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Résumé

Cette these porte sur 1’étude de nouveaux composants de puissance a base de nitrure de
gallium et d’un substrat céramique coffrité a haute température dans l'objectif de concevoir
un convertisseur de puissance intégré fonctionnant en environnements séveres. Les travaux
effectués durant cette these sont réalisés dans le cadre du projet MEMPHIS/GALION (Module
Electronique Miniature de Puissance Hermétique Innovant pour applications en environnement

Sévere).

Dans un objectif de réalisation de convertisseurs de puissance plus intégrés I’amélioration et
I’évolution de I’électronique de puissance dans les années a venir passera par le fonctionnement
a des fréquences de découpage plus élevées de ces convertisseurs et/ou d'un fonctionnement a
plus haute température. Ces améliorations sont intimement liées a I’évolution des composants
a semiconducteur et a la réduction de leurs pertes. Le projet MEMPHIS/GALION a comme
objectif la réalisation d’un démonstrateur reflétant les améliorations attendues de I’électronique

de puissance.

Le premier chapitre de cette thése expose un état de 'art des semiconducteurs a grand
gap afin de comparer leurs potentiels dans les domaines de la commutation haute fréquence
et de la haute température. Il permet de détailler les caractéristiques des principaux semi-
conducteurs utilisés aujourd’hui dans I'électronique de puissance et lesquels le seront dans les
prochaines années. Ce chapitre développe en particulier les propriétés propres de la famille des

semiconducteurs ITI-V auquel le nitrure de gallium appartient.

Le deuxiéme chapitre est consacré a I’étude d’un substrat céramique coffrité a haute tem-
pérature. Ce substrat n’est pas adapté a l'origine aux problematiques de 1’électronique de
puissance mais il peut apporter des solutions nouvelles dans le cadre d’un fonctionnement dans
des environnements hermétique haute température. Ces caractérisations et modélisations per-
mettront de connaitre ses possibilités mais aussi ses limites pour une utilisation en électronique

de puissance.

Les troisieme et quatrieme chapitres sont dédiées a 1’étude électrique et thermique d’une
cellule de commutation (bras d’onduleur) a base de composants GaN pouvant fonctionner a une

fréquence de commutation supérieure a 1 MHz. Ce composant est caractérisé statiquement puis



en commutation fournissant un modele électrothermique comportemental fiable a température
ambiante et jusqu’a 190 ° C. Ces caractérisations permettent la réalisation d’'un modele de la
structure complete d’un hacheur avec sa charge afin d’évaluer les pertes par commutation et

les phénomenes provoquant des pertes dans les transistors et d’en comprendre les origines.

L’objectif du dernier chapitre est de s’appuyer sur les études et les modeles développés
dans les parties précédentes pour étudier et prédimensionner une structure a résonnance (LLC)
adaptée a un fonctionnement a des fréquences de découpage au dela du mégahertz utilisant les
transistors GaN étudiés. Cette étude permettra de mettre en ceuvre une stratégie de commande
adéquate pour concevoir, au final, un convertisseur de puissance intégré haute fréquence, a

faibles pertes, a base de transistors a grand gap.

Mots clés : Semiconducteur a grand gap — Nitrure de gallium — Convertisseur a haute fréquence

— HTCC — Convertisseur a résonnance — LLC



Abstract

This thesis focuses on the study of new power transistors based on gallium nitride and
high temperature cofired ceramic substrate. The aim is to design an integrated power converter
operating in harsh environments. The work performed in this thesis is implemented in the
context of MEMPHIS/GALION project.

To achieve the aim of more integrated power converters, in coming years, the power electro-
nics improvement and development include the increase of the converter switching frequencies
and/or high temperature operating. These improvements are closely related to the evolution of
semiconductors to reduce their losses. MEMPHIS/GALION project aims to achieve an indus-

trial demonstrator reflecting the expected improvements in power electronics.

The first chapter of this thesis presents a wide bandgap semiconductors state-of-the-art to
evaluate their potential in the areas of high frequency switching and high temperature. This
provides an opportunity to outline the characteristics of the main semiconducteur used today in
power electronics and which will be used in the coming years. This chapter develops especially

the specific properties of III-V semiconductor familly which gallium nitride belongs to.

The second chapter examines high temperature cofired ceramic substrate. Initially, this
substrate is not adapted to the particular issues of power electronics, but it can lead to new
solutions as part of an operation in high temperature hermetic environments. These characte-

rizations and modeling will show its capacites but also its limits for use in power electronics.

The third and fourth chapters are dedicated to electrical and thermal studies of a GaN-
based switching cell (inverter leg) that can operate at a switching frequency greater than 1 MHz.
The static and switching behavior are characterized providing reliable behavioural electrother-
mal model at room temperature up to 190 ° C. These characterizations allow the achievements of
a model of the full inverter leg converter (from the source to the load) to evaluate the switching

losses and phenomena causing this losses in the transistors and to understand its origins.

The aim of the final chapter is based on studies and models developed in the previous

chapter to study and predetermine a resonant power converter (LLC) for operating at switching



frequencies beyond megahertz using GaN transistors. This study will implement a suitable
control strategy in order to, finally, design a low loss integrated high frequency power converter

based on GaN transistors.

Keyword : Wide bandgap semiconductors — Gallium Nitride — High frequency power converter

— HTCC — Resonant power converters — LLC



Glossaire

2DEG — Two-Dimensional Electron Gas Gaz d’électron ne pouvant se déplacer que sur
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HTCC — High Temperature Cofired Ceramique
trad. : Céramique coffrité a haute température. 51, 52, 62, 66, 71, 73, 74

InGaN — Indium Gallium Nitride
trad. : Nitrure de gallium-Indium. 28, 29
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trad. : Céramique coffrité a basse température. 51

MOSFET — Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor,
trad. : Transistor a effet de champ a structure métal-oxyde-
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numeérique. 90, 92
wurtzite Type de structure cristalline. 28, 29, 35

ZCS — Zero Current Switching

trad. : Commutation a zéro de courant. 194, 196, 197

ZVS — Zero Voltage Switching
trad. : Commutation a zéro de tension. 185, 192, 194-196, 215, 232



Table des matieres

Introduction 1
Int.1 L’évolution de I’électronique embarquée dans les différents domaines . . . . . . . 1
Int.1.1 Problématique de ’électronique embarquée . . . . . . . . .. .. ... .. 1
Int.1.2 Domaine aéronautique . . . . . . . . .. ..o 2
Int.1.3 Domaine automobile . . . . . . . ... ... o 3
Int.1.4 Domaine spatial . . . . . . . . . . .. ... 4
Int.1.5 L’industrie pétroliere . . . . . . . . . . ..o )
Int.1.6 Les micro-réseaux d’énergie . . . . . . . . . ... 5
Int.2 Les semi-conducteurs de puissance . . . . . . . . . . . . ... ... ... ... .. 7
Int.2.1 Les nouveaux semi-conducteurs grand gap . . . . . . . . .. .. ... .. 8
Int.2.2 L’apport des composants grand gap . . . . . . . . . . .. ... ... ... 9
Int.2.3 Le carbure de silicium . . . . . . .. . ... ... oo 10
Int.2.4 Le nitrure de gallium . . . . . . . .. ... 0oL 12
Int.3 Problématique . . . . . . . . . .. 16
Int.3.1 Le projet MEMPHIS/GALION . . . ... ... ... ... ... ... ... 16
Int.3.2 Objectifs et périmetre de travail . . . . . . . . ... ... ... ... ... 18
Int.3.3 Conclusion . . . . . . . . . . 23

1 Etat de Vart des composants GaN 27
1.1 Le nitrure de gallium . . . . . . . .. .. .. 27
1.1.1 Evolution scientifique . . . . . . . . ... ... 27

1.1.2  Physique du matériau . . . . . . . ..o 27
1.1.3 Propriétés thermiques . . . . . . . . . . ... 29
1.1.4  Propriétés optiques . . . . . . . . .. 29

1.1.5 Propriétés électriques . . . . . . . . .. 29
1.1.6 Comparaison Si, SiC, ... . . . . . . .. . 31

1.2 Les transistors HEMT . . . . . . . . . . 33



1.2.1 Création d'une hétérojonction . . . . . . . . . .. .. ... ... ..., 34

1.2.2  Détermination de la densité électronique du gaz d’électrons bidimension-

nel (2DEG) . . . .. 37

1.2.3 Modélisation des transistors GaN HEMT . . . . . . . ... ... ... .. 43

1.3 L’épitaxie du GaN . . . . . . . . .. 44
1.3.1 Homoépitaxie (subtrat GaN massif) . . . . . .. ... ... ... .. .. 44
1.3.2  Hétéroépitaxie . . . . . . . . . L 45

1.4 Structure interne d’'un composant HEMT GaN sur silicium . . . . . . .. .. .. 47
1.5 Conclusion . . . . . . . . . 49

Etude et caractérisation d’un substrat HTCC pour un convertisseur DC/DC

au GaN 51
2.1 Présentation du HTCC . . . . . . . . . . ... .. . . 52
2.2 Caractérisations de la résistance des pistes . . . . . . . . ... ... 54
2.2.1 Probleme lié aux pistes fines . . . . . . .. ... L. 55
2.2.2 Bancdemesures . . . . .. ... 55
2.2.3 Erreur de mesures et chiffres significatifs . . . . . . ... ... ... ... 57
2.2.4 Mesure des pistes . . . . . .. 58
2.2.5 Détermination des parametres du modele des pistes . . . . . . ... . .. 59
2.2.6  Modélisation des pistes . . . . . . ... 62
2.2.7 Synthese sur la résistance des pistes . . . . . .. ..o L 65
2.3 Caractérisations de la permittivité relative de I'alumine . . . . . . . . . ... .. 66
2.3.1 Mesures de la capacité . . . . . . .. ... ... 67
2.3.2 Modélisation de la capacité . . . . . ... ... oL 68
2.3.3 Synthese sur la permittivité relative de I'alumine . . . . . . . .. . ... 73
2.4 Conclusion . . . . . . . . 74

Caractérisations électriques et thermiques de composants GalN dans une

structure de hacheur 75
3.1 Les transistors EPC . . . . . . . . . . 76
3.1.1 Caractéristiques générales . . . . . . .. ... 76
3.2  Caractérisation électrique statique . . . . . . . . .. ..o 7
3.2.1 Caractérisation a température ambiante . . . . . .. . ... ... . ... 78
3.2.2 Caractérisation en fonction de la température . . . . . . . .. ... ... 83
3.2.3 Synthese sur le comportement électrique statique . . . . ... ... ... 86
3.3 Caractérisation électrique dynamique (carte 1) . . . . . . . ... ... 86
3.3.1 Implantation des composants sur PCB . . . . .. ... ... ... ... 87

3.3.2 Structure de test . . . . . . 89



3.4

3.5

3.6

3.3.3 Mesures réalisées . . . . . . 95

3.3.4 Synthese sur le comportement électrique dynamique (carte 1) . . . . . . 99
Caractérisation électrique dynamique (carte 2) . . . . . . . . . .. ... .. ... 101
3.4.1 Amélioration de la structure de test . . . . . . . . ... ... ... 101
3.4.2 Mesures réalisées . . . . . .. 105
3.4.3 Synthese sur le comportement électrique dynamique (carte 2) . . . . . . 111
Caractérisation électrothermique . . . . . . . . . .. ..o 112
3.5.1 Méthodologie de mesure des pertes . . . . . . . . .. ... ... ... .. 113
3.5.2 Modele analytique du dispositif de mesure thermique . . . . . . .. . .. 115
3.5.3 Simulation de la structure d’instrumentation thermique . . . . . . . . .. 122
3.5.4 Mesures des pertes d'une cellule de commutation . . . .. ... .. ... 126
3.5.5  Synthese sur la caractérisation électrothermique . . . . . . . .. .. . .. 131
Conclusion . . . . . . . . 132

Modélisation—simulation électrique et thermique d’une cellule de commuta-

tion GalN 135
4.1 Modele électrique du transistor GaN I’EPC . . . . .. . .. ... 0L 136
4.1.1 Source de courant Iy, . . . . . . . .. 137
4.1.2 Capacité Cyq . . . . . . . 141
413 Capacité Coq . . . . . . . .. L 142
414 Capacité Cys . . . . . . ..o 143
4.1.5 Diode Schottky Dyset Dgq . . . . . . . ... .. 143
4.1.6 Résistances d’acces . . . . . . .. 144
4.1.7 Résistances de convergence . . . . . . .. ..o 145
4.1.8 Simulations statiques . . . . . . ..o 145
4.2 Simulation de la premiere génération de carte d’essai . . . . . . .. ... L. 146
4.2.1 Modele de la structure . . . . . . ..o 146
4.2.2 Simulations dynamiques . . . . . .. ..o 153
4.2.3 Etude de la surtension lors du front montant de Vi, . . . . . . . . . . .. 157
4.2.4 Effet du courant de charge sur la variation de la tension V., pendant le
front descendant . . . . . .. .. 159
4.2.5 Modification de la tension de blocage des transistors. . . . . . . . . . .. 160
4.3 Synthese sur les simulations statiques et dynamique de la premiere génération
de carte d'essai . . . . . . . 161
4.4 Simulation de la seconde génération de carte d’essai . . . . . . . .. ... ... 163
4.4.1 Modifications apportées sur la seconde génération de carte d’essai . . . . 163

