteurs, pistes, capacités de mode commun...) qui sont en jeu.

L'outil d'analyse "cellule de commutation" doit donc prendre en compte dés le début la
totalité de la modélisation qui sera effectuée.
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Figure 1: cellules de commutation pour un onduleur triphasé [TEULINGS-97]:
a) Convertisseur complet (avec 3 condensateurs de découplage)
b) Cellule de commutation structurelle identique pour toute commutation dans cette structure
c¢) une cellule de commutation "technologique”, lors de la commutation du MOS3 sur le MOS 4.

c)

Il reste tout de méme une approche intéressante, permettant de réduire le domaine
d'étude a une seule commutation. Or, comme il a déja été noté, il est illusoire de vouloir
simuler la totalité du fonctionnement de 1'onduleur MLI sur une période de fonctionnement
avec les modeles assurant le degré de précision souhaité pour les études de pertes et de CEM.
Le fait de ne s'intéresser qu'a une commutation —et donc qu'a une cellule de commutation- est
donc déja une simplification notable vis a vis des problémes d'échelles de temps multiples.

B.2. Des phénoménes physiques plus ou moins couplés

L'étude qui est menée dans ce paragraphe vise a définir ce qui dans une cellule de
commutation doit étre représenté, de maniere 2 étre résolu simultanément. En effet, les divers
aspects physiques n'ont pas le méme degré de couplage, et il n'est pas nécessaire de tout
prendre en compte a la fois; certains problémes peuvent se résoudre d'une maniére
séquentielle.

Classiquement, on définit des couplages forts, ce qui impliquera une résolution
simultanée, et les couplages faibles ou unidirectionnels, autorisant une approche séquentielle.
Clest cette classification qui est adoptée par la suite.

Les domaines de la physique impliqués dans la simulation d'un convertisseur statique
sont d'ordre:

e Electromagnétique pour tout l'aspect semiconducteurs et céblage (puissance,

commande, CEM conduite et rayonnée)

Thermique et hydraulique (dimensionnement du refroidisseur)

Thermomécanique (dilatations différentes, a 1'origine de casses...)
Thermoélectrique (dans un sens: parameétres physiques des semiconducteurs et du
céblage et calcul des pertes pour l'autre sens)

e FElectromécaniques (déchirement de busbarres en cas de court circuit, efforts sur les

appuis)

e Electrostatique -voire électrodynamique- (décharges partielles, claquages

diélectriques)
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Certains aspects sont manifestement a classer parmi les couplages faibles: il est évident
que les déformations mécaniques au sein des cablages d'électronique de puissance n'auront
qu'une influence extrémement faible -en fonctionnement normal- sur les caractéristiques
électriques dudit céblage! De méme, les aspects thermomécaniques peuvent se traiter
indépendamment du comportement €lectrique des dispositifs. L'étude des diélectriques peut
également étre rangée dans la catégorie des couplages unidirectionnels.

Restent des aspects plus délicats, qui concernent les phénomenes électromagnétiques et
thermiques. Pour le calcul pur du refroidisseur, des considérations hydrauliques et thermiques,
indépendantes du circuit d'électronique de puissance, sont 2 mener. Mais pour déterminer les
quantités de chaleur a évacuer, il faut disposer des pertes des semiconducteurs, et donc des
résultats d'une simulation temporelle. Or, les caractéristiques électriques des interrupteurs (et
dans une moindre mesure du cédblage -résistance-) dépendent de leur température. On est
donc en présence ici d'une relation bidirectionnelle. Mais dans une grande majorité des cas,
l'efficacité du refroidisseur et les constantes de temps thermiques sont telles qu'une indication
de la température moyenne de fonctionnement est suffisante. Il semble donc assez raisonnable
de prévoir 1'état thermique du systeme, d'effectuer une simulation compléte, et de vérifier a
posteriori que —compte tenu des pertes calculées- la prévision était juste. Cette procédure doit
converger relativement vite (2 ou 3 itérations) et est beaucoup moins pénalisante qu'une
résolution compléte électrothermique qui ne se justifie pas vraiment.

Les domaines différents de la physique ayant été restreints a la simple (!) étude
électromagnétique, il reste encore l'analyse des divers phénomeénes électriques au sein d'un
convertisseur. Ceux-ci peuvent étre catalogués en "puissance”, "commande", "CEM conduite"
et "CEM rayonnée".

Il a ét€ montré [YOUSSEF-98] que les aspects rayonnement peuvent étre déduits de la
connaissance des courants dans les conducteurs. Par ailleurs, I'influence des champs rayonnés
par les signaux de puissance sur les caractéristiques €lectriques est négligeable aux fréquences
considérées: la résistance équivalente de rayonnement (Eq 1) 2 100 MHz pour des montages
classiques en circuit imprimé ne dépasse pas quelques m<2, ce qui n'influera pas de maniere
significative sur les formes d'ondes.

Eq1 R=20-B* L1 12?

Avec B = nombre d'onde = w/'v. Pour L1 = L2 = 5 cm (boucle de rayonnement considérée), R = 2.4 mQ dans le
vide (v=c) a 100 MHz.

L'aspect "CEM conduite" est un peu plus délicat: s'il semble assez clair que les formes
d'ondes de puissance dépendent assez peu des €missions conduites dans la majorité des cas,
quelques exceptions doivent étre signalées. Le courant de mode commun, induit par les fortes
variations de potentiel au sein de la structure, se reboucle par le circuit de puissance et vient
donc s'ajouter au courant des interrupteurs (Figure 2). S'il est important, la modification
devient significative et peut méme dans certains cas, aboutir au dysfonctionnement du
montage [LAPASSAT-98].

Sans examiner de cas si défavorables, on est en droit de se demander si les phénomeénes
sont bien découplés. [TEULINGS-97] a montré que dans un cas relativement réaliste, les
formes d'ondes sont effectivement peu dépendantes de l'environnement "CEM" que l'on
rajoute a la cellule de commutation de "puissance": le dV/dt notamment n'est pas affecté par
les capacités de mode commun du circuit de puissance. Ceci n'est pas nécessairement le cas

pour les capacités de mode commun du circuit de commande (perturbation directe de la
carte)...
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2 Lo —
effet du courant
o~ de mode commun
| | | | | | i |
24410 0 24510 ° 250 ° 2550 0 2610 ° 2650 ° 2740 ° 2750 °

Figure 2: courant de mode commun dans une cellule hacheur venant modifier le courant de puissance.
Simulation du circuit de puissance seul et ajout d'une capacité de mode commun de InF
(valeur volontairement exagérée).

Dans cette hypothése de couplage encore une fois unidirectionnel, on peut, dans une
premiere approche, effectuer des simulations d'un circuit de puissance, et réinjecter ensuite
ces formes d'ondes dans un environnement "CEM", pour obtenir les perturbations conduites.
La Figure 3 montre un exemple relativement concluant permettant de pencher en faveur de
I'hypothése du couplage faible "puissance-CEM". Le détail complet de la méthode utilisée
sera présentée dans la partie C.5.1.

1 ! [Hz]
5 6 7 §

20
110 110 1-10 1410

Figure 3: exemple de perturbation conduite (tension RSIL) obtenue par une simulation globale (bleu) ou par
injection des formes d'ondes de puissance dans le circuit passif représentant l'environnement CEM (rouge).

Si toutefois cette hypothése s'avérait trop simplificatrice, une prise en compte d'un
environnement de circuit pour tenir compte de cet aspect "CEM" s'avérerait indispensable. Il
n'est cependant pas trop pénalisant, dans la mesure ot il ne s'agit que d'éléments de circuit R,
L, M, C classiques, et pas de lourds calculs éléments finis...

Pour ce qui est des autres phénomenes 2 prendre en compte, le découplage n'est plus
possible: il s'agit des interactions semiconducteur-cablage. Deux exemples peuvent illustrer
cette affirmation: le calcul de la surtension a l'ouverture d'un interrupteur de puissance, et les
phénomenes d'interaction puissance-commande par impédance commune.
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Dans ces deux cas de figure, on ne peut pas faire une simulation sans inductance, puis
rajouter apres coup les termes L.di/dt, parce que ces tensions induites modifient le di/dt. Dans
le cas de figure de l'interaction puissance-commande (Figure 4) la modification de la tension
de grille a cause de l'impédance commune de source Ls influe significativement sur le
comportement en commutation du composant. Cette inductance doit donc étre prise en

compte lors de la simulation, si on veut obtenir des résultats fiables sur le plan des pertes et de
la CEM.

105,551, 10 T T 1 T 1 |
Vds sans Ls
Vdsli 100 \ U
Vds2. Vds avec Ls

i Id avec Ls

— Id sans Ls
1489, 5 1 | | | | ]
=5 -5 -5 -5 -5 -5 -5 =5
25-10 7 25240 7 254410 0 2.56-10 7 258¢10 ° 26410 0 262410 ° 2.64-10
250910, 5 2628107, @) ouverture
Jo1.675, 150 T T T ' T
vdst, o ‘/ Vds avec Ls -
Vds2,
a7 50~ IdsansLs =
2,7 oL \ \ o
Id avec
b2 Vds sans Ls
0.56,—5¢ l I l I
=5 -5 -5 -5 -5 -5
29910 3-10 3.01°10 3.02°10 3.03-10 3.0410
-5 ) =5
299910, 5 304610 7, b) fermeture

Figure 4: interaction puissance-commande pour un composant a grille isolée: le terme Ls.di/dt réagit sur le
circuit de grille, en modifiant la commutation. Il doit donc impérativement étre considéré lors de la simulation.
Conditions de simulations: Rg = 50 Q, inductance de maille totale de 70nH: comparaison entre Ls = 0 et
Ls =20 nH (+ 50 nH sur la maille dans ce cas).

Pour ce qui est de la surtension a l'ouverture, due a l'inductance de la maille de
commutation, la Figure 5 montre clairement que le découplage n'est pas possible dans le cas
de commutations rapides: en effet, le di/dt dépend alors de l'inductance de maille, et une
simulation qui n'en tient pas compte n'est alors plus réaliste. Noter cependant que pour des
commutations oli le composant est fortement ralenti (forte résistance de grille), le découplage
peut alors étre justifié (Figure 6).
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Figure 5: dans le cas d'une commutation rapide, il n'est pas possible de calculer la surtension a l'ouverture L.di/dt
sans avoir pris en compte l'inductance L dans la simulation (on note que les courants ont des pentes assez
différentes) - (simulation PSPICE, MOS IRF.150, Rg = 10Q, L=50nH)

110 6

| | | | | N | | ] | | |

Vds sans Vds avec :

inductance + ; courant avec
L.di/dt ‘/ Hiioctings inductance
i 4k
100~ -
2f /
90 il
Vds sans ok courant sans
inductance inductance
80 | | | | | | - | | | ] ] |
962107 96310 96410 96510 96610° 96710 96810 96910 910> 9810 96410 96510 96510 9670 > 980> 9910

Figure 6: pour une commutation oil le composant est ralenti (ici 1002 de résistance de grille), on peut calculer la
surtension a posteriori sans que l'erreur commise ne soit trop importante.

En conclusion, la cellule de commutation minimale devant étre simulée comporte, outre
les éléments actifs et passifs intentionnels (semiconducteurs, condensateurs, composants
magnétiques éventuels), les imperfections inductives dues au cdblage. Une indication de la
température moyenne de fonctionnement est également nécessaire. Une seule commutation
peut étre simulée avec des modéles aussi précis que possible pour chacun des composants
Cités.
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C. Modeles d'analyse

Apres avoir recensé le minimum 2 simuler, il s'agit de proposer des modeles pour
pouvoir simuler le comportement d'une cellule de commutation. Céblage, condensateurs,
composants magnétiques (inductances et transformateurs) et semiconducteurs seront ainsi

évoqués. A la fin de cette partie, un cellule de commutation MOSFET + diode + cablage sera
présentée.

C.1. Le cablage

Le céblage mérite 1'appellation de composant de 1'électronique de puissance, au méme
titre que les autres [FOCH]: on doit y apporter un grand soin de réalisation, et on peut tirer
partie de ses imperfections si on arrive a les modéliser. Ce chapitre est organisé de la maniére
suivante: une représentation pour traduire les imperfections du céblage est d'abord proposée,
puis on cherche a calculer les parametres de cette représentation, en prenant en compte des
effets comme la fréquence ou l'influence de plans conducteurs. Enfin, des connectiques plus
complexes sont analysées.

Une attention toute particuliere est portée sur l'aspect inductif qui —on l'a vu- est
prépondérant en électronique de puissance. L'aspect capacitif —évoqué d'une maniére
générale- sera développé dans la partie CEM (C.5).

C.1.1. Quelle méthode de modélisation ?

Il s’agit de déterminer la méthode la mieux adaptée a l'électronique de puissance,

permettant de représenter les imperfections dues a la connectique au sein d'une cellule de
commutation.

a) Inadéquation de la méthode des lignes de transmission a l'électronique de puissance

La méthode la plus générale semble étre celle des lignes de transmission, qui tient tout
naturellement compte des aspects inductifs, résistifs et capacitifs, en plus du phénomene de
propagation [YOUSSEF-98] [RAVILLON-95] [CLAVEL-99]. C'est la seule méthode qui
sera utilisable lorsque de grandes longueurs seront 2 modéliser en haute fréquence, ce qui sera
éventuellement le cas pour traiter 1'aspect CEM (étude des perturbations générées vers une
charge type moteur par exemple, ol les longueurs de cable mises en jeu sont importantes...).

Pour modéliser les imperfections des interconnexions au sein de la cellule de
commutation, la prise en compte de la propagation n'est pas nécessaire, compte tenu des
distances et des fréquences maximales mises en jeu: on ne s'intéressera pas a des fréquences
supérieures a2 100 MHz (toujours au sein de cette cellule), et les distances considérées sont
largement inférieures a 10 cm. La longueur d'onde (environ 3 métres au maximum) est donc
bien supérieure aux distances rencontrées. Pour l'avenir, s'il est vrai que les transitions vont
encore se réduire (et donc les fréquences "équivalentes" augmenter), il ne faut pas oublier que
ce sera pour monter en fréquence, et donc pour gagner en compacité. Il y a donc fort a parier
qu'un modele de cellule de commutation basé sur une représentation par constantes localisées
a encore de beaux jours devant lui... Rappelons encore qu'il s'agit 12 d'un raisonnement
valable uniquement pour la cellule de commutation, pas pour I'étude de 1a CEM du dispositif.

Compte tenu de cette hypothése, 1a méthode des lignes de transmission ne semble pas la
plus adaptée. En effet, pour des connexions courtes ou la propagation n'intervient plus, les
effets de bords deviennent prépondérants... et c'est justement 12 ol la méthode est la moins
précise (les champs E et H ne sont plus transversaux a la direction de propagation, ou
autrement dit I'approximation TEM n'est plus valide): il faut rajouter des schémas équivalents
a constantes localisées pour prendre en compte ces effets, et les méthodes de calculs de ces
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éléments (pour traduire un coude, un "gap", un circuit ouvert...) sont plus ou moins
empiriques...

En résumé, la cellule de commutation ne requiert pas de propagation, ce qui fait la force
des lignes de transmission, et nécessite de la précision sur les connexions courtes, ce qui fait
justement la faiblesse de 1a méthode... Une autre solution doit &tre envisagée.

Par ailleurs, la deuxieéme nécessité de la représentation adoptée est de pouvoir localiser
les divers effets électromagnétiques. En effet, comme il a ét€ montré en introduction, des
phénomeénes comme l'impédance commune sont en partie dus au fait que deux circuits
partagent une méme portion, qui constitue une partie inductive. On peut également citer les
fameuses "inductances de boitier", qui viennent modifier I'observation des phénomenes: 1a
encore, les connexions de ces boitiers font partie intégrante de l'inductance de maille, mais on
aimerait pouvoir enlever leur contribution pour pouvoir remonter a la tension réelle sur la
puce. D'une maniere plus générale, comme il a été montré dans la partie B.1, la cellule de
commutation dépend des semiconducteurs qui commutent, et ce ne sont pas nécessairement
les mémes €léments de connexions qui sont en cause. On sent donc une fois de plus le besoin
d'attribuer a chaque portion de circuit, une part de l'inductance totale: c'est la vocation de la
méthode dite PEEC, pour "Partial Element Equivalent Circuit".

A noter que cette séparation ne pose pas de probleme pour 1’aspect résistif, ou il suffit
de connaitre la longueur des connexions, leurs surfaces et les répartitions de courant. Le coté
capacitif, dans I’hypothése ol la propagation est négligée, n’est pas non plus difficile a
localiser, chaque portion de conducteur pouvant étre modélisée par des capacités avec
I’environnement. Seule la partie inductive est effectivement un peu délicate dans la mesure ou
il s’agit d’un phénomene global (flux magnétique a travers une surface a priori fermée...).

Il est important de différencier la représentation des phénomeénes, sous forme de
schémas électriques a constantes localisées, des méthodes de calcul des valeurs de ces
éléments. Le choix entre méthode numérique par éléments finis ou calcul analytique n’a de
sens qu’une fois clairement établi ce qu’on cherche a calculer.

La partie suivante vise simplement 2 exposer la méthode PEEC pour représenter les
phénomenes inductifs en électronique de puissance. Une interprétation suit, positionnant cette
méthode vis a vis des autres. La partie suivante compare la méthode PEEC par rapport a une
représentation inductive seule, pourtant plus conventionnelle dans le milieu de I’électronique
de puissance, mais —on le verra- limitée. Le coté calcul des parametres sera évoqué ensuite.

b) Méthode PEEC

D'une maniére trés générale, [TEULINGS-97] a rappelé 1'équation de base pour un
ensemble de K conducteurs:

Eq2 Eg(F,t) = (;r)+2 MIJ("’ ’)l _,1 +28rﬂd 4,,2_[9'(1" I)l _r1

Le terme de gauche représente le champ appliqué, le premier terme de droite correspond
aux effets résistifs, le deuxieéme a des effets inductifs et le troisieme a des effets capacitifs.

Cette €quation intégrale peut se traduire par une représentation de tout conducteur par
des circuits électriques a base de résistances, d'inductances et de capacités, plus tous les
termes de couplages correspondants.

Dans la mesure ol toute propagation est négligée, nous pouvons séparer 1'étude des
phénomenes inductifs et capacitifs. Le terme prépondérant en électronique de puissance, en ce
qui concerne la représentation des formes d'ondes de puissance, est l'inductance: nous allons y
attacher une importance toute particuliére.

La notion d'inductance implique un circuit fermé. Toutefois, chaque portion du circuit
contribue 2 I'inductance totale de la boucle de courant.
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Prenons le cas simple, nullement restrictif, d'une spire rectangulaire filiforme (Figure 7)
parcourue par un courant I.

511.r C

2 surface ¢ X) 1 s4|?

, b S3
Figure 7: Boucle rectangulaire.

L

L'inductance de la boucle de courant ainsi constituée se définit par :
Eq3 Ly -_-JI-. f B.dS,

B étant le champ créé par I, et dS le vecteur porté par la normale orientée 1 (Figure 7) et
de module dS.

L'inductance Ly, peut également s'écrire en fonction du potentiel vecteur magnétique K,
tel que B = rot A. Le théoréme de Stockes donne :

sl =L [ Ad
c
Ly est donc le résultat de la circulation du potentiel vecteur sur le contour C de la boucle

de courant. Or, cette circulation peut étre décomposée sur chacun des quatre segments du
circuit.

AinsiLF%U K.ahf x.m[ z.mf x.a&]
S) S2 53 S4

De plus, le potentiel vecteur en tout pom peut & étre considéré comme issu de la

contribution de chaque segment: A=Ag + A + Ags + Asy
D'ol:

Eq5 Lb = 22 [Asm -dl

n—lm—l Sn

Asm étant le potentiel vecteur créé par le segment Sm.
La notion d'inductance / mutuelle partielle est alors définie par:

Eq6 Mpyy =— IASm -dl
Sn
L'inductance de la boucle s'obtient par :

4 4
Eq?Lb:ZZMpmn

n=lm=1
Si m # n, Mpmp est une mutuelle partielle. Si m = n, Mpmp st une inductance partielle.

c) Interprétation de la méthode PEEC - lien avec l'inductance linéique

Pour bien comprendre le concept d’inductance / mutuelle partielles, autrement que par le
fractionnement de la circulation du potentiel vecteur le long d'un contour, considérons le cas
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de deux segments filiformes, S; et Sy, de longueurs finies (Figure 8). S; est parcouru par le
courant I.

Figure 8 Mutuelle partielle entre deux segments filiformes.

La mutuelle partielle entre S; et S2 s’exprime par I’'Eq 6: M, = i]—[ F\gl .di
1
52

L'expression du potentiel vecteur créé par un conducteur filiforme de longueur / est
donnée par:

1

= onobo [ Ld

r représentant la distance entre 1'élément d'intégration dl et le point M considére.

A_S;(M) est donc colinéaire a 1'élément 11 dl, et donc au segment Sy. Dans le cas de

-

conducteurs non filiformes, il faudra s'assurer que le vecteur densité de courant J est
monodimensionnel (absence de courants transverses dans le conducteur).

Or, considérons le contour C défini par le segment S, deux cotés perpendiculaires a Sy,
et se rebouclant a I'infini (Figure 8).

La circulation de Asi sur C vaut | Ag; dl puisque Asi est perpendiculaire aux 2 cotés
)
et s'annule a I'infini, par le choix d'une jauge convenable. .
On peut donc remplacer dans l'expression de Mp2 la circulation de As1 sur S par la
circulation sur le contour fermé C.
Le théoréme de Stockes s'applique alors et donne:

B9 Mg -IL] S St ]ﬁr. &
C o

La mutuelle partielle représente donc le flux de l'induction magnétique B envoyée par
le segment S dans la surface délimitée par l'autre segment S, deux cotés perpendiculaires a
S et s'étendant jusqu'a I'infini.

De méme, l'inductance partielle est le flux du champ magnétique By envoyé par le
segment S| dans la surface délimitée par S1, fermée par 2 c6tés perpendiculaires a Sj et
s'étendant jusqu'a l'infini (Figure 9).

Figure 9 Inductance partielle d’un segment filiforme.
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Une fois posée cette interprétation géométrique (sur la base de conducteurs filiformes,
mais les conducteurs de sections non nulles rentrent tout a fait dans cette description), il est
intéressant d'effectuer le lien avec 1'approche "inductance linéique" des lignes de transmission,
et de montrer sur un exemple chiffré les différences que 1'on obtient.

Considérons le cas simple d'une longueur / d'une ligne bifilaire infinie (Figure 10). Un
calcul relativement simple montre que l'inductance de ce trongon de ligne vaut:

Eq 10 %z%-ln[d:r]

d

Figure 10: ligne bifilaire.
Cette approche ne permet pas de séparer la contribution de chacun des éléments de la

ligne. Pour cela, on peut rajouter a ce probléme un conducteur de référence, comme indiqué
Figure 11.

e
| gz
di2 d2
dl

Figure 11: ligne bifilaire avec conducteur de référence.

f

On définit alors les notions d'inductance et de mutuelle comme suit. L'inductance propre
Lp est obtenu en considérant le flux lorsqu'on on alimente un fil et la référence. Pour la
mutuelle Mp, on alimente un fil et la référence, et on observe le flux dans la boucle entre
Iautre fil et la référence. L'Eq 10 donne alors avec les notations de la Figure 11:

Lpl=1- % . ln[ ale } Lp2=1 Ko ln[di_—r]. Par ailleurs, on peut calculer la mutuelle:
r b4 r

Ko (d1-r)-(d2-r)
11 Mp12=1-20 ’—{
Eq 1l Mp o "[ r(dl—d2+r) ]

A noter que 1'on retrouve par Lpl+Lp2-2Mp12 l'inductance de la ligne bifilaire seule, et
ce indépendamment de la distance entre chacun des fils et le conducteur de référence.

En particulier, on peut considérer cette distance infinie, et on retrouve alors
I'interprétation géométrique des inductances partielles préalablement donnée. On a en quelque
sorte affaire 2 une inductance partielle linéique...

L'inconvénient est une fois encore qu'avec cette approche, les effets de bord ne sont pas
pris en compte (ce qui fait d'ailleurs que l'inductance partielle linéique est infinie, puisque
quand la référence s'éloigne a l'infini, d1 et d2 tendent vers l'infini ! De ce fait, seule
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linductance linéique d'une ligne bifilaire garde une signification). La notion d'éléments
partiels ne prend donc complétement son sens que si on les calcule en tenant compte de leurs
dimensions réelles.

En tout état de cause, cette précaution est nécessaire pour obtenir une précision
raisonnable, comme l'indique l'exemple ci-dessous dans le cas de la ligne bifilaire. La
différence peut encore étre plus grande pour des conducteurs de sections rectangulaires.

T T Longueur |
: mhiee kR < >
B L L} T T T L L I‘-l *l K -R.- O o
_5_6 'W-X"“"x [ |
® S ST
g X peicle Distance Smm
E X | |
Ef | ! ! /
. 05 1 15 )
I (o Diamétre | mm

Figure 12: exemple d'une simple ligne bifilaire pour comparaison avec la méthode PEEC.

La figure ci-dessus compare les approches inductances linéiques et inductance partielle
pour le cas d'école proposé. Elle montre que l'erreur obtenue pour des connexions courtes peut
étre trés importante...

Pour terminer, signalons également la difficulté avec I'approche linéique de représenter
des géométries complexes en tenant compte des couplages entre les divers €léments du
circuit. Or, comme la partie suivante le montre, ceux-ci sont extrémement importants.

d) Méthode PEEC et role des mutuelles inductances

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

Selon la méthode PEEC, qui, outre les inductances partielles, définit également des
mutuelles partielles, la tension mesurée entre deux points d’un circuit n’est pas simplement
Vmesure=L.di/dt mais fait intervenir la somme de I’inductance partielle et des mutuelles avec
le reste du circuit comme illustréFigure 13; si ir=is=i nous avons Vpesure=(L2-Ma4).di/dt, et
Lpy=L,-Mps. On peut donc tout a fait définir des inductances découplées pour modéliser un
circuit unique. Ces inductances tiennent compte des mutuelles.

Y'Y
Ly
Figure 13: représentation d’un circuit par la méthode PEEC et par inductances seules.

En revanche, I’approche "inductance seule" ne permet pas une généralisation 2 plusieurs
circuits, dont des portions sont parcourues par des courants différents. Ceci est typiquement le
cas dans I’interaction puissance-commande par impédance commune, illustrée Figure 14.
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Les notations pour ’'Eq 13 sont celles de la Figure 15. A noter que [CLAVEL-96] a
simplifié et entierement redémontré cette formule, initialement proposée par [HOER-65], et
en a méme donné I'expression dans le cas général ol les deux barres ne sont pas paralleles.

yl\

Figure 15: mutuelle partielle entre deux barres conductrices.

C.1.2. Influence de la géométrie des conducteurs

Disposant d'une méthode de modélisation des inductances de connectique, la premiére
application est d'utiliser cet outil analytique pour analyser l'influence de la géométrie des
conducteurs sur leurs caractéristiques électriques. Cette partie a été largement synthétisée
dans [ROUDET-98], et on ne retiendra ici que les résultats principaux.

e Pour réduire les inductances de boucle, on a tout intérét 2 augmenter fortement les
mutuelles négatives (correspondant a des portions de circuit parcourues par des
courants en sens inverse). Le busbarre est un exemple particulierement réussi de
cette utilisation de l'effet parfois appelé "self-anti self”. Le céble coaxial présente
également une mutuelle forte entre 1'dme et la tresse, ce qui permet de réduire
I'inductance totale.
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e Pour une section transverse donnée, l'inductance est d'autant plus faible que le
rapport épaisseur / largeur est faible (Figure 16). Le pire cas étant le conducteur
circulaire classique. La encore, le busbarre, avec sa géométrie a base de plaques
fines, se pose en champion de la réduction des inductances...
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Figure 16: Allure de I'inductance partielle d'un conducteur rectangulaire en fonction du rapport épaisseur /

largeur pour une surface S = 0,021cm? et une longueur 1 = Scm données.

e Pour un rapport épaisseur / largeur donné, plus la section transverse du conducteur
est importante, plus l'inductance est faible (Figure 17). Autrement dit, plus on met
de cuivre, plus on gagne sur l'inductance (comme d'ailleurs sur la résistance). Ce
raisonnement fait bien sfir abstraction de 'effet de la fréquence (notamment pour la
résistance), qui sera trait€ au paragraphe C.1.3.
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Figure 17: inductance partielle d'un conducteur méplat de longueur 1 = Sem en fonction de sa surface a rapport
a/b constant.

C.1.3. Prise en compte de la fréquence

L'équation Eq 13 a été établie en supposant les densités de courant uniformes au sein
des deux conducteurs. Or, les effets de peau et de proximité, quand on monte en fréquence,
rendent cette hypotheése erronée. La Figure 18 montre par exemple la densité de courant a un
instant donné d'une commutation dans une piste en circuit imprimé de 6 mm de largeur: on

note bien l'effet de peau prononcé... qui rend en toute rigueur impossible I'emploi de I'Eq 13
en l'état.
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Figure 18: allure de la répartition du courant dans une piste de 6 mm de large pendant une commutation.

La premiére question qui se pose est de savoir quelle répercussion aura cette répartition
non uniforme du courant dans le conducteur. Chacun sait que la résistance apparente
augmentera, mais qu'en est-il de 1'inductance partielle du conducteur ?

Dans le cas d'un conducteur cylindrique il est facile de démontrer que l'inductance
interne (énergie magnétique stockée dans le conducteur), qui vaut Lpo/8m en continu
(50nH/m) s'annule. Les lignes de champ a l'extérieur du conducteur conservant la méme
symétrie, 1'inductance externe n'est pas modifiée. On est donc capable de prévoir dans ce cas
la diminution de I'inductance avec 1'augmentation de la fréquence. Dans le cas de deux fils
assez proches, la symétrie externe est également rompue (effet de proximité), et la variation
d'inductance est encore plus importante.

Pour les conducteurs de section rectangulaire, on constate que 1'inductance interne est
d'autant plus faible que le rapport largeur sur épaisseur est €levé: une piste de circuit imprimé
de 1 cm de large pour 35 pm d'épaisseur présente une inductance interne de I'ordre de 1nH/m
ce qui est complétement négligeable. En revanche, la redistribution des lignes de champ avec
la fréquence ne garde absolument pas la méme symétrie qu'en continu, et on assiste a une
diminution de I'inductance quand la fréquence augmente.

Pour prendre en compte ces phénomeénes physiques, il faut alors subdiviser les
conducteurs en un certain nombre de conducteurs élémentaires, ol 13, la densité de courant
pourra €tre considérée comme uniforme. La méthode, initialement analytique, se transforme
en une méthode analytico-numérique. En effet, chaque conducteur est représent€ par n circuits
R, L couplées associés en parallele. Pour retrouver les valeurs des €léments partiels associé€s
au conducteur considéré, il faut effectuer le calcul d'impédance équivalente...

e ............:.;?.,

Non subdivisé. A R
.—/‘J’

—) : —>
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/ L(H)
f Propagation du courant

Subdivision M

Figure 19: subdivision des conducteurs pour prendre en compte 'effet de la fréquence.
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Le probléme du maillage des conducteurs est assez délicat. Il faut reconnaitre qu'a
I'heure actuelle, seule I'expérience des utilisateurs permet de déterminer un "bon" maillage.
On sait que pour les éléments finis, il faut deux éléments dans I'épaisseur de peau, mais qu'en
est-il pour cette méthode? Par ailleurs, force est de constater qu'un maillage grossier, s'il
donne de mauvais résultats sur la résistance, donne des valeurs tout a fait correctes pour
l'inductance [SCHANEN-94]... On peut attribuer ceci au fait que la résistance dépend
directement de la densité de courant, alors que l'intégrale qui est faite sur J pour obtenir
l'inductance (Eq 2) procure un certain "lissage”, qui permet une précision moindre.

Le maillage précédent suppose que 1'on connaisse une direction privilégiée du courant.
Si tel n'est pas le cas (pour des plaques larges par exemple), un maillage "2D" doit &tre utilisé:
un "treillis" composé de troncons d'inductances et de résistances, permet de représenter le
conducteur, sans a priori sur le trajet du courant (Figure 20) [CLAVEL-96].

/5 /)

l/

Une maille élémentaire

Figure 20: maillage "2D" d'une plaque dans le cas ol aucune direction privilégiée n'existe pour le courant.

Une fois achevé le travail de calcul d'impédances équivalentes, on se retrouve a devoir
représenter des éléments variables avec la fréquence dans des simulations temporelles... Pour
ne pas avoir a simuler la totalité des conducteurs élémentaires (une simple boucle
rectangulaire de 4 segments maillée en vingt conducteurs élémentaires pourrait alors étre
représentée par 80 inductances couplées, ce qui commence a poser de sérieux problémes de
temps de résolution aux logiciels temporels comme PSPICE, et on ne parle bien siir pas des
plaques...), il faut trouver une représentation plus "compacte".

Les travaux de [KERADEC-96] sur les transformateurs peuvent ici trouver une
application intéressante. Des cellules R,L parallele associées judicieusement peuvent
permettre de représenter efficacement, avec un nombre relativement restreint de parametres,
des systemes d'ordre 2. Cette méthode sera brievement évoquée au paragraphe C.2.2.

Pour comprendre le principe (évoqué Figure 21), il suffit de voir qu'on place des
constantes de temps judicieusement, pour suivre une variation d'impédance désirée. Encore
plus grossiérement, on voit bien que le schéma équivalent proposé procure une inductance
forte et une résistance faible en basse fréquence (le courant passe par les inductances des
cellules R, L), alors que c'est l'inverse en haute fréquence (faible L et fort R), puisque les
impédances des inductances sont plus fortes que celles des résistances: le courant passe alors
par celles-ci.
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Figure 21: association de plusieurs cellules R, L pour représenter des éléments variables avec la fréquence.
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Le probléme est alors de représenter les couplages entre des interconnexions ainsi
représentées: quelles inductances considérer pour ces couplages ? Si on ne couple que les
inductances Ishf, les mutuelles ne dépendront pas de la fréquence, ce qui semblerait étre le
cas. Des travaux en ce sens devront &tre entrepris si cette voie est privilégiée.

En fait, la question se pose de savoir si cette prise en compte de la variation des
paramétres avec la fréquence est réellement nécessaire. En effet, la complexité de la
représentation des éléments variables ne se justifie que si la commutation en est réellement
affectée. L'idée est alors de déterminer une fréquence équivalente a laquelle générer le schéma
électrique représentant les pistes. Or, les inductances sont essentiellement importantes
pendant la commutation: c'est donc une fréquence équivalente aux fronts raides des
commutations qu'il s'agit de déterminer. Cette notion est souvent décrite dans les ouvrages de
CEM [CHAROY-92]. Nous la rappelons ici.

Le but est de trouver la sinusoide de méme amplitude et de méme pente a l'origine qu'un
front donné. Ceci permet de passer en sinusoidal en conservant la valeur créte (donc le R.i) et
les dérivées (donc le L.di/dt et/ou le C.dV/dt).

Si le signal "front" est assimilé a un premier ordre (montée exponentielle), on trouve
une fréquence équivalente de 0.35/tm, tm représentant le temps de montée de 10 2 90 %. Si le
front est linéaire, on trouve alors 0.127/tm.

La démonstration est assez simple: supposons un front linéaire d'amplitude A. On
cherche la sinusoide A.sin(m.t) de méme amplitude et de fréquence feq = 2*n/® qui donne la
méme pente a l'origine que le front. On a alors A.® = A.0.8/tm (tm représentant le temps de
montée de 10% a 90%). D'ot feq = 0.127/tm.
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Figure 22: fréquence équivalente a un front linéaire

Dans le cas d'un front assimilé 2 un premier ordre, on a une croissance exponentielle,

caractérisée par la relation bien connue 1/t = 2.2/tm, T représentant la constante de temps dans
l'exponentielle.

A

0
0 510 ° 110 ' 1.5°10 /

Figure 23: fréquence équivalente 2 un premier ordre.
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On a alors A. = A/, d'ou feq = 2.2/(2.w.tm) = 0.35/tm
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Les signaux d'électronique de puissance sont assez proches de portions de droite, c'est
donc la premiére définition que nous pouvons retenir. Afin de valider cette approche nous
pouvons comparer la densité de courant pendant la commutation (obtenue en représentant les
connexions pour la simulation temporelle par toutes les cellules L, R associ€es en parallele,
issues du maillage des conducteurs) a une approche fréquentielle. La fréquence équivalente au
temps de descente du courant, ici, vaut - par 0.127/tm — 3,8 MHz. Or, a cette fréquence, une
analyse harmonique du méme circuit (30 L, R en paralléle) montre une répartition du courant
sensiblement identique (Figure 24).
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Figure 24: comparaison de la répartition du courant dans une piste de circuit imprimé pendant la commutation
(obtenue en temporel) avec une approche fréquentielle.

La fréquence équivalente au front semble donc une approche permettant de simplifier la
représentation de la connectique. Certes, on peut (2 juste titre) rétorquer qu'on ne connait pas
le temps de montée du signal lorsque I'on modélise la connectique. En fait, 1'expérience
montre que pour le cas de pistes de circuit imprimé, la variation d'inductance avec la
fréquence est tres faible (inférieure a 10%), et qu'une évaluation a une fréquence arbitraire
donnée ne modifiera pas sensiblement les résultats du di/dt. Seules des structures présentant
de fortes variations avec la fréquence (type plaques ou conducteurs trés massifs) pourront
poser quelques problémes, mais souvent, la fréquence ol l'inductance varie beaucoup est
située assez bas (quelques kHz), hors des gammes de fonctionnement des convertisseurs et de
leurs fréquences équivalentes.

D'autres notions telles que la fréquence équivalente de largeur de bande, genre de
compromis entre haute et basse fréquence, ont pu étre proposées [ZHANG-96], [RUHELI-
72]. Numériquement, elles donnent des ordre de grandeur de 7 MHz pour des cas réalistes, ce
qui n'est pas trés €loigné des 1 a 10 MHz qu'on peut obtenir par la fréquence équivalente au
front.

Pour conclure sur cet aspect, et jusqu'a preuve du contraire (busbarres), 1'évaluation de
l'inductance de connectique a une fréquence de quelques MHz (avec vérification a posteriori
que les fronts sont cohérents avec cet ordre de grandeur) semble suffisante dans la plupart des

cas. Sinon, des solutions par schéma équivalent sont toujours possibles, au prix de quelques
difficultés a résoudre (mutuelles).

C.1.4. Prise en compte d’'un plan conducteur

En électronique de puissance un radiateur en aluminium (bon conducteur) est souvent
placé sous les composants a des fins de refroidissement. La présence de ce plan conducteur
sous les pistes de circuit imprimé est loin d'étre insignifiante si celui-ci est proche. La figure
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ci dessous montre la variation d’inductance obtenue sur une boucle de 10 cm x 4.8 cm,

réalisée des pistes de 1.25 cm x 35 um, suivant la distance a laquelle un plan conducteur est
placé (résultats de simulation corroborés par des mesures).
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Figure 25: variation d'inductance en présence d'un plan de masse

On constate qu'une technologie "circuit imprimé" ou le plan de masse est situ€ a 1.5 mm
réduit considérablement les inductances si le radiateur servant a refroidir les composants est
également placé sous les pistes. La technologie "Substrat Métallique Isolé", ol le substrat
d'aluminium est placé 70 wm sous les pistes, est encore plus intéressante sur le plan de la
minimisation des inductances.

Cet effet s'explique facilement par la méthode des images. Si le plan est considéré
comme parfait (o infinie et dimensions infinies), le probléme d'un conducteur situé a une
distance 4 d'un plan de masse peut étre remplacé par celui de deux conducteurs, distants de
2d, dont les effets s'opposent. A la limite, si la distance d tend vers zéro, l'inductance
résultante est nulle. Cette méthode s'applique aux éléments partiels:

Pour obtenir l'inductance partielle d'un segment au-dessus d’un plan de masse, il faut
retrancher la mutuelle partielle entre ce segment et son image.
Pour obtenir la mutuelle partielle entre un segment S| sur un plan de masse et un autre

segment S2, il faut retrancher la mutuelle partielle entre S2 et l'image de S].

Figure 26: méthode des images.
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A noter que pour des plans non infinis, la méthode la meilleure consiste & considérer ce
plan comme un simple conducteur [SCHANEN-CEFC-94]. Cette étude a d'ailleurs permis
d'illustrer que dans le cas du circuit imprimé, ol le plan est proche des pistes (1,5 mm), il peut
étre considéré comme "infini" quand il est du méme ordre de grandeur que le circuit

considéré. Des études plus poussées peuvent étre entreprises pour des cas plus généraux
[CLAVEL-99]...

C.1.5. Connexions a plusieurs acces

Beaucoup d'exemples dans les parties précédentes ont traité du cas du circuit imprimé.
Or, les connexions en électronique de puissance sont beaucoup plus variées. Notamment, pour
réduire les inductances, la structure de plaques de distribution, voire de busbarres, est utilisée.

Pour pouvoir modéliser ces connexions, deux problémes doivent étre résolus:

e 1l faut disposer d'un maillage 2D efficace, permettant de traiter des plaques plus ou
moins complexes, munies d'encoches, de trous, ... A l'heure actuelle, les deux
logiciels utilisés, InCa —développé au LEG- [CLAVEL-96] et Fasthenry, logiciel du
MIT [KAMON-94], sont basés sur une discrétisation uniforme des plaques, ce qui
génere un grand nombre de composants: le solveur chargé de réduire les schémas
ainsi créés doit étre excessivement performant. A titre d'exemple, l'utilisation du
solveur harmonique de PSPICE donne lieu & des temps de simulation de plusieurs
heures pour des problemes a quelques milliers d'inductances et nécessite
énormément de place mémoire. Cette solution est donc évidemment a proscrire.
Ceci est di 2 la méthode de mise en équation, basée sur les potentiels de nceud. Ce
probléme de réduction des schémas électriques est crucial, et Edith CLAVEL anime
des travaux autour de ce sujet [PIETTE-99].

e Les connexions de ce type ne sont pas utilisées entre deux points uniquement. I faut
donc étre capable de proposer un schéma équivalent électrique pour rendre compte
de ces acces multiples. C'est de ce deuxieéme aspect dont il sera question au cours de
ce paragraphe.

Supposons un busbarre simple défini par la Figure 27, comportant 8 points de
connexion (4 par plaques). D'aprés le mode de représentation de la méthode PEEC, le schéma
le plus naturel se composera de 6 impédances couplées; en effet, sur chaque plaque, un point
peut étre choisi comme référence arbitraire, et on rayonne de ce point vers les autres. On a
donc a déterminer chacune de ces impédances, par InCa ou Fasthenry. Le probléme survient
sur les termes de couplages entre ces impédances: des termes de couplages résistifs
apparaissent en plus des classiques mutuelles inductances...

L'interprétation physique au sein d'une méme plaque est assez immédiate: si on alimente
deux points quelconques, une tension sera induite entre deux autres, qui sera d'origine 2 la fois
inductive et résistive (des lignes de courant peuvent passer entre ces deux points et provoquer
une chute de tension). Pour ce qui concerne le cas de deux plaques distinctes, l'explication
tient aux courants de Foucault induits dans 'autre plaque quand on alimente deux points de la
premiere. Il y a alors effectivement courant, donc chute de tension résistive.

Les "mutuelles résistances" n'existant pas dans les simulateurs électriques, pas plus que
les éléments complexes (mutuelle inductance complexe pour représenter les couplages
résistifs), une autre représentation doit &tre adoptée si on veut pouvoir rendre compte de la
totalité des phénomenes intervenant dans ce busbarre.

En utilisant une approche type "transformateur” (puisqu'il ne s'agit ici que d'un
transformateur a n enroulements), il est possible de passer de cette représentation "branche

étoile” a une autre représentation de type "polygone", a l'aide d'éléments découplés. La
méthode est exposé ci-apres.



28 Habilitation a diriger les Recherches - Jean-Luc Schanen

Pl

P2

PO P
P7
6
M
P

P4 bs

Figure 27: busbarre simple illustrant la problématique des accés multiples. Une représentation possible faisant
intervenir des couplages résistifs (par soucis de clarté, aucun couplage n'est représent€).

Constatons tout d'abord que les six impédances couplées représentant le probleme
correspondent & une matrice (symétrique) a 21 éléments complexes. Cette matrice relie les
courants de branche aux tensions de branches, référencées aux points PO et P4. Pour assurer le
changement de base et passer a la représentation "polygonale”, on relie ces deux références:
on se retrouve alors avec 6 tensions de branches, référencées au nceud "POP4". La
représentation choisie relie ensuite chacun des points POP4, P1, P2, P3, P5, P6, P7 par des

impédances découplées. Le nombre d'éléments est alors de C—? , soit 21. Le systéme est donc
bien soluble.

Le seul problémes est que nous avons relié les deux plaques. Pour retrouver l'isolation
galvanique nécessaire, trois coupleurs parfaits de rapport unitaire sont alors insérés aux

bornes des points POP4, P1, P2 et P3, pour assurer des accés isolés au schéma équivalent
(Figure 28).

Figure 28: passage  la représentation "polygonale”, pour l'exemple de la Figure 27 (les traits représentent les
impédances) Les acceés au modele (fleches) sont les points PO' a P3', et POP4, P5 a P7.

La représentation ainsi assurée, il reste a déterminer les valeurs des 21 impédances
découplées. Le passage n'est pas évident, dans la mesure ou il s'agit d'identifier 21 termes
d'une matrice 6%6 aux 21 éléments diagonaux de la matrice "polygone" ainsi générée.

Quiconque a déja effectué le passage, pour un transformateur a deux enroulements,
d'une représentation 2 deux inductances couplées a la classique version "inductances de fuite,
inductance magnétisante et rapport de transformation" sait que ces calculs, sans étre
compliqués, ne sont pas immédiats puisqu'il s'agit d'identifier terme 2 terme deux matrices de
dimensions différentes. Autant il est simple de retrouver par matrice de projection les
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impédances couplées a partir des éléments découplés, autant l'inverse est un peu plus délicat,
et c'est justement ce sens de passage que 1'on cherche...

Une généralisation 2 l'ordre n de ce passage "branche étoile” => "polygone” a été
proposée [SUAU-99] et ne sera pas reprise ici. A noter que dans cette représentation, certains
€léments peuvent étre négatifs. Ceci ne pose pas de probleme: toute impédance mesurée entre
chacun des points d'accés extérieur sera toujours positive, ce qui est la seule contrainte
physique.