4.4.2 Modele de la structure . . . . . . ... 166



4.4.3 Simulations dynamiques . . . . . .. .. 169

4.5 Synthese sur les simulations dynamique de la seconde génération . . . . . . . .. 171
4.6 Modele électrothermique . . . . . . . .. oo 172

4.6.1 Simulations du modele électrothermique . . . . . . ... ... ... ... 173
4.7 Synthese sur la simulation électrothermique . . . . . . . . ... ... ... ... 177
4.8 Conclusion . . . . . . . . 180

5 Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance a base de com-

posant GaN 183
5.1 Les structures de convertisseur a résonnance . . . . . . . . . . . . ... ... .. 185
5.1.1 Etude d’un convertisseur & résonnance LLC . . . . . .. ... ... ... 188
5.1.2  Etude du circuit magnétique . . . . . . ... ... 199
5.1.3 Calcul des éléments du modele du circuit LLC . . . . . .. ... ... .. 203

5.2 Reéalisation d'un circuit magnétique de test . . . . . . . . ... ... 210
5.2.1 Mesures et simulations du circuit magnétique . . . . . ... . ... ... 213

5.3 Simulations du convertisseur de puissance a résonnance . . . . . . . . . . . . .. 215
5.3.1 Simulations en fréquenciel . . . . . . ... 216
5.3.2 Simulations temporelles . . . . . . ... 219

54 Conclusion . . . . . . . .. 232
Conclusion générale et perspectives 235
5.5 Conclusion générale . . . . . . . . ... 235
5.6 Perspectives . . . . . L 238

Bibliographie 240



Introduction

Introduction

Int.1 L’évolution de 1’électronique embarquée dans les

différents domaines

Int.1.1 Problématique de I’électronique embarquée

Les dispositifs électroniques de puissance connaissent depuis longtemps un essor tres impor-
tant [1,2]. Aujourd’hui, cette discipline du génie électrique fait partie de domaines d’applications
vastes et variées pour des puissances s’étalant sur une large gamme (d’une centaine de milliwatts
a plusieurs centaines de mégawatts). La volonté des industriels quasi unanime de vouloir inté-
grer les systemes de puissance dans des dimensions de plus en plus réduites existe et nécessite,
pour se faire, une augmentation de la densité volumique de puissance du systeme, impliquant la
réduction du nombre de composants (permettant une meilleure intégration) et 'augmentation
de leur rendement. L’intégration plus poussée repose en particulier sur l'accroissement de la
fréquence, ce qui augmente d’une part les contraintes électriques [3], et entraine des contraintes
thermiques obligeant a des moyens de refroidissement plus intégrés [4], et d’autres part, des
contraintes d’usages telles que la CEM. Cette volonté d’intégration traduit un besoin de flexi-
bilité, de fiabilité et de diminution des cofits de production et d’exploitation des équipements.
Les besoins en température se justifient également par des applications plus spécifiques fonc-
tionnant dans une ambiance elle-méme a température élevée [5]. Cela touche des domaines tels
que 'aéronautique, la traction ferroviaire, le forage, I'automobile, les réseaux de distribution
électrique et le spatial. L’augmentation de la fréquence de découpage dans les systemes en-
gendre des fronts de tension et de courant qui générent des perturbations au sein méme du
convertisseur ou vers l'extérieur [3], il devient donc nécessaire de bien les connaitre car outre
les probleémes d’interaction, ces perturbations provoquent aussi des pertes supplémentaires [6],

stressent les composants et doivent étre connues pour répondre aux criteres de qualité et de su-

Contribution & la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN-Application 1
a un convertisseur en environnement sévere



Int.1. L’évolution de l’électronique embarquée dans les différents domaines

reté de fonctionnement. Cette montée en température et en fréquence des systemes électriques
sont donc des enjeux considérables de 1’électronique de puissance du futur dans les systemes

embarqués [7].

Int.1.2 Domaine aéronautique

Les problematiques majeures de I'industrie aéronautique sont le poids des systemes qui
influe directement sur la consommation d’énergie (carburant) de l’appareil ainsi que les délais
de maintenance et de conception. Ces facteurs affectent directement le cotit de transport [8].
L’objectif fixé par les constructeurs est de diminuer la consommation du carburant a bord et
de remplacer les systemes hydrauliques progressivement par 1’énergie électrique pour au final
utiliser le réacteur comme vecteur pour la génération d’énergie électrique. Pour ce faire, deux
programmes de recherche ont vu le jour. Le premier travaillant sur les matériaux composites [9],
le second étant avion « plus électrique » [10]. La conception de ces avions implique une augmen-
tation de I’énergie électrique embarquée, accompagnée d’une meilleure gestion. Cette évolution
technologique des systémes ne peut se faire que par 'augmentation de la puissance électrique
embarquée dans les avions, partant de 400 kW pour I’A330 jusqu’a 850 kW en ce qui concerne
I’A380 [11]. Progressivement les actionneurs hydrauliques sont remplacés par des actionneurs
électro-hydrauliques ou électromécaniques [2]. Un exemple illustrant de maniére significative
cette tendance est la réalisation d’un inverseur de poussée par la société Hispano-Suiza pour
’A380 (figure 1b). Les bénéfices immédiats devraient en étre une réduction conséquente de la
masse embarquée, une maintenance simplifiée et une amélioration du rendement. Ces action-
neurs se trouvent pour la plupart en zone dépressurisée [12], imposant aux convertisseurs de
fortes contraintes en terme de température ambiante, pression, vibration... [13] L’électronique
de puissance doit pouvoir s’adapter a ces contraintes pour obtenir les performances requises
qu’elles soient électriques, thermiques, ou mécaniques. Les systemes doivent pouvoir supporter
de forts cyclages comme le montre la figure 1a ou le profil de sollicitation thermique environ-
nementales oscille entre -55 et 200 ° C, il faut noter que dans le domaine militaire ces profils
peuvent aller jusqu’a 400 ° C [7]. En raison de I'importance cruciale de la sécurité des passagers,
les constructeurs aéronautiques doivent pouvoir réaliser des produits siirs et fiables. De plus,
ces convertisseurs de puissance doivent étre optimisés en terme de masse. Les composants a
grand gap sont théoriquement tres favorables aux aspects thermiques, de masse et de volume.
Leur immunité aux agressions radiatives permet de diminuer les contraintes sur les boitiers de

protections et donc 1a encore sur la masse des systémes [14].
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—— Contrainte en fonctionnement
—— Contrainte en veille
—— Contrainte hors fonctionnement

200°C} 2l

loteur électrique

>
g Température

#loctronique
de puissance

Actionneur

Durée (min)

(a) Profil de température que vont tenir (b) Inverseur de poussée réalisé par
les composants électroniques par rap- Hispano-Suiza contenant un convertis-
port a la norme DO-160F seur de puissance intégré

F1GURE 1 — Contrainte de I’électronique de puissance embarquée dans ’aéronautique

Int.1.3 Domaine automobile

Pour limiter les émissions de COs, le secteur automobile produit des véhicules hybrides
et électriques permettant une récupération d’énergie lors de différentes phases comme le frei-
nage [15]. Les convertisseurs de puissance sont indispensables dans ce type de véhicule car il
existe de grandes disparités entre les niveaux de tension des sources (batteries, supercondensa-
teurs, ...) et les charges (moteurs, auxiliaires, ...). La puissance embarquée ne cesse d’évoluer
(tableau 1), de 20 kW pour la premiere voiture (Toyota Estima), elle dépasse les 150 kW sur les
modeles plus récents (Toyota Lexus RX 400H) [16], pour suivre cette tendance il faut augmenter
la densité de puissance dans les véhicules (figure 2) et donc réduire la taille des convertisseurs
et des composants passifs. Les acteurs de ce domaine songent donc a faire fonctionner les dis-
positifs a des températures plus élevées pour réduire le systeme de refroidissement, assez lourd
et coliteux. Les températures actuelles sont comprises entre 85 ° C et 105 ° C, mais a 'avenir il

est envisageable de les faire fonctionner a des températures proches de 125 ° C, voir 150 ° C [16].
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Génération Prius Lexus 600h
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FIGURE 2 — Densité de puissance en fonction des générations électriques de véhicules
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TABLEAU 1 — Caractéristique des générations électriques des véhicules hybrides de Toyota
Prius [17]

Gé é i 1ére 2éme 3éme
nération

(1997) (2003) (2009)
Tens\lon maximum du 933 500 650
systeme (V)
Tension de batterie 933 502 909
V)
Puissance maximale

97 162 178

du véhicule (kVA)
Puissance maximale
du moteur électrique 33 50 60
(kW)

Int.1.4 Domaine spatial

Le domaine spatial a besoin d’une forte densité de puissance afin de réduire au maximum
le poids et le volume du systeme [18]. Les applications utilisent des électroniques & haute
température mais les tensions restent assez faibles (autour de 100 V) [19], et les températures
ambiantes maximales plutot basses (aux environ de 125° C) [20]. Les nouveaux projets tels
I’exploration de Mars et de Venus, ou les températures sont comprises entre 200 ° C et plus de
500 ° C [5], obligent les acteurs du domaine & s’orienter vers les semi-conducteurs a grand gap.
D’autre part, les composants doivent supporter une forte exposition aux radiations (figure 3a).
La grande robustesse au rayonnement dans l’espace des composants grand gap est une force

supplémentaire pour ces semi-conducteurs dans ce domaine [21].
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(a) Spectre de radiation de la Terre et (b) Mars Exploration Rover : module
de Jupiter autonome pour l'exploration de la pla-

nete Mars

FIGURE 3 — Données concernant le domaine spatial [22]
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Ce secteur a 'avantage de bénéficier de forts financements pouvant aller jusqu’au milliard
de dollars [22]. Du fait de ces projets spécifiques, des matériaux de grande qualité peuvent
étre prviligiés, assurant ainsi une fiabilité maximale. En effet, la maintenance est extrémement

difficile, voir impossible s’il s’agit de modules autonomes (figure 3b).

Int.1.5 L’industrie pétroliere

Les convertisseurs de puissance sont utilisés en outre dans les environnements séveves tels
que le forage pétrolier ou gazeux (terrestre et sous-marin) ou les températures de foret avoi-
sinent les 180 ° C. Le prix du baril augmentant considérablement, les grands groupes pétroliers
sont amenés a creuser toujours plus profond, donc a des températures ambiantes plus éle-
vées. De plus, 'optimisation de I'exploitation des gisements existants doit se faire par forage
a l'horizontale (figure 4). Pour ce faire, il faut pouvoir integrer de I’électronique de puissance
pour controler les actionneurs d’une puissance de quelques kiloWatts sous plusieurs centaines

de volts, permettant ainsi le mouvement de la téte de forage [23].

FIGURE 4 — Systeme de forage horizontal

Ce domaine d’application est tres singulier car les besoins en durée de vie sont relati-
vement courts, mais par contre I’environnement de travail est a haute température : 150 ° C
pendant 5000 h pour un forage horizontal, et environ 100 h & 300 ° C pour l'exploration [24].

Les convertisseurs subissent aussi des contraintes extrémes en vibration [7].

Int.1.6 Les micro-réseaux d’énergie

L’économie et les contraintes environnementales ont fait évoluer la facon de générer et de
transmettre I’énergie électrique en particulier grace aux sources renouvelables (solaire, éolienne,

marrées, ...) [25]. Ces systémes électriques de puissance peuvent fonctionner en tant qu’ilots

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 5
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énergétiques isolés et regoivent un intérét considérable depuis quelques années [26]. Les micro-
réseaux ont été mis en place afin d’exploiter ces ilots d’énergies. Pour des raisons économiques,
de fiabilité et de flexibilité ils doivent avoir la capacité d’échanger de I’énergie entre les différents
systemes pouvant stocker ou produire de la puissance et méme entre d’autres micro-réseaux

connectées (figure 5).

Parc Electronique de
éolien puissance + protection
: Electronique de
Batterie puissance + protection
Panneaux Electronique de
PV puissance + protection
Pile & Electronique de
combustible puissance + protection
Charges l i i
critiques
Protection
principale
Réseaux
3 A
Charges non S 4
critiques Transformateur

FIGURE 5 — Architecture d’un micro-réseau

Ces interconnexions ont plusieurs roles, elles doivent d’une part protéger les systemes les
uns des autres en isolant une branche défectueuse par des circuits de coupures (interrupteur
électromécanique, haute impédance, ...). Cela a un trés grand avantage car en cas de dys-
fonctionnement, la maintenance du systeme déficient peut étre effectuée sans que le réseau de
transfert d’énergie ne soit coupé, ce qui permet une forte continuité de service [25]. D’autre part,
elles doivent autoriser une connexion entre des applications qui n’ont pas les mémes niveaux de
tension de fonctionnement ou les mémes fréquences [27]. Pour effectuer ces conversions il faut

donc mettre en place des convertisseurs de puissance adaptés.

Ces dernieres années les recherches se sont portées sur les micro-réseaux intégrées direc-
tement a la charge ou au générateur d’énergie, l'intérét est d’avoir des dispositifs autonomes
pouvant étre insérés dans un réseau de maniere simple ou de fonctionner seul (mode iloté) [28].