En conclusion, si on sait modéliser les plaques, la méthode présentée ci-dessus permet
d'obtenir un schéma équivalent simulable par des logiciels de circuit type PSPICE. La Figure
29 montre le résultat de cette approche sur un exemple industriel relativement complexe: un
busbarre associant 5 IGBT et 6 condensateurs de découplage. Ce busbarre présente donc 24
acces (avec les entrées plus et moins du bus continu). Le résultat comporte donc 506

impédances (506 R et 506 L) (6%3) et 12 coupleurs, et peut se représenter sous forme d'un

hyperbloc dans le simulateur PSPICE. A noter qu'une approche négligeant les couplages
résistifs aboutirait 2 un schéma a 22 inductances couplées (ce qui correspond en terme de
description a ne gagner que 506-22 = 484 résistances, puisque les mutuelles demeurent...).

———

H -5
cbp
e+l agbl+
te+2  ighl+24
te+3  ight+3:
ol ight4d:
fc+5  igbt+5
b agbt-1
bo-1 ight-2¢
be-2  ight-3%

3 ighl-dp
fed gt

Figure 29: busbarre industriel associant 5 IGBT et 6 condensateurs de découplage, et I'hyperbloc PSPICE
correspondant.

C.2. Les composants passifs

C.2.1. Condensateurs

Le r6le d'un condensateur est souvent de se comporter comme une source de tension
dynamique, c'est a dire d'offrir une impédance série tres faible.

Or, tout condensateur présente au minimum une inductance et une résistance série, que
la littérature nomme ESL et ESR (Equivalent Series Inductance, et Equivalent Series
Resistance). A noter que la maniére dont est connecté le condensateur peut influer
grandement la valeur de ESL (limiter la longueur des connexions, qui comme on l'a vu,
contribuent de maniére non négligeable aux inductances parasites).
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Figure 35: modélisation magnétique d'un transformateur & 3 enroulements.

Si l'on ajoute a cela la variation des parameétres magnétiques (et pertes) avec la
fréquence, due aux effets de peau et de proximité, que l'on peut représenter par un certain
nombre de cellules R, L [SCHELLMANNS-99], la prise en compte des pertes dans les
matériaux magnétiques [FOUASSIER-97], le nombre de composants devient rapidement
élevé, pour une utilisation dont la validité en fréquence ne doit pas étre nécessairement aussi
élevée. Par exemple, toute capacité parasite rendant compte d'une fréquence de résonance vers
30 MHz n'est pas forcément nécessaire a l'obtention des formes d'ondes de puissance. En
revanche, une étude CEM nécessitera peut-étre la prise en compte de ce comportement
particulier.

Clest fort de cette constatation que Jean-Pierre KERADEC a proposé la notion
d'approche progressive. Sur un schéma magnétique plus ou moins développé (prise en compte
d'un nombre plus ou moins grand de cellules L,R pour la variation des paramétres avec la
fréquence), on peut greffer un schéma électrostatique d'une complexité variable en fonction
des approximations que l'on s'autorise. Bien évidemment, la validité en fréquence est alors
réduite.

L'idée directrice est la suivante: le nombre de composants €lectrostatiques est 1ié au
nombre de potentiels indépendants. Si on néglige en premiére approche les fuites du
transformateur, on lie tous les potentiels secondaires a celui du primaire. Le nombre de
capacités a insérer est donc fortement restreint: il passe a N+1 (par exemple une capacité au
primaire, plus une entre le primaire et chaque secondaire). Ce modele sera capable de rendre
compte de toutes les résonances faisant intervenir l'inductance magnétisante (donc a vide),
mais les valeurs de celles obtenues par un (ou plusieurs) court-circuit(s) d'enroulement(s) ne
seront rendues que de maniére qualitative: elles ne correspondront pas 2 la réalité, le nombre
de parametres €lectrostatiques étant évidemment insuffisant pour caler ces phénomenes.

Par la suite, en considérant plus ou moins d'inductances de fuite, on augmente le
nombre de potentiels indépendants, donc le nombre de capacités du modele électrostatique, et
par 12 méme, la validit¢ en fréquence du modele. Un grand intérét de cette approche
progressive est qu'elle permet d'obtenir un modeéle, méme si certaines fréquences de résonance
sont hors de la gamme du pont de mesure d'impédance, ce qui ne serait pas le cas avec une
approche globale visant a résoudre un syst¢éme de m équations 2 m inconnues (m représentant
le nombre de capacités).

De nombreux travaux ont été menés sur la meilleure disposition des capacités , les
configurations de mesure adéquates pour déterminer au mieux les valeurs des €léments, les
liens entre toutes les fréquences mesurables (afin d'améliorer la précision de la
détermination)... par ailleurs, une automatisation du nombre et des valeurs des cellules R,L a
mettre en ceuvre pour représenter la variation des inductances avec la fréquence est désormais
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achevée [SCHELLMANNS-00]. Une caractérisation des transformateurs en tenant compte
d'un potentiel de mode commun est également a I'étude [SCHUTZ-99] [MARTIN-99]. Enfin,
toute une approche par éléments finis est en train de se mettre en place pour éviter d'avoir a
caractériser un prototype afin d'obtenir son schéma équivalent.

De ce fait, méme si les travaux sur la modélisation des transformateurs sont loin d'étre
achevés, on dispose a l'heure actuelle d'une méthodologie de caractérisation complete
permettant de modéliser plus ou moins finement ces composants. A titre d'exemple, on donne
Figure 36 le schéma complet d'un transformateur 2 deux enroulements.
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Figure 36: schéma complet d'un transformateur 2 deux enroulements (sans la représentation des pertes).

C.3. Les semiconducteurs

La modélisation des semiconducteurs de puissance est une discipline scientifique a part
entiere. De plus, les composants de puissance présentent des spécificités qui font de cette
recherche une affaire de spécialistes. Le LAAS et le CEGELY sont en France bien placés
dans le domaine. Néanmoins, 1'étude des semiconducteurs ne peut pas rester une fin en soi,
méme dans le but d'amélioration des composants: l'utilisateur final doit pouvoir disposer de
modeles lui permettant d'effectuer 1'analyse de ses structures. Or, les logiciels éléments finis
[SILVACO], excessivement gourmands en temps de calcul, ne peuvent prendre en compte
qu'au prix de semaines de temps de calcul (!), tout I'environnement du silicium, qui a été
démontré comme indispensable (partiec B). Or, a quoi sert de pouvoir simuler une
commutation d'un MOSFET si ce n'est pas dans une cellule de commutation avec une diode ?

Le but de cette partie est de proposer des modeles suffisamment précis, mais présentant
des temps de calcul raisonnables, pour les interrupteurs de base de I'électronique de puissance:
la diode et le MOSFET. Nous verrons que, muni de ces deux modeles, I'lGBT ne sera pas un
probleme scientifique majeur a résoudre.

C.3.1. MOSFET

a) Structure

Le transistor MOS de puissance est apparu sur le marché des composants discrets en
1976. Depuis, son utilisation dans le domaine de 1'électronique de puissance a fortement
progressé. Ce dispositif présente des qualités, face a son concurrent bipolaire, qui sont
principalement:
¢ Impédance d'entrée élevée et donc une facilité de commande par la grille isolée
e Grande vitesse de commutation liée a 'absence de stockage des porteurs minoritaires
e Coefficient de température positif qui empéche 1'emballement thermique
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De plus, il nécessite une trés faible puissance pour rester a 1'état passant. Son
inconvénient majeur réside dans sa chute de tension relativement élevée en régime de
conduction. Cet inconvénient est d'autant plus marqué que le dispositif est prévu pour tenir
une tension élevée a 1'état bloqué. C'est pourquoi de nombreuses technologies ont été
développées afin d'améliorer la résistance de transistor MOS a I'état passant (Rpscon))
[BEYDOUN-94].

Il est clair que les transistors MOS latéraux ne peuvent satisfaire aux exigences de tenue
en tension et de courant élevé. Une structure verticale est plus adéquate. De nombreuses
technologies ont été développées pour réaliser cette dernieére. La filiere la plus répondue
actuellement est celle des transistors VDMOS multicellulaires obtenus par le procédé double
diffusion. Ce dispositif a une structure quatre couches, stabilisée depuis plus de dix ans et
rencontrée universellement a quelques détails preés. Une seule cellule d'une telle structure est
représentée sur la Figure 37. Les dopages des deux couches n* de la source et du drain sont
approximativement identiques et élevés (=10" ¢cm™). La couche intermédiaire p constitue la
région ou le canal s'établit entre la source et le drain. Cette région est dopée tyPiquement a
10" cm™. La couche n” est la région de "drift" du drain et elle est dopée 2 10'*-10" cm™.
Cette région détermine la tension de claquage du dispositif [BEYDOUN-94].

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

source et de drain; les lignes de courant ne s'orientent verticalement que dans la région du
drain [BEYDOUN-94].

Source Grille o Si poly

Drain

o
Figure 37: structure schématique d'un transistor VDMOS.

b) Modeéle comportemental

L'étude statique du MOSFET est résumée sur la Figure 38. Le fonctionnement en
commutation fait passer le composant de 1'état passant a 1'état bloquée, en passant par les
zones ohmique puis active (Figure 38-a). Dans cette derniére, le courant drain est

proportionnel au carré de la tension grille-source (Figure 38-b, obtenue par une théorie simple
au premier ordre).

Eq 14 1y =K(Vg =V )? (0u I = gm.(Vgs —Vy,), avec gm non linéaire)






Partie C: Modéles d'analyse 37

Les trois capacités de ce modele, non linéaires, sont le point clé du fonctionnement de
ce composant. Les fabricants fournissent des données les concernant dans les data sheets.
Elles sont malheureusement insuffisantes, ce qui justifiera la partie ¢) concernant leur mesure.

Le modele comportemental que nous proposons, initialement développé par J.Roudet,
JP Ferrieux et E.Farjah [FARJAH-94] propose une décomposition de la commutation en
plusieurs phases. A chacune de ces phases est associé un schéma électrique du MOSFET
correspondant. A noter que pour le moment, la zone ohmique n'est pas représentée: on passe
directement d'un état ol les circuits de grille et de puissance sont découplés a la zone active
du MOSFET.

Trois phases peuvent é&tre distinguées, correspondant a2 deux schémas électriques
équivalents. Les phases "sous seuil" et "sur seuil", oit le MOSFET voit son circuit de grille et
de puissance découplés (état passant ou bloqué); le schéma électrique est alors extrémement
simple (charge ou décharge de la capacité d'entrée du composant). Le troisieme état est la
phase "active", ol le schéma équivalent est celui de la Figure 40. Les conditions de passage
d'une phase a l'autre sont détaillées ci-dessous, et illustrées par la Figure 41. La Figure 42 et la
Figure 43 montrent sur des commutations les différents enchainements. A noter que, en
fonction de I'état de la diode, la phase active du MOSFET peut-étre séparée en deux.

e Fermeture du MOSFET

1. Phase "sous seuil". Les circuits de grille et de puissance sont indépendants, la tension
grille source croit jusqu'a la tension de seuil Vi,

2. Le MOSFET passe en zone active, la diode étant toujours conductrice. Le courant drain
évolue alors via la grille, dans la mesure ot la source de courant évolue suivant la relation
Imos=gm(Vgs-Vin). C'est la phase de commutation en courant.

3. L'étape suivante ne change pas pour le MOSFET. La diode commence simplement a tenir
la tension. Les deux modeles (MOSFET et diode) interagissent fortement.

4. Quand la tension Vg atteint la tension Vgsom=IsXRpseon), les circuits de grille et de

puissance sont 2 nouveau découplés, et la tension Vg évolue vers son niveau final (15V le
plus souvent).

¢ Ouverture du MOSFET

1. Les circuits de grille et de puissance sont indépendants, la tension grille source décroit
jusqu'a un niveau imposé par le courant du MOSFET: V ou=Vu+ln/gm. Durant cette
phase, il est capital de bien prendre en compte 1'évolution de la capacité d'entrée Ciss en
fonction des deux potentiels Vi et V.

2. Le MOSFET passe en zone active, la diode étant toujours bloquée. Au premier ordre, on
peut considérer que la tension Vg évolue alors via le circuit de grille. En effet, la tension
Grille-Source est maintenue sensiblement constante, et le circuit de grille charge alors la
capacit€ Cgq (ou Crss). Ceci a pour effet de faire évoluer la tension Drain-Source.

3. A partir du moment ou la diode devient conductrice, on entre dans la phase de
commutation en courant. Les circuits de grille et de puissance sont sollicités ensemble.

4. Quand le courant MOSFET s’annule, les circuits de grille et de puissance sont 2 nouveau
découplés, et la tension Vg, évolue vers son niveau final (0 V ou une tension négative).
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Les données constructeur sont largement insuffisantes pour obtenir les variations de ces
capacités. En effet, les courbes Ciss, Coss, Crss' sont données pour une seule tension grille
source (Figure 45).

Ebﬁ l = -15a9
Tease=25 '
f =Mz
3200 Ve =0V
\\\ GS
2400/ \\
\ | S Ciss
\
N\
1600 \ \ 44 -
800 \
— Crss[—1
—t
0 10 20 30 W Vs

Figure 45: capacités du MOSFET en fonction de Vds d'un IRFP450FI données dans les abaques du constructeur.

En polarisant le composant par des capacités externes, on peut déterminer des réseaux
de courbe plus complets, a 1'aide d'un pont de mesure d'impédances.

Malheureusement, les tensions grille-source sont limitées en dessous du seuil, afin de ne
pas rendre brusquement passant le composant polarisé sous quelques centaines de volts (!).
Or, toutes les commutation se passent justement quand la tension grille-source est au dessus
de Vth!. L'utilisation de commutation lentes traitées numériquement permet alors de
compléter le réseau précédent, en utilisant des relations comme 1'Eq 15.

I I I
Eq 15 Ciss =—2 . CIss= g o g
dv,, d(Vy —Vg)  dVg
dt Vy=cste dt dt Vg,=mnstanl

La Figure 46, par exemple, montre un réseau complet pour la capacité d'entrée, obtenu a
la fois par des mesures d'impédance et des commutation lentes.

T T T T

1,60E08 +------ . ——=—Clss [Vgs=d,5V) ——+——Clas (Vgs=4,77V) |-
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38009 - - - - - - - e ¢
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Figure 46: capacité d'entrée en fonction de Vi; et V4, mesurée par le pont d'impédance et déduite de commutation
lentes (Eq 15) (MOSFET: IRFP450FI).

! Ciss: capacité d'entrée: vue entre grille et source quand drain et source sont dynamiquement connectés
Coss: capacité de sortie: vue entre drain et source quand grille et source sont dynamiquement connectés
Crss: capacité miller: capacité entre grille et drain.
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Dans les versions de puissance des modeles de MOSFET congus pour SPICE, la non-
linéarité des capacités est essentiellement prise en compte pour la capacité Cgd, en fonction
de la tension grille-drain; elle est représentée de deux manieres différentes:

- la premiére utilise 'approche polynomiale qui exclut la possibilité de traiter le cas
des structures haute-tension et I'étude des régimes transitoires sur charge inductive,
- la deuxieme est plus €laborée et adaptée aux MOSFET haute-tension; elle décrit la
capacité grille-drain par deux capacités qui commutent analogiquement lors du
passage 2 zéro de la tension grille-drain sur un cycle de commutation [XU-88,
CORDONNIER-89].
Dans la premiére approche, un polyndme avec un ordre élevé est utilisé afin de pouvoir
modéliser la transition rapide de la capacité Cyq [IR-HEX-93]. A titre d'exemple, la Figure 47
montre les capacités d'un IRF530 et d'un IRF730 et les modeles de ces capacités par les
polyndmes.

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

Le modele de PSPICE, s'il traduit bien les phénomenes, ne prend donc pas en compte
correctement les variations des capacités: sa précision sera donc médiocre. La Figure 48
montre d'ailleurs qu'un modeéle SPICE, méme calé sur un point de fonctionnement donné (a
l'aide de l'utilitaire "parts"), n'est absolument pas robuste vis a vis d'une modification de
résistance de grille par exemple...
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Figure 47: approximation polynomiale de la capacité Cgd dans le modele SPICE de MOSFET de puissance.
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Figure 48: signaux de puissance simulés par le modzle SPICE pour R;=18 Q, aprés calage sur 75 Q.
Comparaison avec la mesure.
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a) Difficulté de modélisation

La diode de puissance est un des composants les plus difficiles 2 modéliser en
électronique de puissance. En effet, sa structure, radicalement différente des jonctions pn de la
microélectronique, lui confére un comportement particulier, li€ a la dynamique des charges.
Ces phénoménes comme le recouvrement inverse, la surtension a la fermeture, sont capitaux a
prendre en compte dés lors qu'on cherche 2 déterminer précisément des formes d'ondes en
commutation, afin de prédire les pertes et le comportement CEM.

Le modele de diode de PSPICE, dérivé des diodes de signal, n'est absolument pas
capable de rendre compte des phénomeénes, comme illustré Figure 50. La notion de
dynamique des charges n'est pas traduite par cette représentation. Ainsi, au blocage, dés que
la tension de diode atteint le zéro, aux alentours de 350 nsec, la charge stockée disparait
soudainement, le courant inverse dans la diode s’arréte alors presque instantanément. Le
modele de la diode contient une petite inductance parasite série ; le grand di/dt, di 2 la
modélisation rudimentaire lors de son ouverture brutale, provoque une grande surtension sur
cette inductance; cette surtension fait que la diode devient conductrice; & cet instant la
capacité de la diode se recharge immédiatement et par la suite le méme cycle se répete avec
un niveau de courant différent. L'inductance des pattes de la diode forme avec sa capacité
parasite a I’état bloqué un circuit oscillant d’ot les oscillations constatées sur ce modele.
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Figure 50: modgele de diode de PSPICE.

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

b) Solution simple par macromodéle

Plusieurs modeles compatibles avec SPICE ont été présentés dans la littérature ; parmi
ces modeles, les détails de ceux qui semblent les plus performants sont gardés confidentiels,
comme par exemple le modele modifié par S. Scott de chez V-I Engineering [SCOTT-98]. Le
modele développé par [BATARD-92] et sa version adaptée pour les études de CEM
(Compatibilité ElectroMagnétique) par [LABOURE-95] apporte une solution au probléme
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évoqué dans le paragraphe précedent. Le schéma électrique de ce modele est donné sur la
Figure 51. Cette solution consiste & séparer la capacité décrivant la charge stockée injectée de
fagon que celle-ci, située dans un simple circuit RC, détermine le comportement progressif de
la dynamique de charge. Ainsi le recouvrement est bien simulé. La tension de diode est
déterminée par la capacité a 1’état bloqué et le circuit environnant.

e

J
T

Notation d'une Source de tension
commandée par une tension

Figure 51: schéma du modgle de diode de puissance d’aprés [BATARD-92]

Dans ce schéma la diode D est une diode a parametre standard de SPICE qui assure le
comportement en direct de la diode. Nous avons vu que, dans le modele SPICE de diode de
puissance, la capacité Ci,; ne pouvait pas jouer correctement son role car elle était reli€e
directement aux bornes de la diode ; dans le modele de Batard cette capacité peut conserver sa
charge et 1’évacuer de maniére progressive avec une constante de temps déterminée 2 partir
du courant inverse maximum Iry, du temps du courant inverse tiry et de la quantité de charge
recouvrée Qgrgr. La capacité non linéaire de la diode a I’état bloqué (équivalent a Cgep du
modele standard) doit &tre mesurée. Les valeurs pour C et K s’obtiennent selon les
caractéristiques de recouvrement de la diode (données constructeurs). Si on connait le di/dt,
on peut trouver sur les abaques d’une diode précise les valeurs de Irrm, tmm €t Qgrr. Les
équations suivantes obtenues avec 1’hypothése d’un faible di/dt permettent d’estimer les
valeurs des parametres K et C.

Eq 16 tpy =K T, Ipgy =K-7-k;, Qpg =K% 7% K, G—+%J
o t=R-C=C puisque R=1 (Figure 51). Les résultats de la simulation d'une diode sont
montrés sur la Figure 52 dans les mémes conditions que pour le modeéle SPICE précédemment
présenté.

On voit une nette amélioration sur le courant de recouvrement simulé ; la surtension est

aussi bien simulée mais a cause d'une mauvaise caractérisation des parameétres C et K le taux
de descente de tension n'est pas bien estimé.
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Figure 52: simulation du recouvrement d'une diode type par le modeéle SPICE élaboré par Batard.
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A présent voyons les résultats des simulations avec ce modele lorsque 1'on change la
vitesse de commutation, di/dt. Les résultats de la Figure 53 montrent que les parameétres du
modele doivent étre a nouveau identifiés. Le modele est donc valide seulement pour le point
de fonctionnement pour lequel les paramétres sont extraits.

Viioge (Volts)
lajose (Amps)

t (usec)
Figure 53: lorsque I'on change la vitesse de commutation.

¢) Modele physique

Devant 1'échec —relatif- des modeéles comportementaux, on est bien obligé de se tourner
vers la physique du semiconducteur, méme si 12 n'est pas la vocation premiére de
I'électronicien de puissance (au sens concepteur de circuits). Le but de cette partie n'est pas de
développer toute la théorie correspondante (ce dont je serais d'ailleurs bien incapable !), mais
de donner juste les bases nécessaires, afin de pouvoir exposer le modele retenu, proposé par
Philippe LETURCQ, au LAAS (auquel je profite de l'occasion pour présenter mes
respectueux —et amicaux- hommages, ainsi que mon regret de 1'avoir connu trop tard...).

Le principal probleme de modélisation des composants bipolaires de puissance est la
représentation de la dynamique des charges dans la base large. L'équation de base régissant ce

processus de diffusion, connue sous le nom d'équation ambipolaire, est donnée ci-dessous.
3*P(x,t) _ P(x,t) . P(x,1)
17 D = o
~ ox? T ot

D est la constante de diffusion ambipolaire et Tla durée de vie des porteurs. Les
hypothéses pour pouvoir représenter 1'évolution de la densité de charges P(x,t) dans la base
par cette équation sont:

e Quasi-neutralit¢ (n-p=Np avec n, p et Np les concentrations respectivement des
€lectrons, des trous et intrinséque) pour une zone Vv

e Haute injection (p >> Np = n=p)

e Unidimensionnalité

Les deux conditions aux limites sont données par le courant diode (Eq 18 et Eq 19) en
admettant I’uniformité de la distribution des densités de courant dans le plan des jonctions

(Figure 54).
Eq 18 ap
ox

1 I I 1|1 I
19 f(t) = ——| —2L __PL | vy )
Eq 19 f(t) [ ]et g(t) [ ) p]

oP
=f(t) et —
x=x; (t) e ox

vy =8O
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ou Iy, I 2, Iy et Iz sont respectivement les courants des électrons et des trous aux
frontiéres x; et X, S est la surface ou section utile du composant, q est la charge élémentaire
de Iélectron et D, et D, les constantes de diffusion des électrons et des trous.

P n n*
L, - L.
‘ Pit) »
e G % -1,
x;=0 x=W > x

Figure 54: les courants des électrons et des trous aux limites de la zone centrale d’une diode pin.

A 1'état passant, la concentration des porteurs présente l'allure de la Figure 54. Pendant
le recouvrement, 1'allure est décrite Figure 55; la diode "tient la tension" grace a la zone de
charge d'espace qui se développe entre 0 et x;. A droite de la zone de stockage, la zone entre
X et w est une zone déserte, qui ne participe pas a la tenue en tension. Cette zone n'existe pas
nécessairement dans toutes les commutations.

Emetteur Zone de charge d’espace < > Emetteur
p"' Zone de stockage |;|+
Zone de « drift »

Figure 55: Différentes régions dans le cas d’une diode pin en recouvrement inverse.

Pour résoudre 1'équation aux dérivées partielles Eq 17, le professeur LETURCQ a
proposé de décomposer la densité des porteurs en série de Fourier, ce qui permet de
transformer le probléme en un systéme de n équations différentielles du premier ordre. La
mise en ceuvre de ce modele a d'abord été effectuée sous forme de cellules R-C dans un
simulateur de circuit au LAAS, mais ce systéme d'équations présente des non linéarités trés
fortes, et la gestion du pas de calcul pour le passage frontiéres fixes — frontiéres mobiles est
particulicrement délicate. De plus, les initialisations sont également importantes et peu
pratiques par une approche analogique. Nous avons alors retranscrit ce modéle sous forme
algorithmique, dans le simulateur MATLAB. Sans rentrer dans les détails (la thése de
[AKHBARI-00] pourra satisfaire a cet égard la curiosité du lecteur), le modele se réduit alors
a la résolution d'un systéme d'état de n+1 équations a n+1 inconnues pour le cas des frontieres
fixes (n représentant le nombre de termes de la série de Fourier — de O a n-). Pour le cas du
recouvrement inverse, dés que les densités de porteur aux frontieres P(x;,t) et/ou P(x2,t) ont
tendance 2 s'annuler, les fronti¢res de la zone de stockage x1 et éventuellement x2 deviennent
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mobiles, donc se rajoutent au nombre d'inconnues. On compléte alors le systeéme par les deux
équations supplémentaires P(x;,t) = 0 et éventuellement P(x,,t) = 0.

Paramétres d’entrée du

programme et
Valeurs initiales
Io et x;.0 €L Xop

Calcul des grandeurs
d’état initiales vy(0)

a v
‘P Réactualiser le syst2me d’équations

d’état selon le cas déterminé au pas
de calcul précédant: dX/dr=f(X.1)

X =
&
dx,/di< 0
t=t+h
Cas de x, mobile 2 1 W
| dxy/dt> 0
1 Cas de x; fixe

Cas de x; mobile |

II Cas de x; fixe
Fin de simulation |
Affichage =

Figure 56: organigramme du programme réalisé pour la dynamique des charges.

Alli

La tension de la diode est déterminée par la somme de trois contributions (Eq 20). La
tension de jonction Vj, la tension ohmique Vg (somme d'une chute de tension résistive et de la
tension de Dember), et la tenue en tension due a la charge d'espace Vce. C'est cette derniere
qui est prépondérante, et dépend essentiellement de 1'épaisseur de la zone de charge d'espace
X1, ainsi que du courant des porteurs (Eq 21).

EqQ20 V=V, + Vg + Vg
W X =W

I FelsleY
| p| > =Lp(Lp+x,XNp; ~Npgle ® +Lp*(Np; ~Npg e '@

qSv,

Eq21 Vg =—% Npg +

Npj, Npp et Lp sont des parameétres représentant le profil de diffusion, v; est la vitesse
limite des porteurs (donnée "silicium").

Le modele de diode ainsi constitué se comporte comme un élément non linéaire, qui
nécessite le courant comme variable d'entrée, et donne la tension comme variable de sortie. A
noter que toute cette mise en équation n'est pas limitée a la diode, mais qu'il s'agit en fait d'un
modele de base large, applicable a tous les composants bipolaires (en particulier 2 1'1GBT...).
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En toute rigueur, une cellule de commutation telle qu'elle a été définie a la partie B.1 se
compose de deux boucles: la maille de puissance et le circuit de grille. Deux inductances
couplées sont donc suffisantes pour rendre compte de tous les phénomene, y compris de celui
d'impédance commune, qui sera rendu par la mutuelle inductance. On note au passage
l'arbitraire de la classification assez répandue en CEM, qui présente séparément les problémes
de couplage par impédance commune et ceux de diaphonie inductive: pour les problémes dus
aux inductances, le choix d'une représentation peut aboutir 2 ranger un méme phénomeéne
dans une catégorie ou l'autre...

Cette réduction du schéma initial, qui —rappelons-le- comporte une inductance partielle
(couplée) par segment rectiligne présente l'inconvénient de perdre toute information
géométrique. En effet, si les résultats de la simulation ne sont pas satisfaisants, quelle partie
du circuit incriminer ? Le probléme n'est pas mieux résolu avec la représentation par trois
inductances découplées adoptée par [MERIENNE-96].

L’idée est donc de conserver un lien avec la géométrie, en séparant les parties de
connectique qui sont parcourues par le courant de puissance uniquement (Lp), celles qui sont
parcourues par le courant de grille (Lg) et celles qui voient ces deux courants (Ls). Ce faisant,
les valeurs des inductances gardent leur "mémoire" géométrique, et a toute régle €lectrique
pourra plus facilement étre associé une correspondance géométrique. Ces régles seront alors
plus explicites pour le concepteur, et pourront le guider dans le choix d’une géométrie.

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

La Figure 58 rappelle toutes les représentations inductives possibles pour modéliser la
connectique de la cellule de commutation élémentaire choisie.
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Figure 58: différentes représentations adoptées pour la connectique d'une cellule de commutation.

Le schéma complet d'une maquette, correspondant 2 la représentation adoptée est donné
Figure 59. Les valeurs des inductances, déduites d'aprés la modélisation par InCa figurent sur
le Tableau 4. La

Figure 60 donne une idée de la précision du modele de cellule de commutation. A noter
que la robustesse de ce modele a été testée avec succes vis a vis de variations du point de
fonctionnement [AKHBARI-00].

Signalons enfin que les résultats du modéle de HMOREL (CEGELY), implanté dans le
simulateur PACTE semblent également bons pour la diode, mais un peu moins pour le
MOSEFET, dans la mesure ou c'est le modele de PSPICE qui a été utilisé Figure 61.
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Figure 61: résultats pour le modele de diode du CEGELY. Mémes conditions.

C.5. Modélisation CEM

Nous nous sommes fixé I'hypothése du découplage entre les signaux de puissance et les
perturbations CEM générées par le montage, en mode conduit ou en mode rayonné. L'objectif
de ce chapitre est donc de montrer comment, a partir des formes d'ondes de puissance, obtenir
ces perturbations.

C.5.1. Conduit

a) Chemins de propagation

L'approche classique dans la CEM en électronique de puissance consiste en la
décomposition du probléme en une source de perturbation (les commutations), un chemin de
propagation et une victime.

La victime est constituée d'un filtre spécifique, le RSIL®. Les normes ne traitent la
plupart du temps que des perturbations réinjectées sur le réseau, mais le RSIL (ou tout
montage équivalent permettant de fixer le trajet du mode commun) peut également étre utilisé
pour caractériser celles émises vers la charge.

Le chemin de propagation comporte toutes les connexions entre le convertisseur et son
réseau d'alimentation et/ou sa charge, les connexions et composants internes au convertisseur,
ainsi que les diverses capacités parasites avec la terre (ou toute autre référence de potentiel,
comme les chéssis, plans de masse...). Les premiéres parties de ce chapitre ont montré
comment modéliser tous les composants du convertisseur, et il est évident que les
interconnexions convertisseur — RSIL peuvent étre modélisées par la méthode PEEC, sous
réserve que les hypothéses quasi statiques soient toujours vérifiées. Il reste donc a déterminer
les capacités parasites —essentiellement de mode commun, entre convertisseur et plans de
masses-.

Dans le cas de topologies se rapprochant du circuit imprimé (SMI, DBC ou
€quivalent...), des formules empiriques ou provenant de calculs avec hypotheses
simplificatrices, développées dans le cadre de la théorie des microondes, sont utilisables

? Réseau Stabilisateur d'Tmpédance de Ligne. Ce réseau assure I'alimentation du dispositif sous test, et
permet la mesure des perturbations conduites émises par celui-ci, en les guidant vers des impédances de mesure
normalisées, censées représenter celles du réseau: 5Q-50Q en mode commun, 10Q 1002 en mode différentiel).
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[BOGATIN-88]. Les capacités obtenues sont linéiques, c'est-a-dire qu'on devra considérer des
conducteurs suffisamment longs devant leur largeur.

On peut citer ici pour mémoire certaines de ces formules, les plus efficaces. A noter
qu'une difficulté majeure, la prise en compte de diélectriques multiples (par exemple air et
époxy pour le circuit imprimé) est introduite par la notion —plus ou moins empirique- de
constante diélectrique effective €.

Les notations des diverses formules se rameéneront 4 la Figure 62 ci-dessous.

Piste t B
Plan de masse

Figure 62: capacité d'une ligne microruban.

La premiére formule, méme si sa précision est illusoire, est si simple qu'elle ne peut étre
passée sous silence. Il s'agit du condensateur plan; la capacité linéique d'une ligne microruban
est alors donnée par:

Eq22C=e{,a,%Ffm

L'équation Eq 22 ne prend en compte ni 1'épaisseur de la piste, ni les effets de bords dus
a la largeur w finie du conducteur, ni I'hétérogénéité du diélectrique entre les deux

conducteurs (les lignes de champ passent dans l'air, €y, et dans le di€lectrique, &). Cette
formule ne pourra étre utilisée que pour des pistes trés larges (w >> h)

La formulation de Wheeler-Schneider tient compte de 1'épaisseur ¢ de la piste par une
largeur effective wess, et des diélectriques multiples par une constante diélectrique effective

Eeff.

Eq 23 weff= W + L 1In 4¢ (e base du logarithme népérien)

" '\/( (BL+11)

_5+l _ g-1 -172
Eq 24 €.5= ) + 3 (1+1%h-

La valeur de la capacité linéique s'obtient alors par :

1,122 &

( +l(weff)(weff V Weff +n2))

Enfin, une formule, issue de la théorie des transformations conformes, moyennant
quelques hypothéses géométriques, peut également étre utilisée:

Eq25C=eos,[llﬁ1L+%(l +1n(gJﬁL+ 1))] F/m

On reconnait dans le premier terme, la capacité plane linéique, le second terme
représentant la correction a effectuer pour tenir compte des effets de bord latéraux. Tout se
passe en fait comme si la piste avait une largeur plus grande que sa largeur w.
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L'inconvénient majeur de ces formules réside, comme toujours avec 1'empirisme, dans
les domaines de validité limités, et de plus indéfinis: on ne sait pas bien quand la formule n'est
plus applicable... De plus, certains cas de figure ne présentent pas de géométrie bien adaptée
aux formulations de type "microonde". Il faut donc disposer d'un outil de calcul de capacités
aussi performant que celui proposé pour les inductances. Le principe du calcul de capacités a
été développé —entre autre- dans les theses de [TEULINGS-97] puis [YOUSSEF-98]. La mise
en forme de ces résultats, ainsi que leur validation définitive n'ont pour I'heure pas encore €té
réalisées, mais il est tout de méme possible de présenter le principe global de la modélisation,
sans pour autant développer toute 1'algorithmique du calcul, qui n'est certainement pas figée.

La méthode proposée se base toujours sur I'approche PEEC, décrite par Eq 2, page 14.
Dans cette équation, le dernier terme, non encore exploité, correspond aux effets capacitifs.
De la méme maniére que pour calculer les inductances partielles, il a fallu supposer la densité
de courant uniforme dans les conducteurs, au besoin en les maillant, il faut ici définir un
maillage capacitif sur lequel la densité surfacique de charge peut étre considérée comme
constante. On parle ici de densité surfacique de charge car dans les conducteurs, les charges
sont réparties a la surface. Ce maillage capacitif est de méme taille que la discrétisation
inductive, et décalé d'une demi maille, comme 1'indique la Figure 63.

Figure 63 : Conducteur maillé.

De méme que 1'équation intégrale portant sur les termes inductifs a pu s'exprimer par
des inductances et mutuelles partielles, ce terme capacitif peut se traduire a 1'aide de la notion
de coefficients de potentiel partiels.

La matrice [p] des coefficients de potentiel est celle qui relie les charges Q des
conducteurs 2 leurs potentiel ®:

N
Eq260; = X.p;j Q;
=

La matrice [c], matrice capacité, est tout simplement l'inverse de la matrice potentiel
[p]. Elle relie les charges des conducteurs aux potentiels:
N
Eq27Q; = ¥ cjj 9;
=l

L'équation Eq 27 permet une définition opérationnelle des éléments de la matrice

capacité: en effet 1'élément c;; est la charge du conducteur i quand tous les conducteurs sont a
la masse sauf le conducteur j qui est mis au potentiel unité.
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A l'instar des inductances partielles, des formules analytiques (tout 2 fait similaires
d'ailleurs) permettent 'accés aux valeurs des éléments de la matrice [p], et donc a la matrice
[c].

I est plus commode d'exprimer les charges en fonction de la différence de potentiel
entre chaque conducteur et la référence (dans ce cas le point de référence est a I'infini) Vi=®;,
et des différences de potentiel entre conducteurs V;;=V;-V; (i#]). Le systéme d'équations décrit
par Eq 27 devient:

Q) =c11 @+ +ep3dy NPy

= ey +c12 (B2 — 91 )+ oty + 13 (03— 0y )+ i3ty + ..+ ey (By — 1)+ endn
Eq2 = (e +epp o +ey Vi = Vig —ci3Via - —ewVin
Q) =(ca1 +cgp +--+can Vo =1 Vo —C23Vaz - —can Van
Oy =(cn1+enz +-+cny )Vy —em1Van —enaVva - —en N-1Vn N1
On obtient une nouvelle matrice C, ces éléments sont donnés par:

N

Cii = ch.] et Cl.] ="'Cij pour 1;\‘-‘_]

=1

Eq 28 s'écrit donc:
O =C V1 +CpVip +Ci3Viz -+ Ciy Vi
Eq2 0y =Cy Va1 +CpVp +Ca3Vo3 -+ Cony Vay
On =Cn1 VN +Cn2 VN2 +Cy3 Vs -+ Oy Vi

Avec ce systtme d'équations, on peut directement déduire le schéma capacitif
équivalent:

|
Cis
Ci

Cll

C
CZZ

C33

Figure 64 : schéma équivalent capacitif d'un systéme de 3 conducteurs.

A retenir que la matrice [C] se calcule a partir de la matrice [c] = [p]'l, et que les
€léments de [p] peuvent étre déterminés analytiquement, par des formules identiques a celles
donnant les inductances partielles. On dispose donc potentiellement d'un outil capable de
calculer les capacités parasites entre tous les conducteurs, ce qui remplacera avantageusement
les formules empiriques utilisées jusqu'alors. La présence de diélectriques multiples restera
cependant toujours un probléme.

A noter malheureusement qu'au contraire du calcul d'inductances quand le courant est
unidirectionnel, le maillage est obligatoire: en effet, autant l'influence de la fréquence pouvait
étre négligée, et I'évaluation de 1'inductance en continu constituait un majorant intéressant aux
inductances parasites, autant la répartition des charges sur la surface des conducteurs n'est pas
homogeéne, et ce méme en continu. De ce fait, I'intérét de 1'approche PEEC pour calculer les
capacités parasites est un peu réduit, puisque la méthode reléve définitivement de I'analytico-
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numérique, et ne peut plus &étre considérée comma analytique pure. Néanmoins, elle reste
performante vis a vis des méthodes type é€léments finis, puisque seules les surfaces des
conducteurs sont discrétisées, et qu'une seule résolution est nécessaire pour obtenir 'ensemble
du schéma électrique équivalent.

b) Ameélioration de la représentation des connexions

Si dans la cellule de commutation, les dimensions des connexions avaient été jugées
négligeables devant les longueurs d'ondes aux fréquences mises en jeu, ce qui avait permis de
séparer la représentation inductive et capacitive et de négliger toute propagation, cela n'est
plus nécessairement le cas dés lors que l'on s'intéresse & un syst¢tme complet: réseau —
convertisseur — machine — capteur. La simple représentation R, L, C pour les connexions sera
largement insuffisante...

La méthode PEEC peut alors s'adapter, pour prendre en compte le retard di a la
propagation: c'est la méthode rPEEC. Avec ces deux méthodes, on obtient le méme schéma
équivalent pour un conducteur, ce sont uniquement les valeurs des éléments qui changent; en
effet la prise en compte du retard introduit un terme réel dans les termes inductifs et
capacitifs. Ceci permet par exemple de définir la notion de résistance équivalent de
rayonnement, comme cela a été évoqué au paragraphe B.2, Eq 1.

Si on conserve I'hypothése de base du découplage entre puissance et CEM, une autre
méthode peut permettre d'appréhender les problemes de CEM: il suffit d'exciter une
environnement complet décrivant 1'environnement du convertisseur, par les formes d'ondes de
puissances obtenues par simulation. A ce moment 13, tout I'arsenal des lignes de transmission
devient utilisable (impédance ramenée, utilisation de la théorie "Multiconductor Transmission
Lines”, ...).

Signalons a cet égard que les charges du convertisseur (par exemple les machines
€lectriques) devront étre modélisées en haute fréquence. Pour cela, il faudra regarder ce que
donnent les méthodes classiques d'identification utilisées en microondes, comme par exemple
l'approche TdR (Time domain Reflectometry). Des simulateurs du commerce, comme
PRESTO [PRESTO], proposent d'ores et déja d'implanter automatiquement des modeles issus
de cette approche.

¢) Lien avec les formes d’ondes de puissance

L'hypothése de base sur laquelle nous nous sommes basés jusqu'a présent est le
découplage entre les formes d'ondes de puissance et de CEM. Ceci revient a dire qu'il est
possible de prédire les formes d'ondes en commutation sans prendre en compte
l'environnement CEM, et de réinjecter les formes d'ondes ainsi obtenues dans un schéma
représentant l'environnement CEM du convertisseur. Le but est ici de:

1. Justifier sur un exemple ce découplage

2. Montrer comment injecter les formes d'ondes de puissance

Ce dernier point est assez délicat: comment en effet injecter dans un schéma électrique a
la fois le courant de la diode, du MOSFET et leurs tensions ? On ne peut en aucun cas
imposer un courant, une tension et l'impédance de charge !

Des formes d'ondes de puissance ont tout d'abord été simulées sous SPICE, sans
environnement CEM, et enregistrées. Ensuite, trois solutions pour l'analyse "CEM" ont été
testées:

1. Injection des signaux en remplacant la diode par une source de courant (relisant le
fichier du courant de la diode), et le MOSFET par une source de tension (relisant
son fichier).

2. Injection des signaux en remplacant la diode par une source de tension (relisant son
fichier de puissance), et le MOSFET par une source de courant (relisant son fichier).
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3. Construction d'un fichier temporel, par concaténation des résultats précédents.
L'idée se base sur le fait qu'il semble plus judicieux de remplacer un composant qui
va se fermer par une source de tension (faible impédance dynamique) et celui qui va
s'ouvrir par une source de courant (forte impédance). On crée donc un fichier de
points temporel en associant les résultats des simulations 1 et 2 sur un composant
donné, ici la tension aux bornes de la résistance du bas du RSIL.
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Figure 65 : le convertisseur et son environnement "CEM". Une injection de puissance.

Les trois résultats sont tous critiquables, dans la mesure ou le comportement du
semiconducteur a 1'état bloqué n'est pas représenté. Néanmoins, la Figure 67 montre que les
différences sont relativement faibles dans le domaine temporel. On note tout de méme que
remplacer le MOSFET par une source de courant provoque une oscillation due au mode
commun (vers 2.5 ps) de beaucoup plus forte amplitude que dans la simulation compléte (et
quand on le remplace par une source de tension, cette oscillation disparait complétement). Ce
phénomene doit encore étre approfondi... Par ailleurs l'oscillation de tension a l'ouverture est
beaucoup plus amortie quand on rajoute 1'environnement CEM. Cet aspect des choses avait
déja été constaté par [TEULINGS-97], qui l'avait attribué a la dissipation de puissance du
courant de mode commun dans les résistances de 50 © du RSIL. En tout état de cause, malgré
ces différences qui montrent a la fois les limites de I'hypothése du découplage et celles des
méthodes choisies pour l'injection de puissance, on peut se satisfaire des résultats obtenus.

En fréquence, les différences s'amenuisent encore plus, comme illustré Figure 66. Ceci
s'explique par la relativement faible importance des formes d'ondes en commutation sur les
spectres dans la bande de fréquence allant jusqu'a 100 MHz. Ce point sera beaucoup plus
largement développé dans la partie D: Modeles de conception.

150
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Tao® 1108 14107 1 10%
Figure 66 : spectre de la tension "RSIL bas" par la simulation compléte et par les trois approches proposées.
Rouge: simulation compléte avec modeles de semiconducteurs. Bleu: premiére méthode. Vert deuxieéme
méthode. Violet: troisitme méthode.
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Figure 67 : allure temporelle de la tension "RSIL bas" par la simulation compléte, et par les trois approches
d'injection proposées. En bas, zoom sur 'ouverture du MOSFET: on note la différence dans le modéle
remplagant le MOSFET par une source de courant (approche 2). Bleu: simulation compléte, rose approche 1,
vert approche 2, rouge approche 3.

En conclusion de cette partie, on peut retenir que dans 1'exemple considéré, relativement
réaliste, I'hypothése du découplage entre les formes d'ondes de puissance et I'aspect CEM, si
elle n'est pas complétement rigoureuse, donne tout de méme des résultats assez satisfaisants.

C.5.2. Champ Rayonné

La prévision du champ rayonné par un convertisseur statique peut étre d'importance, et
ce a plusieurs niveaux: pour la partie "CEM rayonné", dont la bande normative va de 80 MHz
a 1 GHz, il s'agit de caractériser le champ lointain. Ceci est un probléme industriel réel,
puisque de plus en plus de produits sont livrés en boitiers plastiques, ce qui supprime l'effet de
blindage [DOENLEN-00]. En ce qui concerne le champ proche, on est 1a face a un probleéme
de conception du convertisseur, et il s'agit d'éviter toute interaction intempestive, par exemple
entre la puissance et les cartes de commande. Cet aspect champ proche, pour les conducteurs,
se résume en fait a la détermination d'inductances mutuelles entre plusieurs parties de circuit
[YOUSSEF-98]. On verra méme dans la partie E.1.1 que ces interactions peuvent parfois étre
bénéfiques. Ceci dit, d'autres composants que les interconnexions peuvent &tre soumis a ces
champs proches (ou les générer), et notamment les composants magnétiques (selfs,
transformateurs..).

Ce sont ces deux aspects qui vont étre développés maintenant.
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lancée, sérieusement appuyée par les compétences de Jean-Pierre Keradec. Un banc de
mesures a été construit et est en phase d'automatisation a l'heure actuelle. Le but est de
pouvoir mesurer toutes les composantes du champ magnétique proche d'un dispositif, selon
les trois directions de I'espace.

Devant le nombre de mesures nécessaires si on désire un échantillonnage spatial correct
(par exemple un point de mesure tous les 15° pour une dizaine de distances d'observation
donne environ 8500 points), il a trés vite été nécessaire de poser des bases mathématiques
solides pour condenser au maximum l'information. L'approche proposée s'est alors basée sur
la théorie des développements multipolaires. Avant de rentrer dans les détails de 1'approche,
pour monter sa puissance, il suffit de préciser que I'ensemble des points de mesure, si on se
limite a l'ordre 3 du développement multipolaire (octupolaire), sera restreint 2 un maximum
de 15 parametres. C'est-a-dire qu'au moyen de ces 15 parameétres, on sera capable de
reconstituer le champ en tout point de I'espace.