Ces micro-réseaux doivent donc intégrer au plus pres du systeme les protections et la conversion
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de puissance. Afin d’éliminer les harmoniques qui sont propres au fonctionnement des convertis-
seurs des filtres doivent étre disposés; leur prix et taille peuvent étre tres conséquents. Pour les
réduire, deux solutions sont envisagées : changer la topologie du convertisseur (multi-niveaux,

entrelacé) et augmenter la fréquence de commutation [29].

Les domaines d’applications évoqués précédemment présentent des besoins communs et la

volonté de faire évoluer 1’électronique de puissance vers :

— une montée en fréquence permettant une meilleure intégration ce qui contribuerait a
réduire le poids et le volume en diminuant les composants passifs. Cette diminution
apporterait une réduction des cofits et de I’énergie consommée par les appareils,

— une augmentation de la température de fonctionnement utile a I'intégration des com-
posants proches de I'actionneur ou pour pouvoir assurer un fonctionnement dans des
environnement séveres (tétes de forreuse, modules autonomes d’exploration),

— une diminution des pertes qui faciliterait la réalisation de convertisseurs a plus haut
rendement et les allégeraient en réduisant les dissipateurs,

— un accroissement des densités de puissance car les demandes énergétiques dans le do-
maine de l’électronique embarquée évoluent constamment (augmentation de la puis-

sance, augmentation du nombre de capteur, ...).

Ces besoins aménent aussi une évolution des contraintes d’usages en termes de CEM et
de fiabilité. En effet, les normes prévues pour la CEM sont limitées a certaines gammes de
fréquence, or I’électronique de puissance va progressivement dépasser ces limites en augmentant
la fréquence de commutation des convertisseurs. Un constat similaire peut s’appliquer au tests
de fiabilité, si nous prenons I'exemple des tests de cyclage les températures de fonctionnement

sont amenée & changer (température maximale de 200 ° C au lieu de 125° C).

Int.2 Les semi-conducteurs de puissance

La majorité des convertisseurs de puissance modernes est composée d’interrupteurs a base
de composants semi-conducteurs, d’éléments passifs (inductances, capacité, résistances, trans-
formateurs magnétiques ou piézoélectriques) et de dissipateurs thermiques. La technologie de
I'interrupteur dépend de parametres tels que le besoin de le commander, la fréquence de dé-
coupage, le type de commutation (dure, ZVS, ZCS, ...), les contraintes en courant et tension

commutées.

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 7
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Les composants de puissance commandables « Solid State » sont arrivés dans les années
1950 avec la création des premiers thyristors de puissance. Les années 60 ont vu 1’émergence
des transistors bipolaires de puissance. Leur évolution a donné naissance a d’autres catégories
de composants tels que le MOSFET dans les années 1970 et 'IGBT dans les années 1980. Le
MOSFET a les capacités nécessaires pour étre utilisé dans les convertisseurs basse-tension et
haute fréquence. L'IGBT, quant a lui, est bien adapté aux tensions supérieures a 600 V et aux
fréquences rarement supérieures a 20 kHz. Les applications haute tension (>1 kV) et fort courant
(>1 kA) sont propices aux GTOs et aux thyristors. La figure 6 donne un résumé du domaine
de puissance en fonction de la fréquence pour les différentes technologies d’interrupteurs de

puissance a base de silicium.

10%
<>E 10 Press Pack IGB
Pl
2 Thyristor
s . 4
£10
5
) MOSFET
10°F
10" 10> 10° 10* 10° 10°

Fréquence (Hz)

FIGURE 6 — Domaine d’utilisation des différentes technologies d’interrupteur

Int.2.1 Les nouveaux semi-conducteurs grand gap

Depuis que les convertisseurs de puissance rendent possible la conversion d’énergie avec
un bon rendement, les recherches portent principalement sur I’amélioration des caractéristiques
des composants actifs et passifs ainsi que sur I’environnement du convertisseur tel que le refroi-
dissement, la connectique, la commande, ... Certaines applications (automobile, aéronautique,
forage) nécessitent 1’emploi de convertisseur statique de puissance dans des environnements
thermiques contrégnants avec des températures qui peuvent excéder 200 ° C comme par exemple
le forage. La montée en température des puces de puissance pourrait également permettre de
facon plus générale un gain sur les volumes des refroidisseurs et donc sur la compacité globale

des convertisseurs.

Plusieurs voies sont a 1’étude afin d’étendre le fonctionnement des semi-conducteurs. Une
d’entre elles est 'amélioration de la technologie Si dans le but d’accroitre les performances des

composants classiques (composants silicium a superjonction, ...). Cependant, comme le montre
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la figure 7, ceux-ci sont pour la plupart a la limite des propriétés physiques des matériaux.
Une solution alternative réside dans 'utilisation de matériaux semi-conducteurs aux propriétés
intrinseques meilleures que le silicium et supportant des températures de fonctionnement plus
élevées. Les semi-conducteurs a grand gap tels que le carbure de silicium ou le nitrure de
gallium, dont nous détaillerons les propriétés au chapitre 1, représentent une véritable rupture

technologique et font I'objet de travaux de plus en plus nombreux.

limite Diamy

10" 10° 10° 10°
Tension de claquage (V)

FIGURE 7 — Limites conventionnelles de résistance spécifique des matériaux semi-conducteurs

Int.2.2 L’apport des composants grand gap

Actuellement, la réalisation de convertisseurs a base de composants de puissance en sili-
cium nécessite I'utilisation de composants passifs volumineux et d’un systeme de refroidissment
conséquent. La mont en température des puces de puissances associée a des fréquences de décou-
page plus importantes permettraient de réduire le volume de ces dispositifs. Afin de comparer
le potentiel des semi-conducteurs, des facteurs de mérite ont été définis. Chacun permet de
comparer les performances dans un domaine d’application. Les plus couramment utilisés pour
les composants unipolaires sont :

— le facteur de mérite de Johnson (JFM) est le produit de la tension maximum applicable

sur le transistor et sa fréquence de coupure, il caractérise les dispositifs opérant a haute

fréquence [30],

JFEM = —

givsat [V]
2m s
— le facteur de mérite de Keye (KFM) établit I'aptitude du matériau pour la réalisation

de circuits intégrés, en tenant compte de la vitesse de commutation des transistors et

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 9
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de leur limitation par auto-échauffement [31],

KFM =\

CUsat |: W :|

4re, s.K

— le facteur de mérite de Baliga (BFM) mesure les performances du matériau pour une
forte tenue en tension et une faible résistance en direct, il est utile pour comparer diffé-

rents matériaux semi-conducteurs dans les applications de puissance haute tension [32],
BFM = ey, uE; [V.A.m]

— le BHFM (un autre facteur de mérite de Baliga) prend en compte la mobilité des por-
teurs et le champ électrique critique, il est utilisé dans les applications haute fréquence

et nous informe sur les pertes en commutation,

2 V
BHFM = n&, {}
s
Le BPFM (Bipolar Power handling capacity) et le BTFM (Bipolaire power switching product)

sont deux facteurs de mérite permettant de comparer les composants bipolaires [18].

Le tableau 2 représente ces différents facteurs pour les semi-conducteurs a grand gap les
plus prometteurs normalisés par rapport au silicium. Les facteurs de mérite différent beaucoup
dans la littérature car le choix de l'axe cristallin ou encore la mobilité des porteurs (surtout
pour les trous dans le GaN) a une importance sur leur calcul [18]. Néanmoins, ces différents
facteurs de mérite montrent l'intérét des composants a grand gap par rapport au matériau

silicium pour des applications de forte puissance commutée et haute fréquence.

Int.2.3 Le carbure de silicium

Les composants au SiC sont développés depuis environs 15 ans. Ils se présentent actuelle-
ment comme une solution intéressante pour le domaine de la haute tension. Pour le moment,
ils ne sont pas spécialement congus pour les applications haute température. Néanmoins, leur
intérét est justifié aux températures usuelles pour 'amélioration de la taille et du rendement
des systemes. La température de fonctionnement des composants disponibles sur le marché est
spécifié a 175 ° C. Cette limitation est liée au packaging et aux métalisations et passivation sur
la puce. La large bande interdite du SiC (presque 3 fois plus élevée que celle du silicium), la
vitesse de saturation des porteurs élevée sous forts champs électriques et le champ de claquage

élevé sont des atouts pour 'obtention de composants haute tension rapides et ayant des faibles
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TABLEAU 2 — Facteurs de mérite des matériaux courants

Si GaAs | 4H-SiC | 6H-SiC GaN Diamant
JFM 1 11 180 260 790 2540
KFM 1 0,45 5,1 5,1 1.8 32,1
BFM 1 15,6 130 110 650 4110
BHFM 1 10,8 22,9 16,9 77,8 470

& Champ électrique critique [V.m™!]
Vsqt Vitesse de saturation [cm?.s7!]

A Conductivité thermique [W.m™ 1. K]
go  Permittivité du vide [F.m™]

Er Permittivité relative du matériau

p Mobilité électronique [cm?.V1.s71]
E, Energie du gap [eV]

c Célérité de la lumiere [m.s™!]

pertes en conduction. La rigidité diélectrique dix fois plus importante que celle du silicium
explique la possibilité d’accroitre le dopage des couches semi-conductrices, donc de réduire la
résistance a 1’état passant, pour une tension de claquage similaire a un composant au silicium

tout en réduisant ses dimensions [33,34].

La figure 8 présente les températures de jonction maximales que les matériaux semi-
conducteurs peuvent supporter en fonction de la tension de claquage lorsque le courant de
génération thermique est pris comme limite. Le SiC peut étre utilisé a température tres élevée
méme pour des composants de forte tenue en tension, le diamant est représenté comme la li-
mite haute des possibilités des semi-conducteurs. Sa tres faible densité de porteurs de charge
intrinséque entraine des courants de fuite restant tres faibles méme pour des températures de
jonction élevées (>500 ° C). De plus, sa grande conductivité thermique (plus de trois fois celle du
silicium) lui permet une meilleure évacuation des pertes. Le SiC est donc un tres bon candidat

pour les applications a haute température.

Les composants unipolaires a base de carbure de silicium sont trés attractifs au niveau
commercial. Les diodes Schottky en 4H-SiC de tenue en tension 1200 V sont déja commercia-
lisées depuis quelques années alors que les diodes Schottky a base de silicium ne dépassent pas
200 V. Les recherches ont permis aux MOSFET SiC de dépasser des tenues en tension de plus
de 3,3 kV alors que les IGBT silicium se voient limités en fréquence et que les transistors MOS-
FET silicium sont limités a 600 V. Les JFET SiC sont une bonne alternative aux MOSFET

Contribution & la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN-Application 11
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FIGURE 8 — Température de jonction maximum en fonction de la tension de claquage des

matériaux SiC

SiC grace a leur technologie plus mature, cependant ils ont I'inconvénient d’étre normalement
passants (probléme de sécurité des systémes pour 'industrie) et donc doivent étre commandés

par un driver adapté a cette caractéristique.

Sur un plan technologique le SiC reste aujourd’hui le plus avancé des semi-conducteurs
a grand gap car le GaN et le diamant n’existent pas encore sous forme de wafer massif de

dimensions et de qualité cristalline compatibles avec les contraintes de fabrication industrielle.

Int.2.4 Le nitrure de gallium

Le nitrure de gallium (GaN) permet une forte augmentation de la fréquence de décou-
page des composants, et conséquement une diminution importante de la taille des composants
passifs. En outre, sa capacité a commuter a haute température (figure 9) pourrait permettre
ainsi la diminution de la taille du systeme de refroidissement. Par rapport au SiC, il n’a pas
I'obligation d’étre réalisé par croissance cristalline sur un substrat de méme composition [35].
Les composants GaN peuvent étre réalisés par hétéroépitaxie sur des substrats silicium, Sic
ou Sapphire, permettant ainsi une production de composants sur des surfaces de wafer plus

importantes (150 et 200 mm de diametre) et a bas cofit.

Le GaN apporte donc deux générations de composants ayant des caractéristiques dis-

tinctes :
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FIGURE 9 — Température de jonction maximum en fonction de la tension de claquage des

matériaux GaN et Diamant par rapport au Si

— les composants verticaux épitaxiés sur substrat GaN permettent de réaliser des in-
terrupteurs capables de commuter a haute température et supportant des champs de
claquage élevés. Ces composants ne peuvent pas bénéficier de I’hétérojonction entre le
AlGaN et le GaN (accroissement de la mobilité des électrons) car il faudrait pouvoir
épitaxier les deux matériaux comme cela est fait dans un MOSFET Trench,

— les composants latéraux qui peuvent étre réalisés sur d’autres substrats comme le sili-
cium acceptent cette hétérostructure, en revanche ils se retrouvent avec les limitations

du silicium d’ou un fonctionnement dégradé.

Le GaN rassemble les caractéristiques des matériaux a large bande interdite le prédestinant
a des applications de forte puissance et a haute fréquence. Il combine un champ de claquage
élevé associant un faible taux d’ionisation par impact, une forte conductivité (1,3 W.cm 1K1
contre 0,5 W.cm™'K~! pour le GaAs), une densité d’électrons supérieure a 10'® cm=2 (grace a la
possibilité de créer des gaz d’électrons 2 dimensions) et des vitesses de saturation relativement

importante (3.10” cm~2) qui favorisent les applications haute fréquence [36].

Ces excellentes propriétés et son faible cotit de fabrication font apparaitre le GaN comme
une technologie prometteuse pour de nombreux domaine de l'électronique de puissance. En
présentant de faibles pertes, la possibilité de travailler a haute fréquence de découplage et
haute température, il devrait permettre de faire évoluer significativement le rendement et le

volume des convertisseurs d’électronique de puissance.

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 13
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Les acteurs du marché

La derniere décennie a apporté son lot de progres sur les matériaux GaN ainsi que sur les

procédés technologiques. Les précurseurs du domaine sont les Etats-Unis et le Japon. L’Europe

a suivi peu de temps apres ces premieres études pour des intéréts d’ordre militaire.
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F1GURE 10 — Principales réalisation des différents acteurs de composants GaN

Malgré cela, peu de composants de puissance sont aujourd’hui disponibles commerciale-

ment depuis le premier composant annoncé par IR (figure 10). Différents acteurs se sont lancés

sur ce marché :

— EPC : seul distributeur fortement accessible a ce jour proposant une gamme de tran-

sistors nommés eGaN-FETs, « normalement bloqué » en boitier LGA de faible taille,
allant de 40 a 200 V (EPC 2010) et de 3 a 33 A [37]. La gamme 40 V permet un
fonctionnement jusqu’a 150 ° C.

Avogy : nouvelle start-up (créée en 2013) qui propose des diodes et des JEFET verticaux
GaN épitaxiés sur substrat GaN en boitier TO-220 pouvant supporter 1200 V [38].
GaN Systems : cette société américaine annonce que durant la prochaine année elle
déploira une gamme de transistor « normalement passant » et cascode « normalement
bloqué » en boitier PQFN, avec une gamme allant de 150 a 1200 V et de 2 a 300 A
ayant des temps de commutation tres faible (70 V/ns) [39].

International Rectifier (IR) : il réalise des travaux sur des transistors 600 V « norma-
lement bloqué » en structure cascode [40].

MicroGaN : fondé en 2002, il effectue des travaux sur des transistors 600 V « normale-
ment passant » ainsi que sur des transistors « normalement bloqué » en cascode [41].
Panasonic : il a présenté a la conférence APEC 2013 un transistor 600 V-15 A en boitier
TO-220 [42].

14



Introduction

— Fujitsu Semiconductor Limited (FSL) et Transphorm USA : FSL proposent depuis
juillet 2013 des transistors GaN 150 V « normalement bloqués » en boitier WLCSP
de faible taille [43], Transphorm propose des transistors 600 V-15 A « normalement
bloqués » en boitier TO-220 et HV PQFN. Depuis Novembre 2013, ces deux entreprises
travaillent ensemble pour fabriquer un nouveau composant GaN se basant sur leurs
technologies respectives.

Ces différentes sociétés montrent une tendance a ’évolution nécessaire des boitiers contenant
les composants GaN pour limiter le plus possible les inductances parasites [44]. Seul EPC peut
fournir des composants GaN au grand public. Les autres distributeurs ayant des composants

viables ne les distribuent pour le moment qu’aux sociétés ayant un accord de non-divulgation
(NDA) avec eux.

Les semi-conducteurs & grand gap vont permettre dans le futur une évolution des domaines
d’utilisation des transistors. La figure 11 montre les zones ou ces deux technologies trouveront

leur place par rapport au marché industriel, seul une zone restreinte mettra en compétition ces

deux technologies de transistors.

10°Applications pour le SiC
Blvy. étition entre le GaN et le SiC

—~10 ~ N v
< Gecd > %

Puissance

Fréquence (Hz)

FIGURE 11 — Domaine d’utilisation des nouveaux semi-conducteurs a grand gap

Les composants a base de SiC sont pour le moment en avance sur leur mise sur le marché
par rapport aux composants GaN, les fabricants dénoncent une forte activité d’annonce et de

développement pour le GaN ; malheureusement, peu de produits sont disponibles pour I'instant.

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application
a un convertisseur en environnement sévere
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Int.3 Problématique

Int.3.1 Le projet MEMPHIS/GALION

La partie précédente a montré I'importance de I’évolution technologique en électronique de
puissance dans divers domaines. Le projet MEMPHIS/GALION se situe dans cette évolution
dans les domaines aérospatial et du forage offshore. Ces secteurs travaillent avec des puissances
de l'ordre du kilowatt. L'usage de MOSFET est souvent approprié pour ces applications. De

plus, ils ont des besoins de réduction de volumes et de masse toujours plus contraignants.

L’émergence d’une nouvelle génération de composants électroniques a large bande interdite,
tels que le SiC ou le nitrure de gallium (GaN) ouvre la porte a la réduction de volume de ces
fonctions de puissance. Deux parametres clés ont un impact fort sur la miniaturisation :

— laugmentation de la fréquence de travail qui permet une réduction de I’encombrement
des composants passifs. Ce point reste complexe car au dela de quelques centaines de
kilohertz, la réduction de volume est beaucoup plus difficile a réaliser, et un optimum
doit étre trouvé selon les différentes technologies employées,

— l‘augmentation de la température de fonctionnement des composants électroniques,

facilitant la gestion de la thermique.

L’objectif majeur de MEMPHIS/GALION est de proposer et de tester des solutions fiables
de miniaturisation pour des applications travaillant en environnements thermomécaniques sé-
veres : les commandes d’actionneurs électriques, les freins électriques d’un avion, les commandes
des vérins électriques des gouvernes d’un lanceur Ariane ou bien encore celles d'une téte de fo-
rage en recherche pétroliere. Pour atteindre cet objectif, il est nécessaire de :

— développer de nouvelles technologies de substrats. En effet, les circuits imprimés exis-
tant a base de matériau composite FR-4, méme complexes, limitent la température de
fonctionnement en dessous de 100 ° C. Les modules a base de substrat HTCC sont de
bons candidats car ils répondent intrinséquement aux criteres de tenue a la haute tem-
pérature et ont un bon comportement mécanique. Cependant cette technologie, dédiée
plutét aux applications en hyper-fréquence utilise des pistes en tungstene, fines, qui
présentent une forte résistivité électrique. Ceci est problematique pour le passage de

courants supérieurs a l’ampere,
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— repenser la connectique des modules vers des solutions a contacts pressés pour s’affranchir
des limites physiques des points soudés, autre verrou a l'augmentation de la tempéra-
ture,

— trouver une alternative aux brasures ne pouvant tenir les températures de 200 ° C que

pendant quelques heures.

Aujourd’hui, les solutions classiques d’intégration de modules de puissance dans cette
gamme de puissance font essentiellement appel a des composants semi-conducteurs de type
MOSFET silicium. Cette technologie est mature et la fiabilité des systemes congus n’est plus
a démontrer. Cependant, face a 1’évolution des performances demandée pour rester compétitif,
ces composants présentent quelques limitations qu’il est impossible de contourner :

— la température de fonctionnement ne peut dépasser 200 ° C au niveau de la jonction ; au
dela les pertes provoquées par les courants de fuite dégradent de fagon trop importante
le rendement et la fiabilité de ’application,

— les éléments parasites intrinseques (résistances d’acces, capacités de grille, ...) limitent la
fréquence de travail et conduisent a la mise en ceuvre de composants passifs (inductances

et condensateurs) de fortes valeurs et donc de forte taille.

Les composants GaN représentent une technologie prometteuse pour cette gamme de puis-
sance. Elle offre un potentiel théorique fort pour des applications en électronique de puissance en
garantissant des tensions de bus plus fortes ainsi que des températures de fonctionnement plus
élevées. Ces caractéristiques vont créer une rupture également dans la réalisation et 1'intégration
des électroniques de puissance. Quelques spécificitées sont déja identifiées :

— la simplification de la mise en ceuvre des composants de commande grace aux plus
faibles charges de grille des transistors eGaN-FETs, comparées a celles des transistors
silicium, qui fait espérer des modules de puissance a fort rendement par réduction des
pertes de la commande ainsi qu’une plus grande flexibilité de la conception,

— la grande bande passante du GaN devraient faciliter 'adéquation a différents profils
de mission avec un petit nombre de composants (réduction des cofits et du temps de
développement),

— la forte puissance admissible doit conduire a une miniaturisation des modules dévelop-
pés. Ce point est un des objectifs majeur de MEMPHIS/GALION,

— le potentiel de fonctionnement a haute température et la moindre sensibilité théorique
aux radiations font du GaN un candidat majeur aux applications en environnement

trés sévere.

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 17
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Les composants GaN ne sont pas pour 'instant abondamment disponibles sur le marché. Ce-
pendant, pour étre prét a les intégrer de maniere efficace, I’étude et la caractérisation des

composants actuels est un élément majeur pour évaluer 1'ensemble des gains en performances.

A Tissue du projet MEMPHIS /GALION un démonstrateur validant tous les objectifs sera
réalisé, il devra suivre des spécifications (que nous verrons dans la prochaine partie) et sera le

reflet du module de puissance attendu pour les domaines de I'aérospatial et du forage offshore.

Int.3.2 Objectifs et périmetre de travail

Afin d’accroitre la densité de puissance des convertisseurs de puissance modernes, 1’opti-
misation, aussi bien en volume qu’en rendement, passe principalement par une diminution des
pertes dans les composants actifs du systeme. Une partie de ces pertes est intrinseque au fonc-
tionnement du convertisseur et indépendante de la technologie de semi-conducteur employée.
Les technologies classiques de fabrication de convertisseurs permettent d’ores et déja d’appliquer
ces solutions qui autorisent des gains de rendement importants au prix d’une complexité accrue.
Deux techniques sont principalement a disposition pour diminuer les pertes :

— le redressement synchrone, qui permet de diminuer les pertes par conduction, consiste

a associer (ou remplacer) les éléments non « commandables » du type diode par des
éléments « commandables » & faible résistance a I’état passant du type transistor MOS-
FET. Cette solution permet également de diminuer le nombre de références de compo-
sants, de concentrer le développement sur un ou deux composants semi-conducteur de
puissance et donc de mieux connaitre leurs mécanismes de défaillance,

— la commutation douce, dont la mise en ceuvre limite les pertes en commutation. En
effet, il est utile d’augmenter la fréquence de commutation des convertisseurs pour
obtenir des gains en masse et en volume, mais cette augmentation rend prédominantes
les pertes en commutation. Il est donc nécessaire de diminuer de maniere drastique
ces pertes. L'utilisation de techniques de commutation a zéro de tension ou de courant

permet de les annuler presque totalement.

Le projet MEMPHIS/GALION vise 'augmentation de la densité de puissance en utilisant
la nouvelle technologie de semi-conducteur a base de GaN. Ces composants étant jeunes, il est
primordial de connaitre la disponibilité des fournisseurs. Le projet vise également le fonction-
nement a haute température en utilisant un substrat HTCC. L’utilisation et 'adaptation de

ces substrats pour réaliser des convertisseurs de puissance sera donc étudiée, en particulier la
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problématique des densités de courant et des pertes dans les pistes. Les modules devront fournir

une puissance inférieure a 500 W et atteindre plusieurs objectifs essentiels afin d’étre viables et

apporter une base solide pour les projets a venir. Ces objectifs sont les suivants :

réduire de 40 % la taille des fonctions de moyenne puissance (< 500 W) afin qu’elles
soient mieux intégrées et ainsi réduire les composants parasites des montages,
augmenter la température de fonctionnement des modules dans le but de travailler dans
des environnements séveres (au dela des 200 ° C),

bénéficier des avancées liées aux nouvelles familles de composants a grand gap, et plus
particulierement les composants GaN plus adaptés pour ce domaine de puissance et
d’application,

développer une filiere technologique complete (du composant au module) pour les ap-
plications de puissance en environnement sévere, fondée sur trois innovations technolo-
giques :

— nouveaux transistors GaN caractérisés,

— solutions de packaging intégré : supports et connectiques,

— chaine de conception complete : spécification — ingénierie — réalisation.

Tous ces objectifs montrent le besoin de fabriquer un démonstrateur fonctionnel, celui-ci

intégrera le module de puissance incluant toutes les briques technologiques de chaque parte-

naires ainsi que les solutions proposées. Ce démonstrateur devra suivre plusieurs contraintes

énoncées ci-dessous.

Contraintes sur le démonstrateur

Le démonstrateur devra étre commun a deux problematiques différentes et relatives a leur

environnement. Il faudra en conséquence qu’il soit caractérisé pour pouvoir fonctionner :

sous forts courants, a fréquence élevée (supérieur au mégahertz) mais a des températures

ambiantes classiques, inférieures a 200 ° C,

— sous fortes températures (200 ° C et plus) mais en baissant les autres contraintes, par-

ticulierement la fréquence, mais également le rendement ou la puissance en sortie.