Une grande partie des travaux de thése de [LORANGE-00] et la fin de celle de
[SCHELLMANNS-99] a débuté par la mise en ceuvre de cette approche, ainsi que par les
travaux préliminaires indispensables a la réalisation puis 2 l'automatisation du banc:
caractérisation d'antennes, choix de solutions mécaniques, de détection, d'alimentation du
composant... De ce fait, peu de résultats tangibles sur le rayonnement des composants sont
disponibles a I'heure actuelle.

L'objet de ce mémoire n'est pas de redécrire les solutions adoptées. Le lecteur pourra se
référer aux travaux des deux personnes citées. Nous allons plutét nous pencher sur l'outil
"développement multipolaire", et sur les apports qu'il pourra fournir dans 1'étude de systeémes
d'électronique de puissance.

Le champ magnétique est le résultat du déplacement de charge électrique. Il peut étre
macroscopique (courant dans un conducteur) ou microscopique. A I'échelle macroscopique,

nous définissons un vecteur densité de courant volumique J pour caractériser les sources. A
I’échelle microscopique, on définit plut6t un vecteur m appelé densité volumique
d'aimantation, qui définit un courant ponctuel. Ces deux définitions sont reli€es par la
relation :

Eq30 J =V Am

Ainsi, une source quelconque peut étre représentée soit par une densité de courant, soit
par une distribution dipolaire ou encore par I'utilisation simultanée des deux représentations.
Nous choisissons une représentation dipolaire des sources de courants.

Pour la suite, il est utile d'introduire une nouvelle grandeur, que nous appellerons le
potentiel scalaire. Si l'on considére un espace V, sans source volumique, le champ
magnétique H et I'induction magnétique B, qui est générée par une distribution
multipolaire, vérifie les équations locales dans tout 1’espace :

B _
——m
Ho
Les deux premiéres équations expriment, dune part, la relation entre le champ

magnétique H en tout point de 1’espace et la distribution macroscopique 7, et d'autre part, la
conservation du flux de B. Ainsi, dans un volume o les sources sont représentées
uniquement par une distribution dipolaire (7 =0), il existe donc un potentiel scalaire U tel
que H =-VU . Dans ces conditions, I'induction en tout point de 1’espace s'exprime par :

Eq32 V(B)=V(u, (- VU )+m)=0

EqSIvAI;’:} et VB=0 avec H-=
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On obtient alors 1’équation de Poisson liant le potentiel scalaire a la distribution
multipolaire.
Eq33 AU =Vm
Cette équation admet pour solution en tout point P de I’espace [WIKSWO-84],
l'équation suivante :

s 0= I R

Le point S représente un point quelconque de l'espace V . Supposons que cet espace
puisse étre scindé en un volume V,, , contenant les sources, et un volume V,,, sans source.

ext ?
On détermine une surface S, , délimitant V,,. Si nous considérons le volume V,,, dans
lequel, il n’y a pas de distribution multipolaire, on a donc :

Eq35 AU =0

Cette équation est connue sous le nom d’équation de Laplace et peut étre résolue de
diverses manieres. Dans notre application, nous utiliserons la solution fondée sur les
développements multipolaires. Nous avons vu que 1'équation de Laplace n'est valable que
dans un milieu sans source, en conséquence, il est indispensable de définir un volume
englobant toutes les sources. Nous choisissons d'utiliser le repére sphérique, en conséquence,
il est plus facile de définir le volume V,,, par une sphere. De plus, pour représenter le champ,
nous avons choisi d'utiliser des fonctions adaptées a ce repere, ces fonctions spéciales sont
appelées, les harmoniques sphériques. Il s’agit d’exprimer les différentes fonctions composant

le potentiel scalaire. Dans un milieu, ol les sources sont représentées par une distribution
dipolaire, I'Eq 34 s'écrit:

Vm(r,
0= I, P

r représcntant les coordonnées du point d'observation, r celle des sources. On peut

écrire la distance |r

-7 ” en utilisant les harmoniques sphériques Y," [LEGRIS-96].

I ’-):["’) -3 %(6,9)- 1" (60,0)

""‘"ﬂ" I =0\ T ) m=i

Eq37

Avec
V2 -cos(m-@) m=0
[—m)! |m‘
(m) P} (cos8)- 1 m=0
' -\E—sin(]m|-tp) m<0

Eq38 ¥,"(6,0)=

avec 0<m<l/ et sz (x)- Fonction de Legendre associée.

Ainsi, le potentiel scalaire créé par une distribution dipolaire et solution de 1’équation de
Laplace s’écrit sous la forme intégrale :

- I <%
Eq39U(r)=4 ZZ iy -Y,"(6,9)
oy et

(7o) 5 (ot Y“(ﬂow))

et ay, = [[] -

1€ Vin
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Cette formule n’est valable que si U est une fonction harmonique, c'est-a-dire a
l'extérieur d'une sphére contenant toutes les sources. D'autre part, le potentiel est exprimé a
partir d'un développement limité de l'expression de l'inverse de la distance. Il est donc
indispensable que cette série converge ce qui implique que 7 >7,. On retrouve bien que le

potentiel U ne peut étre calculé qu'a I'extérieur du domaine ot se situent les sources.

Le potentiel est donc déterminé par une somme infinie de fonctions, les termes
indépendants que nous notons g, €tant des constantes a calculer et dépendant de la

distribution multipolaire. Notons que la fonction ¥, est constante, d’od a,, =0 selon la
conservation du flux.
En observant 1'Eq 39, on constate qu'il est nécessaire de disposer de 2./ +1 termes a, .

Le terme de rang 1 est appelé potentiel dipolaire, celui de rang 2 est appelé potentiel
quadrupolaire, celui de rang [/ est appelé potentiel 2/ polaire. Ce potentiel 2/-polaire
quelconque est un potentiel multipolaire.

Les intéréts de cette représentation sont multiples. Les coefficients g;, sont
difficilement calculables mais possédent des propriétés remarquables.

e Premierement, ils sont intrinséques a 1'objet et au repére considéré, c'est-a-dire qu'ils sont
indépendants de la mesure. Si, par une mesure donnée supposée parfaite, on obtient un
ensemble de valeurs pour les g, ,,, une mesure faite dans d'autres conditions doit donner
les mémes valeurs si elles sont exprimées dans le méme repére et si I'état magnétique de
l'objet n'a pas changé.

e Ensuite, la dépendance entre les champs et les composantes a,,, est linéaire. Il est donc
simple, en théorie, de calculer ces coefficients par rapport a la mesure. Il suffit donc
d'identifier les coefficients a,,, pour représenter le champ magnétique d'un composant.

Si nous étudions les dépendances des termes en fonction de la distance a I'origine du point
P, nous observons pour chaque indice, une décroissance des termes du potentiel en

I/ r'*! . En raison de cette différence de vitesse de décroissance suivant r, on constate en

pratique que la prise en compte d'un petit nombre de potentiels multipolaires donne une
bonne image du champ réel. A titre d'exemple, la description d'un champ par ses
composantes jusqu'a l'ordre 3 (champ octupolaire) s'avere suffisante dans la majorité des
cas et elle ne requiert que quinze constantes.

L'outil mathématique de représentation du champ proche rayonné par un systéme
quelconque est donc posé: il suffit en théorie de connaitre le nombre de termes g,

nécessaires (15 pour l'ordre 3) pour pouvoir reconstituer le champ en tout point de I'espace.
L'identification de ces termes peut se faire a base de mesures ou de simulations (€léments
finis par exemple). Cette approche semble intéressante pour tout systéme complexe
(transformateur ou sous-ensemble complet d'un convertisseur) qui ne pourra supporter une
représentation explicite comme on a pu le faire pour les connexions.

Enfin, signalons que cette approche permettra aussi bien I'étude de I'émission que de la
susceptibilité du sous-systtme étudié. A ce sujet, il faut remarquer un autre intérét des
développements multipolaires: ils cataloguent un peu mieux la notion de rayonnement. Si un
dispositif est, par exemple, sensible 2 un rayonnement de type quadrupolaire, on pourra sans
encombre le disposer au voisinage d'un composant émettant un champ dipolaire...
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D. Modeles de conception

La partie C précédente a proposé des modeles les plus précis possibles pour chacun des
composants et des phénoménes & modéliser dans un convertisseur statique. Cette étape
achevée, on a maintenant la possibilité de tester une structure simple sur un plan
technologique, incluant cablage, semiconducteurs, radiateur, CEM... en simulation
uniquement. On a donc a disposition un véritable prototype informatique, permettant de
remplacer la mesure. Ceci est d'autant plus important que dans un certain nombre
d'applications a venir, devant les nouvelles technologies d'intégration, la mesure sur prototype
deviendra plus que délicate...

Bien évidemment, ces modeles sont —on 1'a vu- encore perfectibles, néanmoins la notion
"d'expérimentation virtuelle" devient réaliste.

Toutefois, il est hors de question de vouloir concevoir toute l'implantation d'un
convertisseur statique, son refroidisseur, son filtre CEM... par des méthodes type "essai &
erreur”, méme si le cofit du prototype est annulé par I'approche "maquette virtuelle" que 1'on
vient de proposer. La conception est un art beaucoup plus complexe...

Sans rentrer dans des détails de spécialistes —dont je ne suis pas-, signalons qu'on peut
distinguer plusieurs types de conception:

oEx nihilo: 2 partir du simple cahier des charges, choisir la structure et tous les

parameétres technologiques de maniere a respecter le cahier des charges.

ePar mutation: a partir d'une solution existante, tester ses possibilités d'adaptation 2a

d'autres cahiers des charges (doublement de la puissance par exemple...)

e Dimensionnement optimal: 2 partir d'une structure d'électronique de puissance donnée

et de contraintes fournies par un cahier des charges, recherche des solutions
technologiques les plus adéquates de maniére a "optimiser" le convertisseur.

La premiére approche pourrait mener a des structures d'électronique de puissance
originales (conception fonctionnelle), ou tout au moins a des choix les plus adéquats
structure-technologie. La deuxiéme peut a la rigueur se contenter de tests par "prototypes
informatiques”. La troisiéme solution est celle qui est en I'état actuel de la modélisation, la
plus simple a2 mettre en ceuvre, avec éventuellement un retour possible sur le choix de la
structure. C'est celle que nous allons développer par la suite.

D.1. Approche proposée

Le but pour assurer la phase de conception d'un systéme d'électronique de puissance est
de prendre en compte d'un maniére globale le maximum de contraintes (€lectriques,
thermiques, thermomécaniques, CEM, ...).

A T'heure actuelle, les concepteurs adoptent une démarche séquentielle, qui part du point
jugé le plus contraignant du cahier des charges. Pour des convertisseurs de faible volume par
exemple, le probléme fondamental se situe au niveau de la thermique. Compte tenu du
volume imposé, on suppose un rendement "classique" d'environ, 90%, et on commence par
dimensionner le refroidisseur avec ces pertes supposées. Par la suite, on se fixera comme
objectif d'atteindre ce rendement. Enfin, le filtrage CEM vient se poser en "'rustine” de
derniére minute...

Si on ajoute 2 cela les habitudes de travail des ingénieurs, leur expérience passée, on
obtient autant de solutions technologiques a un cahier des charges donné que de
concepteurs...

Le but de I'approche proposée ici est d'aider la conception en électronique de puissance
a sortir de cet artisanat, grace a la simulation. L'objectif est de pouvoir définir, pour une
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topologie de convertisseur donnée, l'ensemble des paramétres de conception permettant
d'obtenir "l'optimum" vis 2 vis d'un cahier des charges.

Mais pour cela, il n'est bien évidemment pas envisageable de prendre les modeles précis
de tous ces phénomenes pour les associer ! En effet, le nombre de paramétres et les temps de
résolution sont beaucoup trop importants.

Il est donc capital de proposer des modeles beaucoup plus simples pour la conception
que ceux qui ont été évoqués précédemment.

La démarche part d'une analyse détaillée de tous les phénomeénes envisagés, pour en
déterminer les acteurs principaux, en entrée comme en sortie: on ne conserve alors que le
nombre de variables minimal: celles qui sont réellement importantes.

A partir de 13, on propose un modéle simple, décrit par exemple par une feuille de calcul
type Mathcad ou un algorithme simple sous Matlab, qui permette de relier les grandeurs
d'entrée et de sortie. Bien évidemment, la précision ne sera pas aussi bonne qu'avec des
modeles élaborés, mais les sens de variation seront 13, qui permettront de guider la
conception. Ces modeles simples peuvent aller de la simple compilation de données catalogue
(pour le volume des condensateurs par exemple), 2 des modeles assez développés a base de
fonctions de transfert pour la CEM, ou des formes d'ondes plus ou moins idéalisées pour les
pertes en commutation. L'important est, rappelons-le encore une fois, de faire intervenir les
principaux acteurs du phénomene étudié.

L'intérét de la méthode proposée est double: d'une part des modeles simplifiés seront
développés pour la conception, ce qui présente un intérét en soi, mais en plus, la liste des
relations entre tous les parameétres et les domaines de la physique intervenant dans le
processus de conception d'un dispositif de puissance sera établie: ceci sera d'un grand intérét
pour I'établissement de régles de conception.

D.2. Modeéle simplifié de commutation - Qui fait quoi ?

La base des problemes d'électronique de puissance est, c'est une lapalissade, la
commutation. La premiere chose a faire est donc bien de se concentrer sur celle-ci. Deux
approches peuvent étre distinguées:

e soit, un peu a l'instar de la microélectronique, on "enregistre" (ou on simule par avance)
les formes d'ondes dans un trés grand nombre de situations, ce qui permet lors de phase de
conception d'aller chercher celles qui correspondent au cas traité,

e soit proposer des modeles analytiques ou numériques simples pour représenter les
phénomenes. C'est cette deuxieme méthode que nous avons retenue.

Dans les deux cas de figure, il est capital de pouvoir déterminer les parameétres clefs
responsables des phénomeénes analysés, ne serait-ce pour la premiére approche que pour
pouvoir déterminer les choses a faire varier.... Le but de cette partie est donc de "disséquer”
une cellule de commutation MOSFET diode, de maniére & pouvoir déterminer "qui fait quoi”
dans une commutation dure, et le cas échéant, de proposer des modeles simples faisant
explicitement apparaitre ces acteurs de la commutation. La base de cette analyse repose bien
entendu sur les modeles de MOSFET et de diode présentés au chapitre C.3.

D.2.1. Fermeture du MOSFET

La Figure 69 montre des formes d'ondes idéalisées lors de la fermeture du MOSFET.
Tout d'abord, le circuit de grille se charge jusqu'a ce que la tension grille source atteigne la
tension de seuil Vth. Puis la source de courant du MOSFET devient active:
Eq 40 Imos = gm.(Vgs-Vth)
Durant cette phase, la diode est conductrice, on peut donc considérer que sa tension est
nulle. La tension Vds du MOSFET reste sensiblement constante, on note seulement la chute
de tension (Lb+Lc).di/dt (avec les notations de la Figure 58—centre).
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Dées que la diode commence 2 "tenir la tension" (i.e. dés qu'une zone de charge d'espace
apparait), il y a concurrence entre la rapidité du MOS, celle de la diode et 1'équation de
Kirchoff régissant le circuit de puissance. En effet, la tension diode, on 1'a vu au chapitre
C.3.2 c), dépend de I'évolution de la taille de la zone de charge d'espace. Par ailleurs, le circuit
de grille, on le verra, impose également 1'évolution de la tension MOSFET (D.2.3). Enfin, la
somme des tensions Vds, Vdiode et (Lb+Lc).di/dt est maintenue constante a la valeur du bus
continu.

Quand la commutation de la diode est terminée, le courant est constant, et la tension
Vds continue a évoluer, gérée par la seule rapidité du circuit de grille du composant. La
commutation est considérée comme terminée quand le MOSFET atteint sa zone ohmique,
c'est-a-dire que la tension Vds atteint Rdson*lo. A noter que, dans certains cas (faible
résistance de grille ou diode particuliérement lente aprés le recouvrement), on peut assister a
la fin de la commutation en tension avant la fin de celle en courant.

Un cas particulier doit étre signalé (Figure 70): il s'agit soit de commutations trés
rapides du MOSFET, soit d'une inductance de maille trés forte (limite du circuit d'aide 2 la
commutation 2 la fermeture). Dans ce cas, la tension Vds chute trés rapidement a zéro, dii au
fort terme (Lb+Lc).di/dt (soit fort Lb+Lc, soit fort di/dt). De ce fait, on a Vdiode = 0, Vds = 0
et le di/dt est donc uniquement déterminé par la tension du bus continu, E et I'inductance de
maille Lb+Lc. La suite de la commutation est entierement régie par la diode. Ce type de
condition est intéressant pour I'identification des parameétres d'une diode, puisque le MOSFET
n'intervient pas dans la commutation.

(Lb+Le)dl/dt
Vds 1
ld=ag Vds (Lb+Lc)dl/dt
= a.
MOS
Id : Vds = Rdson*1
+ Diode Id =|E/(Lb+Lc)*t
Cibla
MOS i 8¢ MOS Id
+ Ciiblage
Yoy o
/y_,,/ Cablage Diode

Figure 69 : fermeture du MOSFET. Les domaines de Figure 70 : fermeture du MOSFET. Cas particulier
prépondérance. MOSFET trés rapide ou cablage trés inductif.

D.2.2. OQuverture du MOSFET

La Figure 71 montre des formes d'ondes idéalisées lors de l'ouverture du MOSFET.
Tout d'abord, le circuit de grille se décharge jusqu'a ce que la tension grille source atteigne la
tension Vth+lo/gm. A ce moment, la tension Vgs est maintenue a cette valeur de "platean”, et
le courant grille, alors a peu prés constant, assure 1'évolution de la tension Vds via la décharge
de la capacité Cgd (cette étape sera détaillée au D.2.3). A noter qu'on suppose ici que la diode
peut faire évoluer sa zone de charge d'espace (donc sa tension) quasi instantanément, ou dit
autrement, qu'elle ne limite pas la montée en tension du MOSFET. Dés que la tension Vds
atteint la valeur du bus continu d'alimentation, la diode se trouve sous tension nulle et devient
conductrice. On est alors ramené a une commutation en courant au sein du MOSFET, qui sera
régie par le composant, son circuit de grille et les parametres du cablage. La commutation
s'arréte quand les oscillations de courant et de tension engendrées par la capacité du MOSFET
a 1'état bloqué et I'inductance de cablage Lb+Lc s'amortissent. On constate donc le faible role

de la diode dans cette phase de commutation (ouverture), dans la mesure ot on néglige sa
surtension a la fermeture.
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Id (Lb+Le).dl/dt j
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Figure 71 : ouverture du MOSFET. Domaines de prépondérance.

Comme pour la fermeture, le cas particulier d'un circuit d'aide a la commutation peut
étre évoqué, méme si en commutation dure, aucun cas de figure "spontané" (sans
condensateur d'aide a l'ouverture) ne peut &tre observé. Dans ce cas, le courant drain chute
brutalement, le condensateur d'aide a la commutation est alors chargé par le courant de la
charge. La pente de tension est alors Io/Cds, et devient indépendante du composant.

D.2.3. Formules analytiques

Deux phases principales doivent étre mises en équation: la commutation du MOSFET
en courant (la diode est alors conductrice), et celle en tension. Pour cette derniére phase, on ne
considérera que le cas ol la diode est "passive", c'est-a-dire qu'elle ne ralentira pas le
MOSFET. [MERIENNE-96] avait déja proposé cette approche, mais plus sur la base
d'hypotheses simplificatrices (parfois un peu trop...) et de schémas équivalents. L'approche
proposée ici part plutét des équations régissant le comportement du MOSFET et du circuit, et
tente de les résoudre analytiquement, moyennant quelques hypotheéses. Méme si ces deux
approches peuvent sembler strictement équivalentes, la deuxieme a le mérite d'étre plus
rationnelle, moins intuitive... De plus, elle permet beaucoup plus aisément un test des
hypotheses, par comparaison avec les équations complétes, qui sont résolues dans le modele
du MOSFET sous MATLAB.

a) Commutation en courant [LAUZIER-99]

On se base sur une représentation de la cellule de commutation par trois inductances
découplées, ce qui en terme de variable d'état est juste suffisant. Rappelons qu'une
représentation rigoureuse par la méthode PEEC aboutit & deux inductances couplées, mais il
est plus facile pour la mise en équations de raisonner sur des inductances seules. Il est tout a
fait possible d'obtenir les relations entre ces deux représentations [MERIENNE-96]. A noter
cependant que dans le cadre de cette modélisation par trois inductances découplées, il est tout
a fait possible que ces inductances puisse &tre négatives (en revanche, les sommes Lb+Lc et
La+Lc doivent étre positives puisqu'elles sont mesurables)...

La diode étant passante dans cette commutation en courant, le schéma électrique est
alors celui décrit par la Figure 72:
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Figure 72 : schéma électrique équivalent lors de la commutation en courant du MOSFET.
Les équations génériques du systéme sont alors les suivantes:

On a toujours 1'Eq 40, relative a la source de courant du MOSFET.
L’équation de la maille du circuit de puissance, quand la diode conduit (Vdiode = 0) est :

di, a';g
Eq41 E-(Lb+Lc) —= -Vds-Lc — =0
dt dt

L’équation de la maille du circuit de grille est :
di, di,
Eq42 Ut—(La+Lc) — -Rgi,— Vgs—Lc —+ =0
dt dt
L’équation des courants au nceud N; s’écrit :

Eq43i;=Cgs gyes

+ Cgd i (Vgs — Vds)
dt
L’€équation des courants au nceud N s’écrit :
Eq 44 Icgq + 1 — icas = Imos
ce qui peut encore s’écrire :

Eq 45 ig=Imos + Cds

d
- Cgd — (Vgs - Vds)
£ dt gs S

Hypotheses :

La premiere hypothése simplificatrice a été de négliger I’inductance La placée dans le
circuit de commande. En effet, durant la commutation, la tension Vgs est maintenue
relativement constante. Par ailleurs la tension UT est fixe. De ce fait, le courant grille ne subit
pas de variation importante. La deuxi¢me consiste a négliger le courant de grille iy, ainsi que

; di di
ses va.nations—d—g , devant le courant de drain iq4, et ses variations d—“ . On supposera, dans le
1 1

méme ordre d'idée, le courant constant dans la capacité Cgd. Enfin, bien que ces éléments
soient non linéaires, on considérera toutes les capacités du MOSFET comme constantes
(valeur sous forte tension). Le gain gm du MOSFET, lui, sera considéré comme proportionnel
a la tension Vgs jusqu'a une valeur limite Idlim (c'est une approximation classique de sa non
linéarit€). De ce fait, I'Eq 40 devient:

Eq 46 Imos = K - (Vgs —Vth)?
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Avec ces hypotheses, le systéme d'équations Eq 41 a Eq 46 est a résoudre. Une premiére
idée est partie de la constatation suivante: on parle beaucoup de di/dt, ce qui n'a en toute
rigueur de sens que si le courant est linéaire. Malheureusement, injecter un courant Id linéaire
dans ce systéme d'équations aboutit 2 de nombreuses incohérences. De ce fait, I'approche tout
naturellement suivante consiste 2 injecter une évolution quadratique:

Eq47 iy =a-1?+A avec:
A=0 et 0>0 a la fermeture
et A=Io et 0<0 a 1’ouverture.

On obtient une équation du second degré en di/dt, dont la résolution pour le cas
particulier de la fin de commutation nous permet de déterminer o, au moyen de 1'Eq 48
suivante (pour la fermeture):

2 Le Up —Vith _ ~
Eq 48 2(Lb+Le)x* +(2 — Jio+Irm)x- e =0 avec |of =x*

On constate alors que les éléments qui influent sur la rapidité de croissance du courant
sont le cablage (on note les roles distincts de I'inductance de maille Lb+Lc et de l'inductance
commune de source Lc, ce qui explique les différences de di/dt obtenus malgré une
inductance de maille constante dans les simulations de la partie B.1,Figure 4), le circuit de
grille (parametres UT et Rg), le MOSFET (capacité Cgd, tension de seuil Vth), le courant
commuté, et dans une moindre mesure la diode, via son courant de recouvrement Irm (pour la
fermeture du MOSFET uniquement).

On peut comparer les résultats de cette formule a ceux donnés par le modele complet.
Le vecteur de comparaison est le di/dt maximal, en fin de commutation (Figure 73 et Figure
74).
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Figure 73 : influence de la résistance de grille sur les PO 5,1 tnﬂuf:nce dela rlésmtance de grille surles
. di/dt max a I'ouverture
di/dt max a la fermeture

0

Au vu de ces résultats, ces formules donnent bien les bons sens de variation. A noter en
revanche que [LAUZIER-99] a montré qu'a la fermeture, la capacité drain source Cds joue un
role assez important, ce qui n'apparait pas dans les formulations proposées. Ceci doit provenir
de I'hypotheése "courant grille constant”...

Notons enfin que les formules données par [MERIENNE-96], bien que différentes,
correspondent assez bien a ces résultats sur le plan du di/dt maximal dans un grand nombre de
cas. On démontre trés facilement sur la base de 1'Eq 48 que les deux formules sont
rigoureusement identiques si on néglige le terme en x. Ceci correspond soit 2 un (Lb+Lc)
grand, soit a un Lc faible (ce qui est souvent le cas) ou un Rg grand.

Un dernier cas doit étre signalé pour étre tout a fait complet: on a vu au paragraphe
C.3.1 que le gain de la source de courant du MOSFET était d'abord non linéaire pour ensuite
devenir fixe (zone C-D sur la Figure 38-droite). Nous avons noté Idlim cette valeur limite.
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Les hypothéses changent alors 1égérement, et on peut alors dire qu'a partir de ce courant drain
limite (ol gm devient fixe), I'évolution du courant MOSFET passe de quadratique -comme il
a été montré- a linéaire. La pente peut étre considérée comme celle atteinte a cette limite.
Cette différence d'évolution du courant drain du MOSFET est surtout visible sur 1'allure
de la tension drain source, qui présente effectivement une zone constante a la fin de la
commutation en courant (due aux chutes de tension inductives).
Pour conclure, on peut distinguer trois cas de figure pour le di/dt maximum (on posera
L = Lb+Lc):
1. 11 est imposé par le MOSFET (cas Rg grand ou L faible): dans ce cas, il est
proportionnel a 1/Rg.
2. 1l est imposé par le cablage (Rg faible ou L grand): dans ce cas, il est proportionnel
al/L.
3. Il est le résultat de la contribution de ces deux facteurs: dans ce cas, en se

cantonnant 2 I'expression de [MERIENNE-96], il est proportionnel & 1/,/Rg.L .

b) Commutation en tension [JEANNIN-00]

On se place ici dans le cas ol la diode est bloquée, et ne s'oppose a aucune variation de
la tension drain source du MOSFET. Cette hypothése ne permettra donc pas de décrire une
partie de 1'ouverture du MOSFET, sauf dans le cas ol celui-ci sera lent.

[MERIENNE-96] avait proposé 1'approche suivante: on peut considérer qu'au premier
ordre, la tension grille source est maintenue sensiblement constante, 2 une valeur notée Vgso.

(Vgso = Vth+lo/gm). De ce fait le courant grille ig est lui aussi constant, et vaut

ig =W;—:gm. Ce courant grille charge (ou décharge) la capacité Cgd, ce qui provoque la

descente (ou la montée) de la tension Vds. Cette approche relativement simpliste
[MERIENNE-96] ne prend pas en compte la capacité Cds. On ne voit alors pas par exemple,
comment un condensateur externe d'aide a la commutation pourrait intervenir sur le dV/dt...

Pour remédier a ce probléme, il faut reprendre un peu les hypothéses de base et partir
des équations du MOSFET dans leur ensemble. Nous repartons du schéma de la Figure 72, ou
cette fois ci la diode est bloquée. Par ailleurs, nous supposons les variations de courant grille
et drain suffisamment faibles durant la commutation en tension pour que l'inductance Lc ne
joue aucun réle. Nous continuons a négliger La pour les mémes raisons que celles évoquées
pour la commutation en courant. En revanche, contrairement 2 [MERIENNE-96], nous ne
faisons pas I'amalgame entre le courant drain et la source de courant commandé du MOSFET.
Le schéma équivalent est alors celui décrit par la Figure 75.
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Figure 75 : schéma équivalent du MOSFET pendant la phase de commutation en tension.
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En utilisant les équations Eq 40 (en supposant un gm constant), Eq 42, Eq 43, Eq 44, Eq
45, Eq 46 et en passant dans l'espace de Laplace, on peut résoudre de maniére analytique ce
systeme en tension (moyennant une légére approximation faisant intervenir le théoréme de la
valeur finale).

On obtient alors une formule générique, tant que Imos>ig:

Eq 49 dvds __(10+gm-(vth-Uy))
dt  (Cgd-(1+Rg-gm)+Cds)

On note que pour gm trés grand, cette équation revient a celle proposée par
[MERIENNE-96]. Toutefois, il ne faut pas oublier que pendant la commutation en tension, la
tension grille source est maintenue a une valeur proche de Vth, et que gm est alors faible...

Cette formule permet donc de prendre en compte l'influence de la capacité Cds
("snubber") sur le dV/dt. De ce fait, elle donne le moyen d'interpréter 1'effet d'un condensateur
externe connecté entre drain et source, qui augmente la valeur de Cds (on remplace donc Cds
par Cds+Csnubber dans Eq 49).

Si ce condensateur "snubber" est suffisamment grand pour imposer Imos=ig, la vitesse
de croissance de Vg est alors totalement contrlée par le Cds résultant:

Vds _ 10

dt  Cds+Csnubber

Cette valeur externe limite est fournie par I’équation suivante:

Rg-Cgd-I0
Vith-Ut

Au dessus de cette valeur de Csnubberlim, le dv/dt est contrdlé exclusivement par
Csnubber, en dessous, le composant intervient, comme illustré Figure 76.

8.10°

E.qSOd

Eq 51 Csnubber lim = —Cds—Cgd

/ Csnuberlim

6-10

dvde(Cy-10°

2-10

i \ \ l 1
0 2.10 2 410 ° 6-10 ° 810 ° 110 8

Csnubber

Figure 76: effet d’'un condensateur Cds externe sur le dV/dt

Cette formule a été validée expérimentalement et en simulation [JEANNIN-00].

¢) Phase oscillatoire a l'ouverture du MOSFET

Le MOSFET une fois ouvert présente vis a vis du circuit environnant une capacité notée
Coss, qui résonne avec les inductances de maille. La fréquence de cette oscillation est aisée a
déterminer puisque tous les parameétres sont connus. Quant a son amplitude, elle peut étre
déterminée par la continuité de la tension entre la phase de commutation et celle d'oscillation
(ou par celle de la dérivée du courant, ce qui revient au méme).
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D.2.4. Modéle simplifié de la Diode

Le modele physique proposé au C.3.2 n'est absolument pas apte a servir dans une
problématique de conception. Nous ne pouvons alors que nous rabattre sur les modeles
“constructeurs", dont la fiabilité n'est pas prouvée...

Il s'agit dans ces modeles d'une méthode analogue & celle consistant a enregistrer des
formes d'ondes dans un grand nombre de configurations: un certain nombre de
caractéristiques (recouvrement, surtension...) sont tabulées en fonction des conditions de
commutation. Le modele fourni ici se base pour partie sur la note d'application de [RIVET--
94]. La documentation de ST donne d'une part le niveau de courant de recouvrement de la
diode en fonction du di/dt qui lui est appliqué (a température fixée). De plus un parametre S
("softness") est donné, qui fixe le temps de décroissance du courant aprés le recouvrement, tb,

en fonction du temps de recouvrement ta. Ce parametre S dépend également du di/dt appliqué
a la diode.

Eq52S=tbta

Les différentes notations sont portées sur la Figure 77:
&

ta i th

IRM(di/dt) ¥

Figure 77 : modele simplifié pour la diode.

A noter que 1’'Eq 48 définissant le di/dt dépend du courant de recouvrement, ce qui
nécessitera en toute rigueur une résolution numérique (1égére) de I'ensemble du probléme.

Pour parfaire encore le modele, on peut remplacer la phase linéaire de remontée du
courant apres le pic de recouvrement par une phase exponentielle. La constante de temps de
cette exponentielle peut étre prise égale 2 tb.

En ce qui concerne la tension, on considere qu'elle est entierement imposée par le circuit
extérienr (MOSFET), hormis pour ce qui est de la surtension dynamique a la fermeture
(résistance modulée), qui est également donnée dans ces types de documentation. Enfin, la
diode est considérée comme commutant en tension (vitesse imposée par le MOSFET) lorsque
le courant inverse atteint le pic de recouvrement. L'étude par le modéle complet au paragraphe

C.3.2 a bien montré que ceci se passait avant, mais la prédétermination de cet instant est
délicate.

D.2.5. Bilan

Les Figure 78 et Figure 79 montrent les formes d'ondes que 1'on obtient en utilisant les
modeles simplifiés. Le fichier Mathcad correspondant est en annexe. La prise en compte dans
ce modele de la surtension dynamique de la diode n'a pas été effectuée (les pertes diode lors
de sa fermeture sont donc nulles). La diode étant considérée comme passive en tension, toutes
les surtensions dues aux inductances de cablage se reportent sur elle dés qu'elle est bloquée.

Les seuls parametres nécessaires sont technologiques:

e conditions de commutation (courant, tension, rapport cyclique et fréquence),

e inductances de cablage (en différenciant la partie commune sur la source),

e parametres du driver (résistance de grille, niveaux de tension de commande),
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parametres du MOSFET (gain gm et valeur du courant drain définissant limite de la

zone linéaire, capacités Cgd et Cds (sous forte tension Vds et au voisinage du seuil),
tension de seuil et résistance a 1'état passant),

parametres de la diode (Irm(di/dt), S(di/dt), chutes de tension a 1'état passant)

Le seul parameétre arbitraire est le coefficient d'amortissement des oscillations a
I'ouverture. 1l est fixé une fois pour toute et a ét€ montré comme peu sensible vis a vis des
diverses conditions de circuit [TEULINGS-97]. Compte tenu de l'approche rudimentaire
suivie, on ne peut espérer mieux, dans la mesure ou de toutes facons, la comparaison
simulation-mesure avec les modeles les plus complets a notre disposition (partie C) péche

toujours sur ce plan...
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Figure 78 : Formes d'ondes 4 base des modeles simplifiés. Fermeture. E = 100V, lo=8 A,Lb=140nH, Lc =
12.2 nH, Rg = 75, Ur = 15, Cgd = 50 pF, Cds = 280 pF, Vth = 3.5, gm = 2, Idlim=9, diode données STTA 600.

On note sur la tension MOSFET la chute de tension inductive due a I'évolution
parabolique, puis constante puisque le courant évolue linéairement a partir de Idlim.
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Figure 79 : Formes d'ondes a base des modeéles simplifiés. Ouverture. Mémes données sauf Uy = 0.
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fonction est d'assurer une impédance normative en mode différentiel (i.e. entre fils) comme en
mode commun (i.e. entre fil et terre), et ce quel que soit le réseau d'alimentation utilisé pour la
mesure. La reproductibilité est ainsi assurée.

Initialement, 1'approche proposée par [SCHEICH-93] a consisté a séparer complétement
le mode différentiel du mode commun, tant au niveau des sources de perturbation que des
chemins de propagation. Ceci a permis une simplification du probléme, permettant de le
traiter "a la main", a l'aide de fonctions de transfert. De ce fait, cela a autorisé des études de
sensibilité sur ces filtres représentant les chemins de propagation, premiére approche trés utile
dans une phase de conception.

Par la suite, [TEULINGS-97] puis [POPESCU-99] ont montré I'importance du couplage
"mode différentiel — mode commun", notamment sur quelques résonances (surtensions a
l'ouverture du MOSFET en particulier). Si I'approche proposée par [POPESCU-99] est de loin
la plus rigoureuse, puisqu'elle résout le probléme d'une maniére globale, au détriment d'une
simplification des sources (commutations fortement idéalisées), un moyen terme peut étre
proposé. Il s'agit de maintenir la séparation en mode différentiel et mode commun au niveau
des sources de perturbation: une source de courant pour le mode différentiel, une source de
tension pour le mode commun. En revanche, la totalit¢ des chemins de propagation est
conservée quel que soit le mode d'excitation (Figure 80). Un simple théoréme de
superposition s'applique ensuite pour obtenir les spectres de tension sur le RSIL. La
complexité du systeme est alors légérement augmentée, ce qui ne permet plus I'expression
littérale des fonctions de transfert, mais une implantation sous des logiciels comme Mathcad
est trés aisée, et trés légére numériquement parlant, puisqu'il ne s'agit que de calculs
d'impédances.
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Figure 80 : schéma équivalent d'une cellule de commutation (hacheur série) pour I'étude CEM par une approche
"conception".

L'ensemble chemin — victime est donc représenté par des fonctions de transfert, sur
lesquelles on peut travailler pour réduire les perturbations conduites: c'est I'insertion de filtres,
soit extérieurs, soit intégrés a la cellule, en utilisant 2 bon escient les éléments parasites du
céblage.

A titre d'exemple, la Figure 81 illustre la méthode: les modes différentiel et commun
sont obtenus séparément, par le calcul des fonctions de transfert Vrsil/Iex et Vrsil/Vex (Iex et
Vex représentent respectivement la source de courant 2 1'origine du mode différentiel et celle
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L'intérét majeur de cette étude est qu'on peut alors agir sur les perturbations haute
fréquence sans toucher 2 la raideur des fronts (donc a priori sans augmenter les pertes). En
effet, si on compare le trapéze a une forme de méme pente mais raccordée par des paraboles,
on constate effectivement que le spectre est fortement réduit en haute fréquence, puisqu'il
décroit beaucoup plus vite.

Deux bémols sont a porter a cette approche mathématique, a premiére vue trés
intéressante:

e la fréquence a laquelle on observe la "cassure" si on augmente 1'ordre de dérivabilité
du signal est de l'ordre de grandeur de 0.35/tm. Pour des composants rapides, type
MOSFET, les temps de commutation n'excédent pas la centaine de nanosecondes:
on se situe donc vers 3,5 MHz. On ne peut donc espérer gagner par cette approche
qu'au dela de 10 MHz. Or, la norme conduite s'arréte pour le moment a 30 MHz, et
méme si elle sera vraisemblablement étendue 2 80 MHz dans un futur proche,
l'expérience montre que le spectre des perturbations n'est pas le plus critique dans
cette zone, hormis quelques pics de résonance (surtension a l'ouverture du
composant), qui ne sont pas pris en compte dans cette étude. Par ailleurs, les
solutions de filtrage dans cette gamme de fréquence sont trés bon marché...

e Les signaux d'électronique de puissance ne sont pas des fonctions mathématiques
aussi simples que des trapézes, et les non linéarités des capacités parasites des
MOSFET, par exemple, engendrent des formes d'ondes beaucoup plus
"progressives". On est donc dans un cas beaucoup plus favorable que le trapéze.

On peut tout de méme rechercher les phases de la commutation qui seront les plus
problématiques.

Pour ce qui est des commutations de la tension, on a vu au paragraphe D.2.3 que le
dv/dt était géré par le courant de grille et la capacité Cgd: celle ci étant forte sous faible
tension, puis diminuant progressivement, les "raccords" entre 1'état statique et la commutation
sous faible tension sont naturellement "doux". Seule la fermeture du MOSFET semble donc
étre potentiellement problématique, puisque effectivement dés que la diode commence a
"tenir" la tension, le dv/dt généré par le MOSFET est a priori trés fort puisque Cgd est faible.
Mais la diode peut s'opposer & des variations trop brutales.

En ce qui concerne les évolutions du courant, 1'étude menée au paragraphe D.2.3 a) a
montré que pour satisfaire aux équations, une évolution parabolique était au minimum
nécessaire. La dérivabilité est donc assurée au moins deux fois, ce que confirme largement
l'observation des signaux réels (pente nulle a 1'origine). Reste le probléme du recouvrement de
la diode: est-il "polluant" en terme de perturbation conduites ?

La réponse est fournie par la Figure 83et la Figure 84, qui comparent des modélisations
"rudimentaires" (trapéze ou trapeze plus recouvrement modélisé par des troncons de droite) —
donc a priori faiblement dérivables donc plus "polluantes- 2 une modélisation plus fine,
utilisant les formules analytiques du paragraphe D.2.3: le courant évolue de fagon parabolique
jusqu'au pic de recouvrement, puis la charge stockée dans la base de la diode s'évacue par une
exponentielle décroissante; enfin a l'ouverture du MOSFET, les oscillations engendrées par
I'inductance de maille et la capacité Coss du MOSFET sont également modélisé€es, en assurant
la continuité de la tension. Les ordres de grandeurs retenus pour cette figures sont ceux d'un
MOSFET standard de moyenne puissance et d'un céblage conventionnel. A noter que ceci est
favorable a 1'approche suivie par [REBY-99] et [GUITTON-99], puisque le di/dt est faible
(160A/us): 1a fréquence de cassure est alors située assez bas.
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Figure 83 : Formes d'ondes simplifiées utilisables pour représenter les signaux en courant (mode différentiel).
di/dt = 160 A/ps, coefficient de la parabole 10'> A/us”. Exponentielle aprés le pic de recouvrement. Choix
arbitraire d'un coefficient d'amortissement pour les oscillations. Fréquence d'oscillation déterminée par
I'inductance de maille et la capacité du MOSFET a I'état bloqué (100nH et 300pF). Continuité des dérivées entre
la phase parabolique et oscillatoire.
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Figure 84 : comparaison de différentes formes d'ondes dans le domaine fréquentiel : linéaire (avec recouvrement
en noir, sans en vert), linéaire + parabolique en rouge (recouvrement modélisé par exponentielle décroissante).

Méme si les influences du pic de recouvrement et des oscillation peuvent étre notées, il
faut reconnaitre que la différence entre le spectre d'un trapéze tout simple et celui d'une forme
d'onde relativement évoluée n'est pas flagrante sur la gamme de fréquence allant jusqu'a
100MHz ! Certes, une différence de 15 dB peut étre observée, pour un exemple numérique de
15 A de recouvrement pour 7 A commutés, mais c'est dans une zone de fréquence située entre
1 et 10 MHz ; or, le spectre a ces fréquences la est déja beaucoup plus bas qu'a 150kHz...
C'est donc en priorité sur la basse fréquence qu'il faut travailler, et il y a fort a parier que
beaucoup de problémes seront alors résolus... Si ce n'était pas le cas (imperfection des filtres
de mode différentiel par exemple, dus aux imperfections des composants), I'étude plus précise
du recouvrement serait peut-étre a envisager. En, tout état de cause, la différence entre une
modélisation par trongons de droites de ce phénomene, ou par une exponentielle décroissante
n'est pas fondamentale. Seul le pic di a I'oscillation 2 1'ouverture du MOSFET, dont on peut
aisément prédire la fréquence, apparait clairement.

Il ressort donc de ce paragraphe que la théorie de la dérivée continue ne semble pas
d'une utilité flagrante pour la conception de convertisseurs statiques haute fréquence
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modernes, vis 2 vis des perturbations conduites. Les résultats spectaculaires obtenus par
[GUITTON-99] sont, rappelons-le, obtenus sur du découpage basse fréquence sur le secteur,
avec un GTO dont le temps de commutation extrémement long justifie complétement
l'utilisation de cette théorie. Ils ne peuvent s'appliquer a du découpage haute fréquence que sur
des phénomenes du second ordre. La réflexion sur le dimensionnement de filtres (en tenant
compte de leurs parasites), éventuellement intégrés a la cellule, semble beaucoup plus
importante 2 mener. A ce sujet, il faut tout de méme modérer les réflexions précédentes, dans
la mesure ou les imperfections des filtres (principalement des inductances) font que les
chemins de propagation "remontent” dans la bande 1-10MHz. Or, c'est justement 1a que les
sources peuvent éventuellement "baisser" si elles sont mieux dérivables: de ce fait, on peut
dire qu'a filtrage donné, on peut effectivement faire baisser le spectre des perturbations en
ne jouant que sur les sources.

Une application réellement intéressante de cette théorie semble étre la réduction de
perturbations rayonnées, puisque 13, 1a bande de fréquence s'étend jusqu'au GHz. Pour cela, il
faut alors se concentrer sur le rayonnement des cébles, et donc sur le mode commun. C'est
donc sur les formes d'ondes en tension que 1'on peut tenter de travailler, comme 1'a d'ailleurs
publié [IDIR-99]. 1l reste que, compte tenu de la remarque sur les formes naturellement
"douces" des commutations, il n'est pas certain que le gain soit si important. Encore une fois,
un simple filtrage comme I'a proposé [DOENLEN-00] sera peut-étre plus efficace.
Néanmoins, il faut garder cette solution en mémoire; les formules analytiques du paragraphe
D.2.3 seront alors tout a fait applicables pour proposer des lois de commandes adaptées
(variation du niveau de tension de commande UT ou de la résistance de grille Rg), voire des
lois de variation de capacités MOSFET, pour en faire des composants naturellement plus
"propres" au sens de la CEM. Il reste a prendre en compte séricusement la complexité de
réalisation de ces structures de commande, vis a vis d'un filtrage passif haute fréquence.

D.4. Conclusion

Ce paragraphe avait pour but de présenter des modeles pour la cellule de commutation,
capables de prédire les formes d'ondes en commutation avec une précision raisonnable, en
fonction de seuls paramétres technologiques. Ces modeles sont 2 mi-chemin entre les modeles
comportementaux que l'on cale pour un point de fonctionnement, et les modeles physiques
développés au chapitre C: certaines données constructeurs utilisées sont empiriques, et servent
en fait de "base de donnée" pour reproduire un comportement préenregistré dans des
conditions similaires (typiquement les parameétres de "sofntess" ou le recouvrement en
fonction du di/dt...), mais d'autres parties du modele sont issues de simplifications des
équations completes.

Le résultat est encore peut-étre perfectible, et en tout cas a valider complétement
(mesures et simulations pour beaucoup de composants et de conditions de circuit) pour en
mieux cerner les limites. Toutefois, l'approche est extrémement intéressante puisqu'on a
maintenant a notre disposition des formes d'ondes réalistes, a partir des seules données
technologiques, sous une forme quasi analytique: les dizaines de minutes nécessaires aux
simulations MATLAB du modele complet (fermeture puis ouverture) ont laissé place a
quelques secondes, ce qui permet des variations de paramétres, des études de sensibilité... De
plus, dans certain cas, il n'est méme pas besoin de faire des calculs pour déterminer le degré
de sensibilité d'un parametre: il suffit d'observer par exemple la formule du dV/dt pour voir
que Cds et Cgd n'ont pas le méme role.