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 19
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Caractéristiques physiques

Les besoins environnementaux couvriront les applications spatiales et le forage offshore
en incluant des le départ les besoins aéronautiques, c’est pourquoi le module devra pouvoir
fonctionner a des températures de fonctionnement allant de -40 ° C & 230 ° C. Il devra supporter
les vibrations dues aux opérations de forage et étre en mesure de se loger dans un tube d’un

diametre inférieur a 10 cm, la longueur restant a déterminer.

Caractéristiques électriques

Le démonstrateur du projet est basé sur une plate-forme d’alimentation gérant 3 sorties
indépendantes (figure 12 donne un apergu de l'architecture), elle aura une topologie isolée avec
plusieurs enroulements secondaires du circuit magnétique qui pourra fournir plusieurs niveaux
de tension de sortie. La plate-forme ne comprendra pas de « post-regulation » pour chaque
sortie, seule celle qui est désignée comme la sortie principale sera régulée par une boucle de

contre-réaction.

=~

Sortie 1 4

Convertisseur .
Do Soried ————
Sortie3 T4

R

o~
—

o

F1GURE 12 — Description de 'architecture de ’alimentation

La tension d’entrée du convertisseur est continue. Le tableau 3 donne les caractéristiques
limites que le convertisseur devra supporter.En raison de 'opération sur le terrain et le risque de
manipulation de l'utilisateur, le debranchement/branchement de la plate-forme d’alimentation
doit étre protégé contre les surtensions. L’entrée du module devra soutenir sans dommage deux

fois la tension maximale autorisée.

La puissance de sortie peut aller jusqu’a 30 W (avec un maximum de 10 W par sortie, voir
tableau 4). Les différentes sorties auront les connexions (4) et (-) séparées, ce qui permettra
de générer différentes configurations de sorties signées et non signées. Le tableau 5 donne les

caractéristiques pour les sorties. Afin d’étre compatible avec un maximum d’applications, la
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TABLEAU 3 — Caractéristiques initiales d’entrée du convertisseur

Parametres Min Max Commentaires
Tension d’entrée 30 Vdc | 300 Vdc

Surtension de mise hors-service 350 V

Surtension de mise en service 320V

Sous-tension de mise hors-service | 20 V

Sous-tension de mise en service 25V

Dissipation en standby 0,5 W | A vide
Courant maximum 350 mA | Pleine charge
Courant de fuite 5mA | A vide

sortie doit étre « réglable » a travers I’ajustement des composants et du nombre de spires des

différents enroulements du circuit magnétique.

TABLEAU 4 — Caractéristiques initiales des sorties du convertisseur

Gamme de
tension d’entrée

Tension de
sortie nominale

Puissance de
sortie maximum

Tensions en sortie

30 Va 300V

Vsortiel 10 W 5Voul2V
Vsortie2 10 W 5Voul2V
Vsortie3 10 W 3V,5Voul2V

TABLEAU 5 — Caractéristiques initiales de régulation des sorties du convertisseur

Parametres Min | Max Commentaires
Précision 1 % de Vnom A vide jusqu’a pleine charge
Régulation de ligne 0,5 % de Vnom | A vide jusqu’a pleine charge
Régulation de la charge 0,5 % de Vnom A Vld? Jusqua pleine charge
@25°C
Régulation de température 0,005 %/ ° C Sl,lr toute la plage de tem-
pérature de fonctionnement
Entrée nominale, pleine
Bruit a la sortie 1 % de Vnom charge, bande pas-
sante=10 MHz
115 % du cou-
Limite de courant rant de sortie
max
Courant de court-circuit Tension de sortie < 200 mV
Rendement nominal 80 %

La tension d’isolement entre ’entrée et les différentes sorties devra étre de 1500 V.

a un convertisseur en environnement sévere
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Objectifs de la these

Le projet MEMPHIS/GALION montre une forte nécessité d’étudier les nouveaux com-
posants GaN et de caractériser le substrat HTCC. Les travaux de theses viennent appuyer le
projet en essayant de donner des solutions pour atteindre ses objectifs. Pour ce faire, la these
a été initialement décomposée en divers étapes :

— Dans un premier temps un état de l'art a été fait, cela permet d’avoir un cliché a
un instant donné du niveau de développement des différentes variantes technologies
possibles avec une analyse des avantages et inconvénients de chacune des solutions.
Le projet MEMPHIS/GALION doit réaliser des modules de moyenne puissance, ils ne
solliciteront pas forcément des composants GaN les plus évolués en termes de tenue en
tension.

— Une recherche de fournisseur(s) a ensuite été menée afin de trouver des composants
viables pendant toute la durée du projet et au dela. Une veille technologique est associée
a cette étape, comme nous l’avons vu dans la partie Int.2.4 les acteurs du marché sont
en pleine évolution dans le domaine du GaN et des nouveaux composants peuvent
devenir accessibles sur le marché durant les travaux.

— Une fois les composants choisis, la caractérisation de la fonction élémentaire (cellule
de commutation) a été lancée. Différents modes de fonctionnement ont été évalués
(redressement synchrone, commutation douce. .. ) avec comme finalité une optimisation
par rapport aux applications visées (< 500 W).

— En parallele, nous avons travaillé sur une caractérisation du substrat fourni par un
acteur du projet, afin de connaitre le comportement et la faisabilité du circuit imprimé.

— Pour toutes ces étapes, la modélisation est une partie du travail importante car elle per-
mettra d’appéhender le comportement de ’association substrat HTCC-transistor GaN
pour divers topologies de circuits et de convertisseurs. Les modélisations seront d’autant
plus indispensables que les nouvelles lois d’accélération des contraintes ne seront pas
connues tres tot. La prédiction du comportement du produit final est indispensable
pour la conception des produits.

— Les composants eGaN-FET générent des fronts de commutation tres raides et auto-
risent des fréquences de découpage au dela du MHz. Ils peuvent donc générer des
perturbations électromagnétiques importantes et géner le fonctionnement des circuits
environnants. De plus, L’intégration pousse a positionner les composants de puissance
proches de la commande et de la logique de commande. Une étude CEM est donc né-
cessaire pour apréhender les effets de ces transistors sur leur environnement en termes
de perturbations électromagnétiques.

— De plus, 'augmentation de la fréquence de découpage modifie également la fagon de
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concevoir les convertisseurs, en particulier pour les problemes de qualité du découplage
et de minimisation des inductances parasites. Ces aspects ont également été abordés
lors de la réalisation des véhicules de test.

— Enfin, les approches sur la fiabilité du composant ont été prévues des le démarrage de
I’étude car ces données seront également majeures pour apprécier les caractéristiques
finales des applications. Faire fonctionner des composants a plus haute température de
jonction ne permet plus d’utiliser les protocoles actuels pour le vieillissement des mo-
dules, et il est impératif d’appréhender les stimuli qui génereront des contraintes fortes

sur les composants ainsi que sur les modules assemblés pour évaluer leur robustesse.

Ces objectifs amenent le besoin de développer des maquettes de test spécifiques aux travaux
de these. L’élaboration de celles-ci devra étre étudiée afin de savoir si elles pourront étre réalisées
directement au laboratoire SATIE passant par un minimum d’intervenant extérieur afin de

pouvoir les utiliser dans des délais courts.

Int.3.3 Conclusion

Le projet MEMPHIS/GALION veut s’insérer dans ’évolution de 1’électronique de puis-
sance dans les domaines de I'aérospatiale et du forage offshore, grace notamment a I'implantation
des nouvelles technologies « grand gap » qui permettent une réduction de volume des conver-
tisseurs. Il s’appuie aussi sur des technologies déja existantes dans d’autres domaines, comme
le substrat HTCC, utilisé en hyper-fréquences et qui sera développé et adapté pour les conver-

tisseurs de puissance afin de bénificier de ses avantages a haute température.

Les transistors a grand gap ont été choisis car ils apportent une rupture technologique par
rapport aux composants silicium, matures, qui ont pratiquement atteint leurs limites physiques,
surtout en température et en fréquence de commutation. Dans les années a venir, I’évolution
de I’électronique de puissance sera certainement portée par les composants SiC et GaN, mais

également par I’évolution des structures et leur adaptation pour les utiliser au mieux.

Cependant, le GaN étant une nouvelle filiere technologique, un besoin de caractérisation
apparait afin de pouvoir réaliser I'intégration dans un module de puissance. La compréhension
de ces nouveaux composants doit permettre d’appréhender leurs mécanismes de pertes pour les

minimiser et favoriser la réduction de volume du convertisseur.
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Le projet MEMPHIS/GALION a été mis en place pour concevoir une base pour les projets
a venir en développant une nouvelle filliere technologique alliant les composants grand gap et
les substrats haute température. La these s’inscrit dans ce contexte en étudiant ces nouveaux
composants grace a des caractérisations particulieres par le biais de maquettes de test réalisées
au sein du laboratoire. Elle permettra également la caractérisation précise des propriétés élec-
triques des substrats HTCC. Des étapes ont été définies afin de connaitre et de maitriser les
contraintes de mise en ceuvre des composants GaN et du substrat HT'CC pour des applications
forts courants ainsi que le fonctionnement d’une structure adaptée pour réaliser des modules de
puissance pouvant fonctionner en environnement sévere. Electriquement, ces modules auront
des contraintes importantes comme une entrée fortement variable et des sorties indépendantes

ajustables selon 'application visée.
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Ce manuscrit est composé de cing chapitres qui sont organisés comme suit :

— Le premier chapitre expose un état de ’art sur les composants GaN, celui-ci donne les
différentes propriétés physique de ce matériau et les compare a celles d’autres matériaux
semi-conducteurs. Il développe plus en détail une des propriétés propre a la famille des
semi-conducteurs ITI-V lui permettant de réaliser des hétérojonctions donnant lieu a
la création d'un gaz d’électrons bidimensionnel. Ce gaz est étudié afin de connaitre les
parametres utiles a son controle. Ce chapitre continue par la présentation d’un mo-
dele adaptable pour ces transistors ainsi qu’une discussion sur les différentes épitaxies
possibles. Il se termine sur 'analyse de la structure interne d’un composant EPC en
détaillant les couches le constituant.

— Le deuxiéme chapitre concerne la caractérisation d’un substrat HTCC, ce substrat
n’étant pas prévu initialement pour les problematiques de 1’électronique de puissance,
il est nécessaire de connaltre précisement ses caractéristiques électriques. Pour ce faire,
une méthode volt-ampéeremetrique est mise en place pour mesurer avec précision la
résistance des pistes. La permittivité relative de la céramique est analysée en s’appuyant
sur des simulations 3D a éléments finis. Toutes ces mesures sont faites pour différentes
températures.

— Le troisieme chapitre aborde les caractérisations électriques et thermiques d’un bras
d’onduleur constitué de composants GaN. Celles-ci débute par une caractérisation élec-
trique statique permettant d’identifier les élements parasites du transistor au moyen
d'un traceur de caractéristique. Il s’en suit une caractérisation électrique dynamique
sur deux prototypes mettant en avant les particularités des transistors eGaN-FETs
notamment les temps morts. Ce chapitre se cloture par la caractérisation électrother-
mique grace a une méthode calorimétrique nous aidant a estimer les pertes dans le bras
d’onduleur en fonction de sa commande appliquée a celui-ci.

— Le quatriéeme chapitre traite de la modélisation et de la simulation. Il débute par le mo-
dele du composant seul pour valider son fonctionnement statique. Les deux prototypes
sont modélisés par la suite afin de réaliser des simulations de la structure entiere et
valider le modele dynamique du transistor grace a la corrélation avec les mesures. Ces
simulations servent a observer quels élements sont défavorables au bon fonctionnement
des transistors. Enfin, les pertes sont rajoutées au modele donnant lieu a un modele
électrothermique qui est utile pour déterminer la commande a appliquer favorisant le
rendement.

— Le cinquieme chapitre est dédié a 1’étude d'une structure LLC convenant a ce type de
composant. Les spécifications du projet MEMPHIS/GALION sont prises en compte afin
de se rapprocher d’un convertisseur réalisable. Dans ce but, le circuit magnétique néces-

saire a cette structure est étudié et une version de ce circuit magnétique est développée
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et caractérisée pour confirmer sa validité. Enfin les modeles du chapitre précédent et
le modele du circuit magnétique sont exploités afin d’observer le fonctionnement de la
structure complete. Ils permettent d’avoir une estimation des pertes et d’élaborer une

commande appropriée les réduisant.
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Chapitre 1

Etat de I’art des composants GaN

1.1 Le nitrure de gallium

1.1.1 Evolution scientifique

Les recherches sur le nitrure de gallium ont commencé des les années 1970, les chercheurs
avaient remarqué son grand potentiel a émettre de la lumiere bleue. La figure 1.1 montre
I’évolution des publications sur le GaN (Gallium Nitride)'. Jusqu’aux années 1990 tres peu
de publications ont été produites sur le GaN, la véritable croissance du GaN se fait en 1993
avec la premiere commercialisation de LED bleues a base de ce semi-conducteur. Depuis, une

évolution quasi-constante se poursuit.