L'utilisation de ces modeles se fait 2 plusieurs niveaux: directement par 1'étude des
pertes, ce qui permet un pré dimensionnement du systeme de refroidissement, ou dans le
domaine fréquentiel pour ce qui est de la CEM. Dans ce cas, le spectre des sources de
perturbation (courant absorbé pour le mode différentiel, fluctuation de tension pour le mode
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commun) est filtré par les fonctions de transfert représentant les chemins de
propagation, pour donner la tension sur le RSIL.

Une des conclusions intéressantes de 1'étude précédente est qu'il semble assez peu
efficace, pour le mode conduit des alimentations & découpage, de travailler sur les sources de
perturbation, dans la mesure ot on ne pourra gagner que sur la fin de la bande normative, et
que ce n'est pas 1a ou se situent les problémes vis a vis des normes... Il vaut mieux travailler
sur les chemins de propagation, c'est-a-dire les filtres.

Ceci ne veut pas dire que l'on n'a pas besoin d'une certaine précision sur les sources de
perturbation: par exemple, le pic dii a l'oscillation a l'ouverture du MOSFET peut faire sortir
la tension RSIL du gabarit normatif, et il est donc capital de le prendre en compte, pour par
exemple le filtrer efficacement.

Un des grands chantiers a l'avenir sera vraisemblablement sur ces aspects: une
conception de filtres intégrée a celle du dispositif, qui fera appel a tous les modeéles proposés.
Le filtre et le convertisseur s'influencent réciproquement, et le probléme doit étre considéré
dans son ensemble. Quelques essais ont déja été tentés dans ce sens et devront étre poursuivis:

e [POPESCU-99] a proposé un outil de simulation harmonique extrémement
performant pour prédire directement dans le domaine fréquentiel les niveaux de
perturbation engendrés sur le RSIL. Il 1'a doublé d'un outil graphique représentant
les chemins de propagation privilégiés de ces perturbations, ce qui est d'une grande
aide pour le concepteur.

e [DOENLEN-00] a validé sur des exemples particuliers une démarche intellectuelle
de filtrage intégré, pour réduire les perturbations a la source, ce qui a permis
d'éliminer le blindage du convertisseur tout en continuant & tenir les normes
d'émission rayonnée.

e [CREBIER-99] a montré l'influence que peut avoir le RSIL sur le point de
fonctionnement d'un convertisseur type PFC... de ce fait, les normes peuvent étre
respectées sur un RSIL, mais le convertisseur polluera tout de méme de maniére
excessive sur un réseau réel. Il a de plus montré que l'association de filtres passifs
multiples pour éliminer des pics précis, comme cela peut se faire en basse fréquence
pour les harmoniques 5, 7... est extrémement délicate a cause des éléments parasites -
dus aux éléments de filtrage eux-mémes.

Toutes ces études, tous ces outils sont une base de travail importante, qu'il conviendra
d'unir dans un processus informatisé complet de conception. Les prémices de ce que pourrait
étre cet outil seront exposés au paragraphe E.2.

E. Applications

Le but n'est pas ici de reprendre le contenu des articles et des théses ayant donné lieu
aux exemples cités, mais plutét d'illustrer toute la démarche d'analyse et de compréhension
qui a été proposée jusque 13, sur des cas concrets.

E.1. Importance des mutuelles en électronique de puissance: régles de
céblage

I s'agit ici de 1'étude de la cellule générique qui a sous-tendu tout ce manuscrit: un (ou

plusieurs) MOSFET, une diode PIN et le cablage. La premiére application est directement

inspirée de la connaissance du céblage, et donne une régle de conception générique pour

éviter (ou utiliser a bon escient) les phénomeénes d'interaction puissance-commande dus 2

l'impédance commune de source. On retrouvera ensuite la méme analyse du probléme sur la
mise en paralléle, au paragraphe E.1.2. Dans ce cas de la mise en paralléle, la connaissance du -
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comportement du MOSFET est en plus nécessaire, pour expliquer et mieux contrdler tous les
problémes intervenant dans cette association.

E.1.1. Interaction puissance commande et implantation

Dans le couplage par impédance commune, deux boucles électriques partagent la méme
impédance, Figure 85. Ainsi, la tension aux bornes de cette impédance est due a la somme des
courants des deux boucles et de leurs dérivées.

Source

iy

Y

— Victime

Is

Impédance
commune

Figure 85: Principe du couplage par impédance commune

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

Ce probleme de I'impédance commune se pose dans le cas de 1'inductance de source
(patte source) dans une cellule de commutation constituée d'un interrupteur commandé en
tension (MOSFET), Figure 86. En effet, I'inductance de source L est commune au circuit de
puissance et au circuit de commande.

Lp
e VTN

e

L
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Figure 86 : Couplage par impédance commune au sein de la cellule de commutation.

Un fort front de courant dly/dt est engendré par la commutation. Celui-ci engendre une
tension sur l'inductance commune Ls, qui va a I'encontre du courant de grille et peut troubler
la commutation du transistor de puissance. Ce phénomeéne peut se produire aussi bien a
I'ouverture qu'a la fermeture du transistor de puissance. Une illustration expérimentale a été
effectuée par [MERIENNE-96] avec une inductance commune de source trés forte. Les
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formes d’ondes de la Figure 87 montrent une remise en conduction du MOSFET. Aprés une
ouverture commandée, plusieurs commutations parasites apparaissent. Elles sont
préjudiciables au bon fonctionnement du convertisseur, tant en terme de pertes que de
performances CEM, et doivent étre évitées.
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Figure 87: Perturbation d'un convertisseur statique par impédance commune lors de l'ouverture du MOSFET
(Formes d'ondes expérimentales [MERIENNE-96]).

Les constructeurs de composants de puissance ont tenté de résoudre le probleme de
l'inductance de source en fournissant une quatri¢me connexion, la "source propre" ou "Kelvin
connection" pour les anglo-saxons. L'idée de base est la suivante: pour supprimer une tension
indésirable aux bornes d'une inductance, il suffit de supprimer cette inductance, donc la
portion de circuit commune entre puissance et commande.

Malheureusement, cette vision est un peu réductrice, et a supposer qu'on puisse annuler
méme en totalité cette inductance, cela ne veut pas dire qu'aucune tension ne sera induite dans
le circuit de grille lors de la transition brutale du courant de puissance: des effets de mutuelle
inductance se font toujours sentir...

L'idée que nous avons proposée est donc de considérer le probléme dans sa globalité,
inductance et mutuelle; pour annuler la tension parasite qui se superpose entre grille et source,
il suffit de 1'écrire:

dI dl,
Eq53 Vg =Up—(L, +L, +2Mgs)--dti-(1.s +M,g + My +Mds)T

Il est alors clair que pour éviter toute influence de la puissance sur la commande, il
suffit d'annuler le second terme. On vient donc de proposer une régle de conception sur le
cablage:

Eq54 L +My +Mg +Mgy =0

On peut également envisager un terme négatif, qui viendrait renforcer l'ordre de
commande, et donc accélérer la commutation, ou au contraire un cablage qui limiterait le
di/dt.

Pour des fins de validation, une structure en circuit imprimé a été proposée et modélisée
sur InCa, de maniere a respecter la condition donnée par 1'Eq 54. Les résultats montrent alors,
en simulation comme en expérience, que l'effet de contre réaction que l'on a avec une
implantation "classique" est nettement diminué, et que la commutation est accélérée. Les
pertes dans le MOSFET sont diminuées de plus de 30%, (30 pJ devant 44 pJ)
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swl] )

Figure 90 : exemple de cellule de commutation a deux interrupteurs en paralléle et rdle du céblage

On note alors immédiatement que pour assurer 1'équilibrage des courants (i/ip = %) il
est nécessaire d'assurer des résistances identiques (ce sera essentiellement une action a2 mener
sur les semiconduteurs), mais qu'en plus haute fréquence, ce sont les inductances de cablage
qu'il faut maitriser. Or, on constate que pour annuler le terme supplémentaire, il suffit
d'assurer la condition:

Iy =12

56
= 2

=My — My,

Il est rassurant de constater que si le cablage est symétrique (L; = L, et Mo; = Mp),
cette condition est assurée. Mais il est montré ici qu'il n'est pas nécessaire d'avoir un céblage
symétrique, et qu'une implantation astucieuse peut permettre de compenser des déséquilibres
dus aux inductances de cablage, par les mutuelles.

Cette régle de ciblage peut se généraliser 2 n composants [JEANNIN-RIGE-00], sous la
forme de n-1 conditions a respecter.

Le deuxieme probléme, toujours imputable au cablage, consiste a étudier les surtensions
apparaissant 2 l'ouverture des semiconducteurs, et de s'assurer qu'elles ne soient pas
disproportionnées les unes par rapport aux autres. Pour cela, on modélise les semiconducteurs
en commutation par des sources de courants (dont les pentes peuvent étre évaluées par les
formules analytiques du paragraphe D.2.3). Toujours avec les mémes notations (Figure 90),
en écrivant la tension aux bornes des deux interrupteurs, on obtient

Eq 57 Vdsl= E+(:;—: (L0+L1+2-Mo1)+ 32

=% (LO+MO1+M02 +Mi2)

Eq 58 Vds2 = E+% -(LO+MO1+MO02 + M12)+%- (LO+L2+2-MO02)

En posant %:%-[H%) et AVds=Vdsl—Vds2, la soustraction des équations Eq 57 et
Eq 58 nous donne:
Eq 59 AVds =%-(L1—L2+2-Mm—2-Mm)w%¢%-(},z+moz~mm—Mlz)

On remarque que si la condition de cablage Eq 56 est respectée, 'Eq 59 devient:

Eq 60 AVds:i‘—‘l-aﬂ'--(”;u —-MlZ]

d dt

Pour que les surtensions soient égales lors de I’ouverture, il faut donc que la condition
de céblage Eq 56 soit respectée. Il faut aussi en plus que soit respectée la condition de céblage
(L1+L2)/2 =Mi2, soit avoir des di/dt égaux.




84 Habilitation a diriger les Recherches - Jean-Luc Schanen

Afin d'illustrer la validité de ces conditions de céblage, deux structures ont été
proposées, l'une vérifiant I'Eq 56, l'autre non. Les résultats de simulation comme
d'expérimentation montrent effectivement un meilleur équilibrage des courants (Figure 93 et
Figure 92), comme des surtensions a l'ouverture (22 V d'écart entre les deux composants
contre 5V).
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Figure 91. formes d’ondes simulées et expérimentales montrant le partage des courants entre deux modules de
MOSFETs pour une géométrie équilibrante.

.:. - =t W00 é
TR
1o
(@ (b)
Structure non équilibrante Structure équilibrante
Figure 92. formes d’ondes simulées montrant le partage des courants entre deux modules de MOSFETs pour
deux type de géométries.

Le dernier phénomene a noter dans l'association de semiconducteurs en paralléle, qui lui
est indépendant du céblage, se situe a l'ouverture des composants, pendant la phase de
commutation en tension. En effet, comme il a été montré au paragraphe D.2, lors de
l'ouverture, c'est la tension qui commence & évoluer, jusqu'a ce que la diode devienne
conductrice. Durant cette phase, si les deux tensions des composants Vdsl et Vds2 sont
différentes, un courant de circulation apparait entre les deux composants, comme illustré
Figure 93:
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Figure 93. courant de circulation a I’ouverture




Partie E: Applications 85

Contrairement a ce que pourrait laisser croire la Figure 93 a), l'inductance entre les deux
composants en parallele L ne limite pas le courant de circulation. En effet, les écarts de
tensions entre Vdsl et Vds2 sont réduits par l'apparition du courant de circulation, comme
indiqué Figure 94.
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Figure 94 influence du courant de circulation sur 1'écart de dV/dt.

Pour résoudre ce probléme, il est donc important d'avoir des tensions sur les
semiconducteurs égales durant cette phase, ce qui pourra se faire en jouant sur les paramétres
importants agissant sur les retards et les dV/dt, paramétres explicitement donnés par la partie
D.2.3.

A noter enfin que ce contrdle du dV/dt est vital pour tout ce qui touche a la mise en
série de composants, association qui peut également s'étudier grice a la méthodologie
proposée ([JEANNIN-RIGE-00] et [FREY-00]), mais qui ne sera pas reprise ici.

E.2. Conception sous contrainte CEM d’une cellule de commutation

C'est a cette date le processus de conception le plus abouti. Il s'agit de mettre en ceuvre
simultanément des modeles simples de conception, de manieére a proposer une cellule de
commutation qui, munie de son filtre CEM, tienne un cahier des charges donné: respect des
normes CEM, d'ondulation de tension en entrée et en sortie, stabilité de la régulation...

La démarche adoptée est celle qui a été brievement présentée au paragraphe D.1: il
s'agit de proposer une démarche de conception compléte, sur la base d'une topologie de
convertisseur fixée (hacheur série), sans aucun a priori. Au lieu de procéder de maniére
séquentielle (en concevant d'abord le refroidisseur, puis le filtrage par exemple), nous voulons
procéder a une conception globale, permettant de dégager la solution optimale.

Le cahier des charges fixe les niveaux de tension et de courant en entrée et en sortie, les
ondulations de tension maximales permises, un gabarit CEM a respecter.

En premier lieu, il faut savoir définir a la fois le critére "d'optimum" (la fonction
objectif pour parler en terme plus mathématiques) et les contraintes. Ceci dépend de
l'application: on peut vouloir minimiser un volume de convertisseur sous des contraintes de
respect des normes CEM (application spatiale par exemple), ou obtenir le cofit le plus faible
possible... Ce dernier élément étant difficilement codable par des universitaires de notre
communauté, nous avons retenu le volume comme critére. Il est essentiellement déterminé par
les éléments passifs (selfs et condensateurs) et le refroidisseur. Ce choix semble assez
judicieux, parce qu'il est d'une part homogene (la fonction objectif ne fait intervenir que des
litres...), et d'autre part il fait jouer de maniére antinomique des paramétres comme la
fréquence. Ainsi, avec cette fonction objectif, le probléme est suffisamment contraint, et on ne
risque a priori pas d'obtenir des résultats évidents, car il y aura véritablement un compromis
pertes — ondulations -CEM i trouver.
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Par la suite, cette minimisation s'effectue sous contraintes, la principale étant que le
convertisseur respecte le gabarit de 1a norme CEM. On peut en plus coder des notions comme
le rendement, qui sera susceptible d'intervenir comme une contrainte.

Les parametres sur lesquels on peut jouer sont: le nombre de semiconducteurs associés
en parallele, la fréquence de découpage, les valeurs des éléments des filtres d'entrée et de
sortie, le nombre de capacités a associer en parallele pour réaliser ces filtres, les valeurs des
éléments du filtre CEM (L, Cx, Cy), éventuellement des parametres plus liés a la technologie
de réalisation comme les inductances de cablage de la cellule de commutation ou la résistance
de grille...

Les feuilles de calcul Mathcad développées ont été:

e Une feuille de calcul donnant le spectre des perturbations conduites en fonction de la
fréquence de découpage, du filtre CEM, du filtre d'entrée,

e Une feuille reliant les ondulations de tension en entrée et en sortie en fonction des filtres
utilisés,

e Des feuilles reliant le volume des éléments passifs a leurs valeurs, en fonction des
contraintes électriques associées,

e Un calcul thermique permettant de déterminer la résistance thermique nécessaire au bon
fonctionnement du montage, et partant, le volume correspondant (en fonction des
technologies de refroidisseur proposées)

e Bien évidemment, la feuille de calcul présentée au paragraphe D.2.5, permettant de
prédéterminer les pertes en fonction des parametres technologiques d'implantation.

Ces différentes feuilles ont été agencées de la manilre suivante:

En fonction d'un certain jeu de paramétres (m, d, f, L, nce, ncs, Ce, Cs, Ls, Cx, Cy, [Lc],
Rg)*, et pour le point de fonctionnement désiré (tension et courant ainsi que rapport cyclique),
les diverses feuilles de calcul s'appliquent pour déterminer les pertes (conduction plus
commutation) et donc le radiateur nécessaire, calculer son volume, ainsi que celui des
€éléments passifs du filtre CEM nécessaires pour que le convertisseur respecte les normes.
Ensuite, un algorithme de minimisation est mis en ceuvre (fonction intégrée de Mathcad) pour
trouver le jeu de parameétres qui assure le volume le plus faible. D'autres contraintes comme le
poids des semiconducteurs dans le cofit du convertisseur peuvent étre ajoutées.

Au niveau présentation de I'ensemble, 1'environnement Mathconnex de Mathcad peut
étre utilisé, afin de gérer les données constructeurs en entrée par un ensemble de feuilles
Excel (noyaux magnétiques par exemple, ...), et de fournir des résultats sous forme graphique
en sortie.

La présentation qui vient d'étre faite est assez générale, et implique pé€le-méle tous les
parametres, sans distinguer ceux qui ont une influence prépondérante. Il peut &tre tres
important de proposer des versions simplifiées, ne comportant que les éléments déterminants:
des tests intermédiaires ont déja été effectués avec le jeu de paramétres (m, d, f, Cx, Cy, L),
puisqu'il a ét€ montré au paragraphe D.3.2 que la forme des signaux (déterminée par la
résistance de grille et les inductances de cdblage) avait une influence trés faible sur la CEM
conduite du dispositif. De ce fait, la minimisation peut faire abstraction de ces parametres,
puisque ceux-ci ne jouent que sur les pertes.

Pour le moment, ce travail est en cours, et les résultats encore incomplets. Néanmoins,
certaines analyses ont déja mené a des conclusions surprenantes, qui montrent bien qu'un a

* m: nombre de MOSFET en parallzle, d: nombre de diodes

f: fréquence de découpage

nce, ncs: nombre de capacités mises en parallele pour assurer les filtres d'entrée et de sortie Ce et Cs
L, Cx, Cy: éléments du filtre CEM

Rg: résistance de grille

[Lc]: matrice inductance de la connectique de la cellule de commutation
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priori peut étre dangereux en conception: par exemple, l'augmentation de la fréquence de
découpage n'est pas une garantie systématique de réduction du volume de tous les €léments
passifs... Par la suite, beaucoup d'aller-retour seront nécessaires entres modeles de conception
et simulations plus fines, afin de vérifier que toutes les hypotheses simplificatrices, tous les
parametres négligés, n'ont pas conduit 4 des solutions irréalistes: il faudra alors revenir sur les
modeles de conception, intégrer tel ou tel parasite supplémentaire et recommencer
l'optimisation.

Encore une fois, cette démarche présentera en plus l'intérét de bien cerner tous les
acteurs clés dans une phase de conception, et il est bien plus sfir de partir du plus simple et
d'augmenter la complexité que de faire l'inverse.

F. Perspectives

F.1. A court terme

Une habilitation a diriger les recherches est non seulement un bilan 2 un instant donné,
mais également une prospective. Pour ce qui concerne le court terme -en fait les recherches a
mener dans les trois ans a venir (avec ou sans l'aide de doctorants)- plusieurs voies me
semblent indispensables a poursuivre, et d'autres 2 initier au plus vite.

Sur ces projets, on retrouvera la distinction adoptée pour la présentation de ce
manuscrit, entre la problématique d'analyse et celle de conception. Jusqu'a aujourd'hui, tant
que tous les éléments nécessaires 2 1'analyse n'étaient pas réunis, nous ne disposions d'aucun
moyen pour proposer et surtout comprendre et valider des modeles simples. C'est pourquoi,
tout naturellement, nos premiers efforts ont porté sur la modélisation. Historiquement, nous
avons commencé a travailler sur les éléments parasites de la connectique, sur lesquels la
connaissance était quasi nulle; ensuite, le niveau de prédétermination des inductances de
cablage étant suffisant, il est devenu manifeste que la carence en terme de modele d'analyse se
situait sur les semiconducteurs, et notamment la diode. Nous sommes maintenant aptes a
simuler une cellule de commutation compleéte, incluant MOSFET, diode et céblage, et deux
voies complémentaires s'offrent maintenant:

e perfectionner d'avantage ces modeles d'analyse, et les étendre soit a d'autres composants
(on pense immédiatement a I'IGBT...) soit a des domaines plus larges (capacités parasites
des interconnexions, inclure les problemes de tenue diélectrique, de forces et de thermique
dans la conception des cablage...)

e profiter de la connaissance sur un type de probléme bien précis pour d'ores et déja tenter
nos premiers pas dans la conception, en sachant pertinemment qu'il faudra de toutes
fagons continuer les efforts dans le domaine de l'analyse, car les convertisseurs statiques
ne seront pas exclusivement formés d'une seule cellule de commutation fonctionnant 2
fréquence et rapport cyclique fixes, sous un niveau de tension et de courant donné ! ! !

La premiere solution correspond a l'approche scientifique "classique" (comprendre un
phénomeéne jusqu'a ses fondements les plus intimes, le modéliser avec des raffinements
toujours plus extrémes). Elle est incontournable pour arriver au but de conception que nous
nous sommes fixés, et —soyons honnéte- plus propice 2 publications que la deuxiéme.

Dans cette veine, il semble inévitable d'aborder le probléeme de la modélisation de
I'IGBT et de peaufiner l'identification des parameétres des semiconduteurs (en incluant la
dépendance avec la température). Par ailleurs, le marché de 1'électronique de puissance rapide
s'étend vers la haute tension, que ce soit dans le domaine de la traction, ou dans celui de la
conduite des réseaux. Les problémes d'association série de composants sont déja a 1'étude
(théses de PO JEANNIN, sous couvert du contrat HIPO, qui se poursuivra par celle de
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D.FREY 2 la rentrée de septembre), mais ils seront inévitablement a associer avec une étude
électrostatique poussée des technologies d'encapsulage et de connectique. En effet, c'est bien
beau de proposer des associations série d'IGBT pouvant tenir 15 kV, mais il faudra pouvoir
utiliser et raccorder ce composant ! Sur ce sujet, des retombées intéressantes sont a prévoir,
puisque toutes les technologies busbarre, qui ont, il faut bien le dire, résolu 95% des
problémes de con:mect:ique5 auront du mal a s'imposer telles quelles. Les outils de modélisation
tels qu'InCa vont donc étre d'une grande utilité pour concevoir ces cablages haute tension, que
ce soit au sein du boitier ou pour le raccordement externe...

Au niveau de la conception, il s'agit d'un grand chantier 2 venir. En effet, dans ce
domaine, tout est encore 2 faire, et en premier lieu démontrer la faisabilité d'une réelle CAO
en électronique de puissance. Celle-ci doit répondre a des spécificités bien précises, qui sont
la pluridisciplinarité des phénomeénes a2 modéliser, en contrepartie d'un relativement petit
nombre de composants. La solution pourrait de ce fait s'avérer différente des méthodes de
conception en microélectronique.

Une "magquette" vient d'étre proposée sur la base de Mathcad et de modeles de
conception plus ou moins sophistiqués. Il faut en premier lieu la tester en totalité, de maniére
a voir jusqu'ol elle peut nous permettre d'aller (nombre de parameétres, niveau de complexité
des modeles, pertinence des résultats...). Par la suite, en fonction des problémes rencontrés, il
faudra peut-étre, soit réviser les ambitions au niveau des modeles simples, soit changer
d'environnement.

L'intérét est de tester au plus vite les méthodes et 1'enchainement des procédures. Cette
action permettra dans l'immédiat de faire progresser la réflexion sur la conception en
électronique de puissance, et également sur le theéme de l'intégration de puissance, trés en
vogue a I'heure actuelle...