1.1.2 Physique du matériau

La structure cristalline de la famille des semi-conducteurs I1I-V se présente le plus souvent
sous la forme de deux sous-réseaux cubiques a face centrée (figure 1.2a). Elle est constituée
d’atomes de la colonnes III et de la colonne V du tableau périodique des éléments de Mendeleiev
formant un cristal de type zinc blende (analogue au réseau du type diamant du silicium). Le

nitrure de gallium (GaN) et ses alliages ont généralement une structure cristalline de type

1. Nitrure de gallium
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1.1. Le nitrure de gallium
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FIGURE 1.1 — Nombre de publications scientifiques des années 1970 & nos jours (année en cours

en rouge)

wurtzite? & deux sous-réseaux héxagonaux (figure 1.2b) [45]. Ce cristal est dit non-centro-
symétrique ce qui conduit a de tres forts effets de polarisation dans ces matériaux nitrure du
groupe III. La figure 1.2b montre les parametres de maille du GaN, a savoir a = 0, 31878 nm
et ¢ = 10,5185 nm.

(a) Cubique face centrée (b) Wurtzite

FIGURE 1.2 — Maille cristalline

Le GaN a la particularité d’étre physiquement robuste et chimiquement inerte, ce qui lui
permet de travailler dans des environnements séveres [46]. Un autre avantage est d’avoir la
possibilité de réaliser des alliages InGaN (Indium Gallium Nitride)® et AlGaN (Aluminium
Gallium Nitride) permettant ainsi de jouer sur la largeur de la bande interdite (gap) afin de la

réduire ou de I'augmenter.

2. Type de structure cristalline
3. Nitrure de gallium-Indium
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1.1.3 Propriétés thermiques

La conductivité thermique du GaN massif atteint 2,3 W.cm ™K~ [47]. La densité de défaut
lié a I’hétéroépitaxie sur d’autres substrats (expliqué au 1.3) réduit de 75 % cette conductivité
qui se situe aux environ de 1,3 W.cm ' K~! [48]. Dii au type wurtzite, les coefficients d’expansion
thermique sont différents selon 'axe des distances a ou ¢ (figure 1.2b). Ils varient entre 4,3.107°
et 5,3.107% K~tentre 300 et 1000 K dans la direction a et de 3,7.107% et 5,3.107¢ K~! dans la
direction ¢ [49]. Sa température de fusion est proche de 2500 ° C.

1.1.4 Propriétés optiques

La majorité des composés issus des colonnes IIT et V sont des matériaux dits a gap direct.
Le GaN, grace a cet avantage et a la possibilité de former des alliages InGaN et AlGaN est tres
favorable a la fabrication de composants opto-électroniques [49,50]. Ces alliages lui permettent
de moduler le gap de 1,9 ¢V a 6,2 €V, ce qui correspond a la gamme spectrale de 1'ultra-violet

jusqu’au domaine du visible comme le bleu.

1.1.5 Propriétés électriques

Le GaN fait partie des matériaux a grand gap par référence au silicium qui a un gap de
1 eV. Le gap du GaN vaut 3,43 eV a 300 K, il peut atteindre 3,5 eV a 4 K. Le grand gap
entraine une tres faible concentration des porteurs intrinseques qui fournissent un courant de

fuite négligeable jusqu’a 900 K [51].

La structure de bande (bande de conduction, bande de valence, ...) du GaN lui permet
de créer un phénomene de survitesse d’électrons transistoires (lorsque le champ électrique est
inférieur & environ 100 kV.cm™!). L’écart important entre la vallée principale (') et la vallée
secondaire (L) équivaut a 2 eV (figure 1.3) [52]. Ce régime de survitesse apparait lorsque les
électrons de la vallée I obtiennent suffisamment d’énergie pour passer dans la vallée L. Ce trans-
fert d’électrons difficile ameéne de fortes vitesses de saturation pouvant aller jusqu’a 10® cm.s™1,
cela permet d’obtenir des fréquences de coupure de 200 GHz. Une fois dans la vallée secon-

daire la masse-effective des électrons est plus grande (pour des champs électriques supérieurs
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1.1. Le nitrure de gallium

4 100 kV.cm™1), les électrons voient donc leur mobilité diminuer provoquant un phénomene de

résistance différentielle négative [52] jusqu’a ce que la vitesse se stabilise (figure 1.4).

6,
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FIGURE 1.3 — Diagramme de bande pour du GaN Wurtzite
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FIGURE 1.4 — Réponse transitoire des électrons dans un matériau GaN massif

Le matériau GaN non intentionnellement dopé est de type N avec des densités électroniques
de quelques 10'¢ & 10! cm™3. Pour une densité de porteurs libres de 10'® cm=2 la mobilité des
électrons peut atteindre 2000 cm~2V~! & température ambiante. Sa concentration électronique
varie faiblement avec la température comme le montre la figure 1.5a [53,54]. La mobilité des
électrons atteint un maximum aux alentours de 145 K (figure 1.5b). Le dopage de type P est
extrément difficile a réaliser. Le plus concluant est le magnésium malgré les difficultés a ’activer

en tant qu’accepteur [49]. De ce fait la prise de contact ohmique sur du GaN de type N est plus
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facile. De plus, la hauteur de la barriere Schottky des métaux sur type N est de 'ordre de 1 eV

alors que pour les métaux sur type P la hauteur est de 2,5 eV.
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F1GURE 1.5 — Comportement du matériau GaN en fonction de la température

La particularité de pouvoir réaliser des alliages comprenant du GaN amene a la réalisation
de composants & hétérojonction (comme pour le GaAs (Gallium Arsenide)?) ce qui permet

d’augmenter considérablement la vitesse des électrons (expliqué au 1.2).

1.1.6 Comparaison Si, SiC, ...

Le GaN est un semi-conducteur nouveau qui apporte son lot d’avantages mais aussi son
lot d’inconvénients. Le tableau 1.1 montre les propriétés des semi-conducteurs les plus utilisés.
Si nous le comparons avec le silicium qui est un matériaux faible gap, le GaN apparait étre une
meilleure solution (grand gap, gap direct, forte mobilité des électrons, fort champ de claquage,
...). Malheureusement il souffre du manque de substrat GaN car difficile a produire et les
wafers sont de petites tailles (2" pour Uinstant [55]). Il faut donc réaliser des hétéroépitaxies
sur d’autres substrats comme le saphir, le carbure de silicium ou plus couramment le silicium

(expliqué dans la partie 1.3) ce qui réduit dans la majorité des cas les avantages du GaN.

Comparé aux autres matériaux (SiC (Silicon Carbide)®, ...), le GaN a des caractéristiques
similaires, nous observons néanmoins une plus forte mobilité des électrons et une plus faible

conductivité thermique pour le GaN comme le montre la figure 1.6. Le tableau 1.2 résume les

4. Arséniure de gallium
5. Carbure de silicium
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TABLEAU 1.1 — Propriétés physique des semi-conducteurs communs

Propriété Symbole Si GaAs 6H-SiC GaN AIN InAIN
Ps ¢ aill
arametre de maille ) 0543 | 0565 | 0587 | 0319 3,11 0,319
(1)
Structure de bande indirecte | directe | indirecte | directe directe directe
Encrgie de bande in-| o 1,12 1,424 3,03 3.4 6,2 4
terdite (gap) (eV)
Séparation intervallée ABp; 0.33 -1 07
(eV)
fiset d band 5 5
Offse . e ande NG 0/SiGe 0,25/ 0,55/
conduction (eV) Gap 7Alp 3As Gag Al sN
Hauteur de la barriere
Dy, , ~1.1 1.
Schottky (eV) B 0.8 <18
Masse effective me/mo 0,19 0,068 0,21
Mobilité électronique 8500 2000
n 1500 600 300
(cm?.V—1s1) a (4000) (900)
it d turati
Vi Ssse e saturation - ] ] 5 15
(10" cm/s)
Vitesse pic (107 cm/s) Up 1 2,1 3
Mobilité des trous 400
101 2 14
(em2.V-1s1) He 600 (250) 0 00
Champ critique %f 32 25 150
(kV/cm)
Champ de claquage a
% 3 4 ) 30 15
(10° V/cm) G
Conductivité ther-
mique (W.om-1K-1) K 1.45 0,46 4,9 1.3 2,85
Coefficient
d’expansion ther- 2,6 6,86 3,17 5,27
mique (107°K™1)
Permittivité relative Er 11.9 13,18 9,66 8,7

facteurs de mérite des différents semi-conducteurs, ils sont bien plus importants pour le GaN
que pour les autres matériaux sauf le facteur de mérite KFM (Keyes’s figure of merit) qui prend
en compte la conductivité thermique (\) tres faible pour le GaN épitaxié (équation (1.1)). Seul

le diamant voit ses caractéristiques le dépasser en tout point mais ce semi-conducteur reste

extrémement cher.

KFM =\

CUgqat

4me,

%]

(1.1)
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—Si
G \Y

ap (eV) o

Champ de 4H-SIC
1 k
claquage (kV/cm) T, max
»  (°C)
QQC;U
Cond. thermique Mobilité
WemTK! (107 ecm?V~1s71)

FI1GURE 1.6 — Comparaison du Si, 4H-SiC, GaN

TABLEAU 1.2 — Facteurs de mérite des matériaux courants

Si GaAs | 4H-SiC | 6H-SiC GaN | Diamant
JFM 1 11 180 260 790 2540
KFM 1 0,45 51 5.1 1.8 321
BFM 1 15,6 130 110 650 4110
BHFM 1 108 22.9 16,9 778 470

& Champ électrique critique [V.m™!]
Vsqr Vitesse de saturation [cm?.s7!]

A Conductivité thermique [W.m™!. K™
go  Permittivité du vide [F.m™!]

Er Permittivité relative du matériau

p Mobilité électronique [cm?. V1571
E, Energie du gap [eV]

c Célérité de la lumiere [m.s™!]

1.2 Les transistors a haute mobilité électronique (HEMT)

Le comportement des composants électronique de puissance est largement conditionné par
la nature des interfaces aux jonctions qui séparent les différentes parties (métalliques, diélec-
triques et semi-conductrices) et par la fagon dont les porteurs, électrons et trous les longent ou
traversent. Juxtaposer deux semi-conducteurs différents permet de réaliser des composants dits

a hétérojonction. Ces hétérojonctions sont le plus souvent en accord ou quasi-accord de maille
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cristalline, mais elles peuvent étre aussi en léger désaccord de maille (1 % pour les jonctions
AlGaN/GaN des HEMT (High FElectron Mobility Transistor)® GaN) voir en désaccord plus
important, au dela de ce que peut supporter 1’élasticité limitée du réseau cristallin (figure 1.7).
Cette possibilité de combiner des semi-conducteurs de structures de bandes d’énergie différentes
fournit un degré supplémentaire, ce qui peut accroitre les performances ou obtenir des fonc-
tionnalités originales. Le fait de pouvoir faire varier I’énergie de bande interdite permet des
variations spatiales brutales des potentiels et des champs. De plus, ces variations peuvent étre
différentes pour les électrons et les trous, ce qui peut étre utilisé pour filtrer le transport de ces
deux types de porteurs. La richesse des combinaisons possibles d’élements III et V permet de

bénéficier de la gamme tres étendue des propriétés de transport de ces matériaux.

/\77
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% GaAs e e InP
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Dimension de maille cristalline (nm)

FI1GURE 1.7 — Diagramme d’énergie de bande interdite en fonction du parametre cristallin

1.2.1 Création d’une hétérojonction

Le diagramme de bandes d’énergie d’une hétérojonction s’établit selon le modele d’Anderson
fondé sur la continuité du « niveau du vide » [56], ainsi que celle du niveau de Fermi, a 'interface
entre les deux semi-conducteurs. La figure 1.8 montre le cas simplifié d'une hétérojonction idéale
(pas de charges a l'interface, pas de piéges associés au désaccord de maille, pas d'impuretés ac-
cumulées). La figure 1.8a représente les diagrammes de bandes de deux semi-conducteurs (SCA
et SCB) séparés par un espace infinitésimal pour une hétérojonction anisotype. Le niveau du
vide est continu et chaque niveau de Fermi est propre au semi-conducteur (systéme indépen-

dant). Les niveaux E.;, E,;, Er, et Ey, représentent les niveaux des bandes de conductions,

6. Transistor & haute mobilité électronique
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les niveaux des bandes de valences, les niveaux de Fermi et la largeur de bande interdite res-
pectivement. La figure 1.8b représente le diagramme de bande lors de la jonction des deux
semi-conducteurs, les porteurs de charge étant libres de diffuser entre les matériaux. Cela ne
forme plus qu'un seul systéeme dont le niveau de Fermi est constant di a 1’équilibre thermo-
dynamique (Er = Epa = Erpa). Er est trés proche de la bande de conduction, ce qui induit
un grand nombre d’électrons libres. Plus nous nous éloignons de I'interface, plus le diagramme
de bande tend vers chacun des diagrammes initiaux. Prés de I’hétérojonction les bandes se
courbent par la redistribution des porteurs et il y a création d'une zone de charge d’espace
(Z..) dont les épaisseurs peuvent étre obtenues par intégration de ’équation de Poisson. A
I'interface, les bandes d’énergies présentent une forte variation ce qui provoque un champ élec-
trique important au niveau de la jonction et donc une accumulation des électrons libre a cet
endroit, ce qui donne naissance a un gaz électronique bidimensionnel dont nous expliquerons

les propriétés plus loin.

Particularité d’une hétérojonction AlGaN/GaN

Les hétérojonctions peuvent étre réalisées dans la plupart des semi-conducteurs I1I-V
(GaAs, InP, GaN, ...). Cependant, les hétérojonctions entre les matériaux de type wurtzite
comme le GaN aménent une polarisation piézoélectrique supplémentaire aux polarisations spon-
tanées dues au désaccord de maille [57]. La couche GaN étant plus épaisse, elle impose son para-
meétre de maille a la couche AlGaN qui se voit donc contrainte par une tension mécanique. De ce
fait, la polarisation piézoélectrique n’est présente que dans le matériau AlGaN (Pyecan) = 0).
La figure 1.9a et 'équation (1.2) permettent d’exprimer la polarisation a Iinterface. La den-
sité de charge résultante de cette polarisation (AP/q) peut étre contrdlée par le pourcentage
d’aluminium dans le GaN (noté x) comme il est montré a la figure 1.9b. Cette figure représente
la charge due a la polarisation de I’hétérojonction avec et sans la composante piézoélectrique.
Une différence de 40 % apparait entre les deux courbes [58]. Cela montre bien I'importance de

leffet piézoélectrique dans le GaN.
AP = Psp(AlzGau,I)N) - Psp(GaN) + Ppe(AlzGa(l,z)N) (12)

Avec :

AP Polarisation a I'interface [C.m ™2

Polarisation spontanée [C.m 2]

P,

P,. Polarisation piézoélectrique [C.m 2]

x Fraction molaire d’aluminium dans le GaN 0 < z < 1
q charge élémentaire de 1’électron [C]
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Fi1GURE 1.8 — Diagramme d’énergie d'une hétérojonction
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FIGURE 1.9 — Effet piézoélectrique dans une hétérojonction AlGaN/GaN
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Circulation des charges

Le transport des porteurs de charge se fait parallelement a une hétérojonction dans les
transistors de type HEMT. La figure 1.10 représente la vitesse stationnaire en fonction du champ
électrique dans différents matériaux. Pour des faibles champs électriques (quelques kV/cm)
la vitesse est proportionnelle au champ. Ce coefficient de proportionnalité correspond a la
mobilité. Pour les semi-conducteurs I1I-V la vitesse stationnaire atteint un maximum de 'ordre
de 2.107 cm.s~!. Ensuite, cette vitesse décroit car I’énergie acquise par les charges est suffisante
pour qu'une partie des électrons se transférent de la vallée I" & la vallée L (leur masse-effective y
est plus élevée, ils sont donc freinés). Cette énergie de transfert équivaut & AEr;. Pour de forts
champs, la vitesse stationnaire converge vers une vitesse de saturation voisine de 107 cm.s™*
(inférieure a celle du silicium). Le GaN possede la particularité d’avoir une vitesse maximum
bien plus élevée et une mobilité positive pour des plus grands champs électriques que les autres

matériaux I1I-V.
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F1GURE 1.10 — Vitesse électronique en fonction du champ électrique dans les matériaux

1.2.2 Détermination de la densité électronique du gaz d’électrons

bidimensionnel (2DEG)

La base du fonctionnement des transistors HEMT est obtenue avec une hétérojonction
entre matériaux grand gap (dopé N) et plus faible gap (non dopé). La figure 1.11 représente
une structure épitaxiale de ces transistors. Elle se présente généralement sous la forme d’une
couche Al,Ga(_,)N dopée N appelée couche barriere au-dessus d'une couche GaN non dopée
de gap plus faible. A Déquilibre thermodynamique, les électrons associés aux donneurs de la
couche barriére sont transférés dans la couche GaN créant un puit de potentiel coté GaN le
long de la jonction. Ce puit induit une quantification des niveaux d’énergie perpendiculaire a

la jonction, les électrons ne peuvent se mouvoir que dans un plan parallele a I’hétérojonction

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application
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(figure 1.11a), plus précisement seulement dans les deux premiers états d’énergie (Ey et Ej).
Ces électrons forment un gaz d’électrons bidimensionnel (aussi appelé 2DEG ( Two-Dimensional
FElectron Gas)), le puit quantique tenant lieu de canal 2D. Les électrons sont ainsi séparés des
impuretés, leur mobilité est augmentée. En introduisant entre ’AlGaN et le GaN une fine
couche AlGaN non dopée (appelée couche barriere ou espaceur) la mobilité peut encore étre
améliorée. La densité surfacique (Nyp) peut étre controlée par polarisation d'une grille Schottky.
Dans des conditions normales de polarisation du transistor la couche barriere est totalement
désertée. Cela se ramene & la création d’une couche diélectrique. A partir de 13, une forte
analogie peut étre faite avec les transistors de type MOSFET (Metal Ozxide Semiconductor
Field Effect Transistor)” (transistor controlant le courant par densité de porteurs se trouvant

a une distance fixe de la grille) [59].

La tension de seuil (V};) représente le potentiel nécessaire a appliquer sur la grille pour
remonter la bande de conduction au-dessus du niveau de Fermi vidant le puit de potentiel. Pour
cela, la tension appliquée sur la grille doit compenser le potentiel du canal lié a la discontinuité
de la bande de conduction au niveau de I'hétérojonction, AE, (figure 1.11b). I doit compenser
également la tension due a la zone de de charge d’espace (Z..) et due a la polarisation (AP).

Cette tension de seuil est définie a 1'équation (1.3).

O —AE. qNudy® AP

Vi, = — dg + d; 1.3
5 — i) (1.3)

Tension due Tension due a

a Zece la polarisation

Avec :

®p  Hauteur de la barriére Schottky [eV/]

AE, Discontinuité de la bande de conduction [eV]
N;  Dopage de la couche AlGaN N+ [m ™3]

€ Constante diélectrique de ’AlGaN [F.m ™|

7. Transistor a effet de champ a structure métal-oxyde-semiconducteur
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(a) Représentation des niveaux d’énergie dans le gaz d’électrons 2D et bande de conduction lors

de la présence d’une couche barriére et d'un contact Schottky
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(b) Définition des parameétres (dimensions, niveaux d’énergie, dopage, ...) pour la détermination

de la densité électronique d’'un gaz d’électrons 2D

FIGURE 1.11 — Structure épitaxiale d'un transistor HEMT AlGaN/GaN
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La densité de charge totale fournie (Nyp) par la couche AlGaN au GaN pour former le
gaz ¢électronique bidimensionnel est obtenue en résolvant 1’'équation de Poisson. Le résultat est
donné a I’équation (1.4). Cette expression nous fournit la capacité grille-canal 2D par unité de

surface (Cp), elle est donnée a I’équation (1.5).

€ EF
Nop = Vs — Vi — — 1.4
e
C, = 1.5
O dy+d; (1.5)

Avec :

V,s Tension entre la grille et la source [V]
Er Niveau de Fermi [eV]

L’équation (1.4) montre que la densité du gaz d’électrons est aussi fonction du niveau
de Fermi (EF), or ce dernier n’est pas fonction de V,,. Cette équation ne permet donc pas
d’avoir directement Nap (Vis). Afin de l'obtenir, il faut effectuer une résolution couplée de

I'équation (1.4) et de I’équation de Schrodinger donnant Nyp (EFr) (équation (1.6)).

Er — Ey Er — Ey
Nop (Ep) = DkgTln | [14+e kBT 1+e ksT (1.6)
4 *
D= 7;? m* = 0,22m,
Nop
Er ~ — 1.
PR (1.7)
Avec :
Me Masse de ’électron au repos [¢]
m* Masse effective [g]
h Constante de Planck [m?.kg.s™!]
kp Constante de Boltzmann [m?.kg.s72. K 1]
T Température [K]

Ey, B, Etats d’énergic [eV]

Pour une forte inversion qui est le cas général des les transistors HEMT [57] le niveau

de Fermi peut étre approximé par I'équation (1.7). A partir des équations (1.4) et (1.7) nous

40



Chapitre 1. Etat de Uart des composants GaN

pouvons en déduire Nyp (V) (équation (1.8)).

qDe
; e
2¢°D (dq+d;) + ¢

Nap (Vgs) = 2 Vys = Vin) (1.8)

L’équation (1.9) donne la relation liant 'intensité du courant et la charge accumulée dans
le gaz d’électrons 2D. Nyp ne voit pas la méme tension V4 sur toute sa longueur (nommé
Lean), pour prendre en compte cet effet il faut remplacer la tension V,, par la tension de grille
effective V3 — V(). L’équation (1.8) devient I’équation (1.11). En remplacant Nop et p,, par

leurs expressions respectives, I’équation (1.11) devient 1’équation (1.12).

Las(x) = ZyqNap(z) pin() (1.9)
y dVv(x) o
——’ :
dx cUsat
11 () = By = —clsat 1.10
D BT (110
Eeql dx
Nan (Vi) = 2Ds (Vs — V(@) = Vi) (1.11)
D
Ds Ko

T 22D (dg+ di) + ¢

1 dV(x) dV(z)
Igs | 1 =2Dy (Vs —Vi(x) =V, 1.12
o (14 5 ) =20 0 = Vi) - i) T (112
Avec :
Z, Largeur de la grille [m)]

pn(x)  Mobilité des électrons dépendante du champ a la position z [em?.V~1.s71]
Lo Mobilité & faible champ [em?.V =1 .s71]

& Champ électrique critique [V.m™!]

Vsat Vitesse de saturation [em?.V ~1.s71]

V(z) Potentiel a la position x [V]

Les conditions aux limites nécessaires a l'intégration du courant sont données aux équa-

tions (1.13) et (1.14). Le courant en fonction de Vi, et Vg, est donné au final a I’équation (1.15).
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1.2. Les transistors HEMT

V(@) z0 = LasRs (1.13)

V()| = Vs — Las (Rs + Ry) (1.14)

T=Lcan

Avec :

Lean  Longueur du canal [m)]

—g + Va? — dajas

1 = 1.1
ds (‘/gsa V;is) 2011 ( 5)
2R+ R

o1 = Dy (Rd2 + QRst) — E’eqld

Vas
Qg = Lcan + Ed + 2D2 ((2Rs + Rd) (‘/95 - V;ih) - Vds (RS + Rd))

eql
Vs

g = 2D, ( C; - V:is (‘/;;s - Wh))

L’expression de I;; montre un maximum mettant en relation le courant et la tension de
saturation comme définis & 1’équation (1.16) [60]. En égalisant cette derniere équation avec

I'équation (1.15) nous pouvons avoir I'expression de Iys,¢ en fonction de V.

Idsat - 2D2 (V:qs - V(,I) - ‘/th - Vdsat) (116)

Parametres de contréle du gaz d’électrons 2D

La tension de seuil (Vj), donnée a I’équation (1.3), montre les parameétres permettant
d’ajuster la densité élecronique du gaz d’électrons, a savoir :

— dg + d; : Vépaisseur des couches AlGaN (dopée et non dopée),

— x : la fraction molaire d’aluminium dans I’AlGaN qui joue sur la polarisation a I'interface

(aP),

— Ny : le dopage de la couche AlGaN N+ (voir figure 1.11) .
La figure 1.12a montre la densité électronique engendrée par I’évolution des deux premiers para-
metres. L’augmentation de 1’épaisseur de I’AlGaN accorde une diminution du taux d’aluminium
pour avoir la méme densité électronique. Néanmoins la couche barriere AlGaN doit étre au mi-

nimum d’une épaisseur de 10 nm sous peine de dégrader la concentration des porteurs dans le
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gaz 2D donnant lieu a des performances tres limitées. Ceci ameéne a une diminution de la tension
de seuil aux alentours de 2 V. Cette figure met en évidence la possibilité de contréler la densité
électronique du gaz d’électrons 2D par d’autres moyens que le dopage de I’AlGaN. Il peut étre

réalisé en modifiant les niveaux de contraintes mécaniques et la polarisation spontanée de la

couche AlGaN.

Cependant la fraction molaire change la mobilité électronique dans le GaN (figure 1.12b).
Lorsque elle augmente, la densité augmente et provoque la diminution de la mobilité par

I'introduction de nombreux mécanismes de diffusion [61].

_ 104 3 . :‘\
b & 7
g ! >
g 5]
< S 2
2 = _:’
: 32 2
= 13 Q
ERT ] 2
= P E
3 —épaigan = 10 nm 0 q 5 S
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@ —épaigany = 30 nm 5 :f
3 )
T A S — A S S S
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45~
Fraction molaire d’aluminium z Fraction molaire d’aluminium
(a) Pour trois épaisseurs de couche Al- (b) Effet sur la mobilité électronique
GaN

FiGURE 1.12 — Caractéristiques du gaz d’électrons 2D en fonction de la fraction molaire

d’aluminium dans les couches AlGaN

Grace a ces parametres fournissant un controle de la tension de seuil, deux types de tran-

sistors HEMT peuvents étre réalisés :
— D-HEMT : a dépletion (normally-on),
— E-HEMT : & enrichissement (normally-off).