La méthode proposée étant issue de l'approche de I'électronicien de puissance, elle
pourra étre confrontée par la suite 2 la stratégie du microélectronicien, plus basée sur un
ensemble de régles de conceptions (tenant compte 2 la fois des contraintes électriques et des
matériaux utilisés), implantées dans des environnements adaptés (type Cadence). Il est hors de
question de dénigrer systématiquement a priori ces approches, alors qu'elles ont montré
largement leur pertinence, puisqu'on congoit "du premier coup" uniquement par ordinateur
des processeurs de plusieurs millions de transistors... Il s'agit de proposer des réflexions
complémentaires, se basant sur une connaissance spécifique de la commutation.

Il est tout a fait certain que les problémes réels d'un grand nombre de convertisseurs
feront intervenir des conditions de fonctionnement beaucoup plus complexes pour un
convertisseur: lois de commandes type MLI, charges beaucoup mieux modélisées que 1'idéale
source de courant de la cellule de commutation... Mais il me semble urgent de tester
l'approche dés maintenant, puisqu'on commence a pouvoir le faire. Cela permettra d'éclaircir
nos idées sur la conception en électronique de puissance, puisque malheureusement, on ne
peut réellement choisir entre plusieurs gammes de solutions qu'en les essayant toutes...

Les premiéres applications de cette méthodologie pourraient voir le jour trés tot dans le
domaine de petits convertisseurs intégrés, qui pourraient étre réalisés par le LETI par
exemple.

* En effet, entre un bon et un excellent busbarre, au niveau inductance, 1'écart est faible, et l'optimisation
de ces structures vis a vis d'un critére d'inductance est un probléme assez lourd, pour un gain final souvent peu
significatif...
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F.2. A plus long terme

La problématique de conception dans laquelle s'inscrit cette recherche nécessite
beaucoup de recul sur un grand nombre de domaines. Il faut bien maitriser les phénomenes
physiques multiples pour les modéliser, soit simplement soit précisément. Il faut d'ailleurs
savoir choisir le degré de modélisation adéquat... Par ailleurs, la sensibilisation aux
impératifs technologiques est de rigueur; mieux, il faudrait pouvoir étre acteur dans les
nouveaux développements, proposer de créer par exemple des composants qui auraient telles
caractéristiques sur le plan des capacités parasites par exemple, parce que cela réduirait les
perturbations rayonnées... De plus, les technologies informatiques évoluent a grands pas, et il
est indispensable de suivre un minimum, ne serait-ce que pour pouvoir dialoguer avec les
"concepteurs".

Le laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble permet, par la grande variété des sujets
du génie électrique traités, une sérieuse mise a niveau dans ces domaines. C'est d€ja une
bonne base, mais il faut aller beaucoup plus loin, se perfectionner sur la modélisation des
semiconducteurs ou les techniques de mesure et de simulation issues des hautes fréquences.
Enfin, la partie de conception microélectronique déja citée est bien évidemment
incontournable.

En résumé, pour réussir le pari de la conception, il faut maitriser beaucoup de
connaissances, car il est nécessaire de comprendre pour bien modéliser et de bien modéliser
pour bien concevoir.

Mais une difficulté supplémentaire s'ajoute a cette "universalité" nécessaire pour qui
veut réussir le pari de la conception: il s'agit de ne pas oublier les enseignements du passé: or
il est déja difficile de se tenir au courant dans toutes les disciplines actuelles... et pourtant un
certain nombre de modeles analytiques ou empiriques utilisables en conception ont été
développés il y a des dizaines d'années. Par exemple tout ce qui touche au calcul analytique
d'inductances, (Rosa-groover en 1912 !) ou plus récemment les modeles empiriques de
diodes. 11 faut réussir a ne pas ignorer cette connaissance, sans pour autant la prendre pour
argent comptant, puisque de grosses erreurs ou des hypotheses trop fortes peuvent s'y étre
glissées. Les technologies également évoluant, il se peut tout a fait que le comportement des
semiconducteurs ait radicalement changé, et que de ce fait le modéle comportemental soit
inapplicable...

Cest 1'ensemble de ces difficultés qu'il faut arriver 2 surmonter pour pouvoir faire ses
choix dans le petit monde de la CAO en électronique de puissance. Cela ne se fera ni seul, ni
en un jour...

Avant de conclure, je voudrais mieux préciser le processus de conception en
électronique de puissance, ébauché par J.Roudet lors de son habilitation. A 1'époque, le
concept était entierement nouveau, mais on peut maintenant affiner d'avantage... et nul doute
que dans quelques années, le schéma que je propose Figure 95 sera également caduc...

Ce qu'il est réaliste de proposer pour le moment est une série de phases de
préconception, pour affiner le "design" du convertisseur, et le cas échéant de revenir sur le
cahier des charges. Par la suite, le processus laissera place aux modeles plus élaborés pour
concevoir, d'une maniere séquentielle cette fois ci, certaines parties du convertisseur (cdblage,
refroidisseur...). On peut citer des outils complets de conception des céblages, incluant les
contraintes électriques (isolement, inductances), mais également des éléments
supplémentaires -non pris en compte dans un premier temps car faiblement couplés-, comme
la mécanique (pour la tenue au court-circuit,...). On pense encore a tout l'arsenal de
conception de refroidisseurs. En révant un peu, on peut méme imaginer de définir des
contraintes pour la conception de semiconducteurs...

Bien évidemment, si ces phases n'aboutissent pas, il faudra a nouveau revenir sur les
étapes précédentes. On peut toutefois penser a une validation par expertise de ces cahiers des
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charges partiels: par exemple, une inductance de 1 mH, passant 50A et sans résonance jusqu'a
10 MHz est difficilement réalisable !

N'excluons pas non plus les optimisations plus lourdes sur un nombre restreint de
parameétres, pour peaufiner des aspects particulierement sensibles du convertisseur. On peut
alors revenir par exemple sur ce que proposait James Roudet: définition de la géométrie,
simulation, validation du cahier des charges, et retour éventuel sur géométrie.

Comme on le voit, un certain nombre de ces modules sont 2 peine ébauchés, et on a a
peine la notion de ce que sera la conception de convertisseurs beaucoup plus complexes,
incluant transformateurs et MLI... sans compter avec les bouleversements technologiques qui
modifieront peut-€tre radicalement les problémes a prendre en compte (émergence du SiC...).
Il est donc fort peu probable qu'un chercheur en électronique de puissance soit au chomage
dans le domaine de la conception pour les dix ans a venir au moins ! Le seul risque est qu'il se
retrouve licencié pour incompétence dans son domaine, car celui-ci aura évolué dans
beaucoup de directions connexes. C'est le plus grand écueil qu'il faudra éviter.

Et n'oublions pas les responsabilités diverses et variées qui tombent sur les enseignants-
chercheurs "de bonne volonté"...

Cahier des
[ charges
__| Topologie du
convertisseur
Grands choix
technologiques
(réalisation intégrée, circuit
imprimé, SML ..)
Modeles de
conception
exemples... oul
& possible?
| difficile
Cahier des Cabhier des
charges partiel charges partiel
¢ optimisation fine pour
InCa: conception des phénomenes couplés
conception des composants (of HdA Roudel)
céblages bobinés

Figure 95: chaine de CAO de convertisseur statique: privilégier les phases de préconception avant d'avoir
recours a des outils plus lourds.
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G. Et les outils ?

On ne saurait achever une réflexion sur les méthodologies de conception en
€lectronique de puissance sans toucher un mot des outils informatiques disponibles. N'étant
absolument pas un spécialiste, je me bornerai 2 donner mon avis sur la question, avis d'un
électronicien de puissance et non d'un informaticien...

D'une maniere générale, pour le développeur et l'utilisateur de modeles, il me semble
qu'on doit privilégier au maximum les outils commerciaux existants, et ne développer ses
outils que si les premiers se révélent inopérants.

En ce qui concemne les outils d'analyse, selon ce qu'on cherche a tester, plusieurs
environnements sont disponibles. Pour tout ce qui touche a la notion de circuit électrique
équivalent, il semble que des outils de renommée internationale comme PSPICE et SABER
soient relativement adaptés, et ce a plusieurs niveau: la description a base d'un descripteur
graphique "schematic" est assez conviviale, et ces outils sont donc facilement reconfigurables.
Il est tout a fait possible de tester 1'influence de la présence ou de la valeur d'une capacité de
mode commun supplémentaire par exemple... Le gros handicap de ces outils générique, sur le
plan de I'analyse toujours, se situe au niveau des modeles de semiconducteurs. Pour ce qui est
de PSPICE, tous les composants a structure bipolaire (donc faisant intervenir une charge
stockée) ne sont pas modélisables par des schémas électriques équivalents, comme cela a été
illustré au paragraphe C.3.2. Un certain nombre de modeles ont tout de méme été implantés
([STROLLO-94], a base de ligne R-C), qu'il faudra tester. Quant a la bibliotheque de
composants de SABER, la plus fournie au monde a I'heure actuelle, l'inconvénient majeur est
le cryptage des modeles, ce qui ne permet pas d'en connaitre réellement les fondements et les
limites: d'aprés H.Morel, du Cegely-ECPA, en codant les équations du modele d'IGBT
d'Hefner, censé &tre implanté dans SABER, on retrouve bien les résultats de la publication...
mais pas ceux de SABER ! 1l reste la possibilité de développer ses propres équations au sein
de ce logiciel, afin de créer ses propres modeles, mais il semblerait que le langage MAST,
propre 2 cet environnement, soit assez délicat d'utilisation: pour citer un des utilisateurs "il est
assez facile de programmer en MAST, il est beaucoup plus dur d'étre sfir que le programme
effectue bien les opérations que 1'on pense..." A noter que 1'équipe de recherche de Tarbes a
achevé le portage des équations de la diode (et de 1'lGBT) sur SABER. C6té, PSPICE, le
développement de modele est sur le papier possible, a 'aide du module "device équation”, qui
permet de développer ses propres équations en C. La, c'est au laboratoire que I'expérience fut
menée, d'assez sinistre mémoire: le module n'a jamais pu étre installé (version du systéme
d'exploitation, du compilateur... et un service aprés vente désastreux !).

Ceci dit, il ne me semble pas que ces limitations actuelles soient rédhibitoires: les
modeles évoluent au cours des années, et les problemes informatiques se corrigent. En clair, il
y aura toujours un SABER ou un SPICE ou tout autre produit équivalent (on peut penser a
SMASH, qui intégre dorénavant les modeles du CEGELY...) pour travailler sur l'analyse des
commutations en électronique de puissance. Le probléme restera toujours sur le plan de la
communication: il est toujours beaucoup plus simple (notamment outre-atlantique) de parler
de simulation spice ou saber, plutdt que d'un autre logiciel: n'étant pas commercant d'outil de
simulation, il ne me semble pas indispensable de gaspiller de 1'énergie a marcher a contre
courant, alors utilisons des logiciels universels, tant qu'ils restent efficaces !

L'inconvénient majeur de ces outils génériques reste la lourdeur de I'environnement. Sur
ce plan, pour tester un modele, des logiciels génériques de mathématiques, comme MATLAB,
sont plus adaptés. Mais la lenteur est telle par rapport a un langage compilé, que cette
approche ne peut étre que transitoire.

Signalons enfin que, compte tenu de la méthode de modélisation de la connectique
retenue, qui fait intervenir un certain nombre d'inductances, les stratégies de mise en équation
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dans ces logiciels de simulation de circuit électrique (potentiel de nceud) deviennent mal
adaptées, ce qui n'est pas sans poser des problémes épineux: un "simple" busbarre, représenté
par un maillage inductif 100*200, étudié en analyse harmonique par PSICE représente des
temps de simulation de plus de six heures, sans les semiconducteurs ! C'est d'ailleurs ce qui a
motivé le développement d'un solveur circuit dans InCa... (E.CLAVEL).

Au niveau des outils de conception, I'horizon est moins clair dans la mesure on, comme
il a été dit, on en est encore aux débuts sur le plan des modeles. En revanche, la
problématique de conception a2 base de modeles analytiques ou numériques "légers"
commence a Etre assez bien maitrisée, a en croire les équipes de recherche du laboratoire
travaillant sur le sujet.

Le probléme est de savoir & quel moment les outils standards du commerce, MATLAB,
Mathcad ou autre Maple deviennent moins performants que les environnements "maison" de
conception, type Pascoma ou Eden. Encore une fois, pour tester des modeéles simples et
éventuellement un probléme de minimisation, mathcad est exactement ce qu'il faut (aux
nombreux bugs prés !). On objectera 2 juste titre la lenteur de I'environnement Mathconnex
qui "encaspule" les différentes feuilles Mathcad. On pourra effectivement ergoter sur la faible
robustesse des algorithmes de minimisation de Mathcad, il n'en demeure pas moins que pour
des premiers essais, ol somme toute la difficulté se situe encore au niveau de la pertinence
des modeles, les environnement commerciaux offrent une convivialité plus grande que les
outils "labos", et aident réellement 2 mieux appréhender les problémes de conception. A mon
sens, le jour ol se posera réellement le probleme de robustesse d'un algorithme de
minimisation, il faudra effectivement se reporter vers les solutions "maison". D'ici 1, il me
semble plus raisonnable de se concentrer sur les problémes de modélisation, de faire ses
armes sur des outils standards, jusqu'a ce que ceux-ci s'aveérent effectivement déficients.

H. Conclusion

Au moment de mettre un point final 2 ce manuscrit (quel soulagement !), je voudrai

simplement rappeler les deux idées directrices qui ont sous-tendu ce travail:

e la conception en électronique de puissance est pluridisciplinaire et cet aspect sera
renforcé dans les années a venir.

e on ne peut pas faire de la conception avec des modeles d'analyse (et inversement,
bien entendu). Pour faire des modeles de conception, il faut pourtant étre passé par
cette phase d'analyse, car rien ne nécessite plus de connaissance que la simplicité (!).
Toute la partie D.2 n'aurait pu étre présentée sans de nombreuses simulations du
logiciel d'analyse (C.4).

Il ressort de cette réflexion qu'une activité de recherche bien équilibrée dans ce domaine

doit associer les deux approches analyse et conception. C'est ce que je désire continuer.
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Conditions de commutation Conditions de circuit

E =300 Io:=7 Lb :=170-10"° inductance hors partie commune
avec la commande

N - J; "6
6704 1:=1049 Lc :=12.2-10 ’inductance commune avec la commande

Parameétres du driver

Rg =75 UThigh =15 UTlow i=-5

Parameétres du MOSFET
Rdson:=02  Vth:i=3.55 Cgd :=45-10""2 Cds :=80-10""2

Idlim :=8 Limite zone quadratique-linéaire sur la caractéristique statique du MOSFET ID(Vgs)
ATTENTION: pour la définition rigoureuse du rapport cyclique, il faut que Idlim soit > lo/2.
Par ailleurs, cette distinction parabolique, linéaire n'a pas été faite a I'ouverture (de fait, elle ne
se justifierait que si lo>Idlim).

g:=2 transconductance -valeur au voisinage du seuil (utilité juste pour le dV/dt).
0= g (=150 amortissement des
,J (Lb+ Lc)(Cds+ Cgd) oscillations

Parameétres de la diode

Courant de recouvrement de la diode en fonction du di/dt - paramétre softness

-4
T didton) ‘=— 10 -didton S(didton) i= 13-10 + didton-410-107'2

1000-10° didton-10""% 4 110-10°®

Cliittes do tonsici correspond a une diode STTA (datasheet)

Vdio :=1.15 Rdio :=0.017



FERMETURE du MOSFET

Calcul du parameétre o de I'évolution du courant

Al UThigh~— Vth -
2-(Lb+u:)-x2+2-( [o+}_nn(x)).x_

Io+In'n(x))
g =0

Rg-Cgd Rg-Cgd
x>0

x0 ‘=Trouver(x)

51 :=x0°

Calcul du di/dt max et des Paramétres K et IRM correspondants

didtmax :=2-81- ’L:l‘_’ﬂ Formule de Merienne
1

didtmax-107% = 263.748

[21o-(UThigh- Vth) _ -6

IRM := Irm(didtmax) K i=S(didtmax) A Rg:Cgd-(Lb+Lc)

IRM = 18.462 K =0.456

OUVERTURE du MOSFET

Soit

[2-(Lb+Lc)-x2— 2.(

“Jg)q]i_unow-vm o

Rg-Cgd Rg-Cgd
x0>0

x0 :=Trouver(x)

82 1=x0?



Version la plus compléte

Idlim
61

0 (IRM+ Io — Idlim + didtmax-t1)
‘_

didtmax

ID2(t) = [tle
A

‘K

T+

didtmax

wrs [ 1_0)
251 282

Io
02
2:52t4
®
Io if t=<0
(1o-81¢%) if 0<t<ul
(-didtmax-(t— t1)— Idlim+ Io) if t1<t<t2

[— l:RM-exp[' (=
T

Be

tde—

Ae

]] if 2<t<t3

[52:t- 8y?] if B<t<B+u

A-(sin(0-(t— t3—t4))-exp(-L-(t—t3—t4)))+Io if t4+ t3<t<-z—+ 3+ 14

Io otherwise

Version linéaire simple sans recouvrement (en temps et en Laplace). attention pour Laplace, on
considére des signaux causaux !!!

didtl :=didtmax didt2 :=didt1

Io 0T Io

+
didtl-2 2-didt2
Io if t<0

IDO(t) = | 2

To—didtlt if 0<t<—2
didtl

Io
didtl

0 if <tsSt2

(did2-(t- 2)) if ©2<t< 1|10
didt1 2 2.dide2

Io otherwise

IDpO(p, didt1, did2) :=- ﬂl'(l—ﬁ){p(—p- o \\]
: didt1

did2 [ ( Io Io ) ( ( Io ))
+ -€Xp|-p- +0T- | 1—exp|-p——o
p2 didtl-2 2-did2 dide2




Version linéaire simple avec recouvrement (en temps et en Laplace)

IDI(t) = | 2e Io +oT—- o

didtl-2 2.dide2
Io if t<0
To—didilt: if Oxtc 0t RM
didt1
-IRM 4 K-didt1 - t-—Iit_.IR_E i Io-I-IRM(t( IQ+IRM+ IRM
didt1 didt1 didtl  K-didtl

Io+ IRM & IRM
didt1 K-didtl

0 if <t<t2

(didR-(t- ©2)) if ’<t< +T| 4+ —2
didt1-2 2-dide2

Io otherwise

IDpi(p, didtl, did2, IRM) :=- 391 _ expl-p Io-l-[R.M))
2 didt1

K-didtl - Io+IRM)\ || f— ekp|-p
2 didtl K-didtl

did2 o[ T g7l )-(l-exp(-p Io ))
p? didt1-2 2.didt2 didt2

o+ g-(Vth= Ut)
Cgd-(1+Rgg) +Cds

¥

Définition de la tension MOSFET dvdt(Ut) =

Vds2(1) = |0 ’_Id;i“‘
1

1o (IRM+ Io— Idlim + didtmax 10)
didtmax
1 E- RdioIDX(t) - Vdio— (Lb+ Le)-didtmax
-dvdt(UThigh)

E — Rdson-‘Io
—

B
dvdt(UTlow)

Io Io
281 A282
(E- Rdio-lo— Vdio) if t<0
(E - Rdio'ID2(t) — Vdio— (Lb+Lc)-2-81-t) if O<t<t0
(E - RdioID2(t) = Vdio— (Lb+ Lc¢)-didtmax) if tO<t<tl
(E— Rdio-ID2(t) — Vdio— (Lb+ Lc)-didtmax + dvdt(UThigh)-(t—t1)) if t1St<tl+ 2
(Rdson-Io) if tl+ 25t<td
(Rdson-Io+ dvdt(UTlow)-(t— t4)) if t4<t<td4+ 3

tde—0-T+ 3

[E+ (Lb+ Lc)%IDZ(t)] if t4+ BT
t









Calcul des pertes

Pm2(t) =(Io— ID2(t))-Vds2(t) Pd1(t) :=IDI(t)-Vdiol(t)
Pmli(t) :=(Io- ID1(t))-Vds1(t) Pd2(t) :=ID2(t)-Vdio2(t)

Puissance moyenne sur une période: MOSFET. ATTENTION: pour des signaux trés rapides
l'intégrale numérique n'échantillone pas assez...

T T
pm2:=L.|  Pm2(t)at pMmi:=L.|  Pmi(ndt
Tlo T Jo

PM2 = 44.096 PM1 = 56.458

Puissance moyenne sur une période: Diode. ATTENTION: compte tenu de la modélisation,
les pertes a la fermeture de la diode sont systématiquement nulles (sauf si on tient compte
des chutes de tensions de la diode). Dans ce cas, l'intégrale numérique déconne.

T T
pp2:=L.|  Pat)dt pp1:=L.|  Pal(ndt
T Jo T Jo

PD2 = 15.739 PD1 = 36.403

Pour toutes ces raisons, on sépare sur des intervalles différents: de 0 a trec+5*1 et du début de
la commutation a oT jusqu'a 5/, plus la phase ou le composant conduit

. . Idlim
IRM + Io - Idlim + didtmax - [—— B .
trec2 i= 81 1= mM K deboff2 :=0-T+ ‘ Io - ' Io _ E - Rdson-Io
' didmax didtmax N231 4282 dvdt(UTlow)
finon2 :=max( muw trec2+ 51
-dvdt(UThigh)

trecl :=w finonl :=max( trecl-{—m trecl + L )
didtl - dvdt(UThigh) K-didtl
deboffl := Io +0T= Io B E — Rdson-Io finoffl = Io +oT)+ Io
didt1-2 2.did2 dvdt(UTlow) didtl-2 2-did2
deboff2 3
inon2 deboff2 +-C—
EM2_1:= 5 Pm2(t)dt EM2 2= J‘ﬁ > Pm2(t)dt EM2 3= Pm2(t)dt
no deboff2
EM2 1= 5.225-10"4 EM2_2 = 3.58-10'5 EM2 3 = 1.225-10-‘t
finonl deboffl finoff1
EMI_1 :=j- Pmil(t)dt EMI1_2 1=J. Pmi(t)dt EMI1_3 :=j- Pml(t)dt
0 finonl deboffl
EMI_I = 5.945.10°* EMI1_2 = 3.591-10°° EMI1_3 =1.219-107"






Interprétation CEM

N=2008 Echantillonage pour FFT
n:=0,1.N-1

D2 :=1D2( et -n) IDf1 :=11)1( i -n) IDfO :=IDO( £ -n)
" N-1 s N-1 = N-1

Spectre2 :=fft(IDf2) ~ Spectre0 :=ff(IDf0)  Spectrel :=ff(IDf1)

Définition du gabarit d'un trapéze symétrique

Trap(f, ord) = | (ord— 2010g(£T)) if femOoo
Io
0.8
didtmax
ord- 20-log __'_f_g_ﬁé__ - 40-log -; otherwise
Io 0.35
08— s
didtmax 08 Io
didtmax

m:=1,2. 10%T

Norme CISPR 022

norme(f) := (91—20-10g( )) if 10-10°<f<150-10°

10000

(66-—20-Iog(15f )) if 150-10°<f<500-10°

56 if 500-10°<f<5-10°

60 otherwise
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Comparaison des spectres du courant pour trois niveaux de modélisation
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Vérification de la notion de FFT par rapport a la transformée de Laplace et influence d'un pic
de recouvrement (modélisé simplement)

didtl :=didtmax  didt2 =didt]
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Ecart entre faible (1.5) et fort (15) recouvrement...
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