1.2.3 Modélisation des transistors GalN HEMT

La modélisation des transistors GaN HEMT est obtenue a partir du modeéle comporte-
mental de Statz couramment utilisé pour modéliser les transistors a larges signaux [62]. Le
modele de Statz convient aux HEMT car la couche barriere AlGaN est considérée comme un
diélectrique ce qui permet une forte analogie avec les MOSFET. La figure 1.13 représente ce

modele de deux fagons distinctes : par rapport & une vue en coupe du transistor (figure 1.13a)

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application
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ce qui permet de localiser les éléments par rapport aux couches présentes, et en reliant les
éléments du modele donnant un modele électrique du transistor (figure 1.13b). Le modeéle est
ainsi constitué :
— d’une source de courant /4, contrdlée par Vg, et Vg,
— de deux diodes Schottky (Dgys et Dyq) dues au contact Schottky de la grille, elles sont
responsables du courant de fuite de la grille,
— de trois condensateurs variant avec la tension :
— (s est la mise en parallele d'une capacité provenant de la couche barriere et d'une
capacité créée par 'isolant et ’électrode déportée de la source recouvrant la grille qui
permet d’augmenter la tension d’avalanche et de diminuer les effets de piegeage [14],
— (yq est la capacité entre la grille et le canal avec la couche barriere comme isolant,
— (s est la capacité entre 1’électrode déporté de la source et le canal 2D avec I'isolant
de la grille et la couche barriere entre les deux,
— de trois résistances d’acces (R,, Ry et R, pour la résistance de grille, de drain et de

source respectivement).

1.3 L’épitaxie du GaN

1.3.1 Homoépitaxie (subtrat GaN massif)

Les méthodes de croissance de semi-conducteurs massifs (Czochralski, Bridgman) ne sont
pas applicables au cas du GaN. La croissance doit se faire a trés haute température (> 1600 ° C)
et a forte pression (20 kbar). Dans ces conditions, elle reste tout de méme lente et il faut environ
120 & 150 heures pour obtenir des cristaux de surface d’environ 1 cm?. La qualité cristallogra-
phique obtenue est excellente, cependant, le niveau de dopage résiduel est tres élevé ce qui
rend les mobilités inférieures & 100 cm?V~1s~!. Cette couche n’est donc pas utilisable directe-
ment mais fournit un substrat de choix pour une croissance ultérieure pour une technique de
croissance par épitaxie (MOCVD, MOVPE ou MBE). Les couches de GaN ensuite obtenues
par homoépitaxie sur ce substrat GaN sont de qualité inégalée mais cette conception de sub-
strat reste lente, onéreuse et elle est limitée pour le moment a des petites surfaces. Elle permet
néanmoins la réalisation de composants verticaux donnant des transistors haute température
supportant des champs de claquage élevés. Malheureusement, ces composants ne peuvent bé-
néficier de la structure HEMT a moins d’utiliser une technique d’épitaxie pouvant faire croitre

les deux matériaux cote a cote comme celle mise en ceuvre pour les CoolMOS d’Infineon.
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Source

(b) Schéma électrique du modele
FIGURE 1.13 — Modele de Statz associé aux transistors HEMT
L’homoépitaxie peut servir aussi a la conception de composants latéraux haute température

bénificiant du gaz électronique bidimensionnel mais ayant des tensions de claquages plus faibles

que les composants verticaux.

1.3.2 Hétéroépitaxie

Les substrats GaN étant d’une grande rareté la croissance sur un autre substrat doit étre
réalisée, c’est-a-dire faire de I’hétéroépitaxie. Pour cela, trois substrats monocristallins sont

utilisés : le saphir, le carbure de silicium et le silicium. Les performances du transistor sont
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1.3. L’épitaxie du GaN

tres liGes au substrat utilisé surtout d’un point de vue thermique [53]. Le tableau 1.1 (page 32)

présente les propriétés mécaniques et thermiques de ces substrats.

Substrat saphir et SiC

Le saphir est un substrat tres utilisé dans les applications optoélectroniques. Malgré son
fort désaccord de maille cristalline il a I'avantage d’étre transparent (comme le GaN), il a une
excellente stabilité thermique et une résistance de plusieurs gigaohms pour un cofit raisonnable.
Le carbure de silicium monocristallin (4H ou 6H) est un tres bon candidat en tant que substrat,
il a une forte conductivité thermique proche de celle du cuivre, un faible désaccord de maille
diminuant la densité de défaut dans le GaN et il est plus isolant électriquement que le saphir.
Pour ces qualités il est largement utilisé pour les applications hyperfréquences malgré son cotit

tres élevé.

Substrat silicium

Les composants a base de GaN font partie des technologies les plus prometteuses pour
les nouveaux composants de puissance. Ils sont avantageux en termes de cofit de fabrication,
de disponibilité et de compatibilité avec les technologies a base de silicium. Malgré la forte
différence de parametre de maille et des coefficients thermiques, il existe déja des films de
GaN sur substrat Si de 200 mm de diametre de haute qualité. Cependant, le silicium n’est pas
aussi résistif électriquement que le saphir ou le carbure de silicium. Il présente une résistivité de
l'ordre de 20 k€2/cm (et donc n’est pas considéré comme un semi-isolant). Des composants GaN
sur substrat silicium atteignant des tensions de claquage au dela de 600 V avec une résistance
de contact de plus d'un ordre de grandeur par rapport aux composants MOSFETs a base de
silicium ont déja été démontrés. Plusieurs améliorations peuvent étre apportées pour augmenter
les performances des futures générations de composants GaN sur substrat silicium :

— dépose d'une couche de passivation en SiN dans le substrat permettant d’augmenter
la stabilité des composants a haute température et donc la fiabilité sous conditions
extréme [1].

— utilisation d’une couche de barriere a base d’AIN ou InAIN augmentant la polarisation
globale et donc la densité du gaz 2D, de plus la couche barriere peut étre plus fine

comparée a I’AlGaN.
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1.4 Structure interne d’un composant HEMT GalN sur
silicium

Une analyse de la structure interne a été réalisée sur un composant eGaN-FET (enhance-
ment Gallium Nitride - Field Effect Transistor) I’EPC (Efficient Power Converter) (référence :
EPC 1015), il est essentiel de connaitre les matériaux constituant le transistor pour appréhender
son comportement sous environnement sévere. Cette étude nous a permis d’obtenir des connais-
sances supplémentaires sur la réalisation de composants a base de GaN normalement bloqué.
Ces coupes et énumérations des matériaux présents dans la structure ont été réalisées par la
société SERMA TECHNOLOGIES spécialisée dans 'expertise et le conseil en électronique dans
le cadre du projet MEMPHIS/GALION.

Les composants EPC sont des transistors au nitrure de gallium sur substrat silicium. Le
transistor est composé d'une multitude de cellules disposées sous forme de grille alternant drains
et sources (figure 1.14b). La figure 1.14a montre une coupe générale du composant EPC 1015. Le
zoom 1 (figure 1.14b) montre de plus pres 1'aspect multi-cellulaire du composant. Les chemins
que parcourent les courants Iz y sont représentés (en jaune), ils rejoignent les bumps servant a
la bonne liaison entre le composant et le circuit imprimé . La figure 1.15 (zoom 2) se concentre
sur une cellule du transistor. Le parcours du courant (en rouge) partant du drain (figure 1.15a)
se trouvant sur un autre plan en profondeur et allant jusqu’a la source figure 1.15b y est
représenté. A ce niveau, nous pouvons distinguer les différentes couches formant le composant.
De bas en haut (substrat jusqu’aux bumps), nous avons tout d’abord un substrat silicium
de 650 pum, cette couche a pour but d’isoler le composant, elle sert de base pour I'épitaxie.
Les deux couches suivantes (AIN et AlGaN) sont des couches tampons servant a restreindre
les contraintes mécaniques entre le silicium et le GaN [49]. La couche conductrice GaN d’une
épaisseur de 1,1 microns ici est épitaxiée sur les couches tampons. Au-dessus, nous pouvons
observer I'alternance drain-source tous deux reliés par une fine couche d’aluminium reliant ainsi
toutes les sources et tous les drains ensembles et les connectant aux bumps correspondants. En
zoomant encore au niveau de la grille et de la source (figures 1.16a et 1.16b) nous pouvons
apercevoir ’hétérojonction permettant la création du gaz d’électrons 2D. Il n’existe pas pour le
moment d’oxyde compatible avec le semiconducteur GaN [18,50], la grille n’est donc pas isolée

physiquement du canal.

Cet approfondissement nous montre bien que seule une fine couche d’A1GaN (10 nm) est

nécessaire au développement du gaz d’électrons 2D. Cette faible épaisseur permet la réalisation
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1.4. Structure interne d’un composant HEMT GaN sur silicium

(a) Vue générale

F1GURE 1.14 — Coupe d’un transistor EPC 1015
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(a) coupe montrant l'accés au drain

Source

(b) Zoom 1 : aspect multi-cellulaire
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(b) Zoom 2 : acces des sources

FIGURE 1.15 — Une cellule de commutation du composant
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FIGURE 1.16 — Zoom sur I’hétérojonction AlGaN/GaN
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de composants de tres faibles dimensions.

Le nombre de couches nécessaires au fonctionnement de ces composants peut poser des pro-
blemes de fiabilité. Des études restent a effectuer pour déterminer la fiabilité de ces transistors.
Cependant, la technologie d’intégration GaN sur silicium se base sur les méthodes de fabrica-
tion des MOSFET silicium [63,64]. Ces méthodes ont bénéficié de plusieurs années d’études
des mécanismes de défaillance des composants silicium. Ces processus donnent une base solide

de conception et de fiabilité des transistors GaN sur silicium.

1.5 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de comprendre les particularités du semi-conducteur GaN. Nous
avons pu appréhender ses caractéristiques, celles-ci ont confirmé ce qui a été présenté dans
I'introduction, a savoir qu’il y aura une complémentarité dans le domaine de 1’électronique de

puissance entre les composants a base de SiC et ceux a base de GaN.

La grande particularité de ce matériau est sa capacité d’élaborer une hétérojonction favo-
rable a la création d’un gaz électronique bidimensionnel faisant augmenter de plus du double
la mobilité électronique du GaN. Ce gaz d’électrons a été mis en équation afin de déterminer
quels parametres pouvaient le controler. Nous avons vu qu’il n’était pas nécessaire de jouer sur
le dopage pour augmenter la densité électronique mais que les parametres physiques comme

I’épaisseur des couches AlGaN ou leur fraction molaire aidaient & obtenir la densité voulue.

La couche barriere que forme I’AlGaN non dopé justifie I'analogie faite avec les MOSFET
silicium car cette couche se comporte comme un diélectrique vis-a-vis de la grille. Dés lors,
nous pouvons présenter un modele électrique comportemental des transistors HEMT basé sur
le modele de Statz utilisé pour modéliser les MOSFET a larges signaux. Ce modele permettra
dans les chapitres suivants de simuler les transistors GaN et nous apportera des informations

sur son fonctionnement.

Le GaN a l'avantage de pouvoir étre épitaxié sur d’autres matériaux que le GaN massif,
cela permet la fabrication de composants aux spécificités et colit de fabrication différents :

les composants sur substrat GaN massif sont destinés aux hautes températures (ils pourraient
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théoriquement fonctionner a des températures supérieures a 1000 ° C), ce substrat reste tres
onéreux donc dédié a des applications particulieres. Les autres substrats favorisent la fabrication
de composants a faible cofit, ils sont moins chers a fabriquer et surtout la fabrication de ses
composants demande peu de modifications des chaines de montages déja existantes pour les

composants purement silicium.

La structure interne d’un composant GaN sur silicium nous a montré son aspect multi-
cellulaire et les couches le constituant. Nous avons pu constater la faculté de ces composants
a étre de faibles dimensions car il suffit d'une couche AlGaN de 10 nm pour créer le gaz
d’électrons 2D. Cette structure complexe pose la question de la fiabilité en partie résolue car les
procédés de fabrication sont basés sur ceux utilisés pour la réalisation de composants MOSFET

silicium et actuellement bien éprouvés.
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Chapitre 2

Etude et caractérisation d’un substrat
HTCC pour un convertisseur DC/DC
au GalN

Un des objectifs du projet MEMPHIS/GALION est de réaliser un module de puissance
capable de fonctionner a des températures ambiantes élevées (120 ° C—200 ° C). A ces tem-
pératures, le FR-4 (Flame Resistant 4) ne peut plus étre employé comme substrat de circuit
imprimé [65], une des alternatives est l'utilisation de substrats céramiques (LTCC (Low Tem-
perature Cofired Ceramique)! ou HTCC (High Temperature Cofired Ceramique)?). La société
EGIDE (associée au projet) est spécialisée dans les substrats céramiques, sa mission ainsi qu’elle
la définit est « d’assurer I'invulnérabilité de systemes électroniques intégrés ou de puces com-
plexes, donc fragiles, sensibles aux environnements thermiques, atmosphériques ou magnétiques

difficiles » [66]. Elle est un des seul concepteur de substrat HTCC en Europe.

Ces substrats ne sont pas adaptés a I’électronique de puissance, par conséquent une étape
du projet est consacrée a sa caractérisation. Ses propriétés mécaniques et électriques doivent
étre connues afin de pouvoir 'intégrer dans le module final. L’étude mécanique a été faite par
le laboratoire LMT de Cachan ou se déroule une theése sur le sujet (réalisée par Charlotte
ROBERT).

1. Céramique coffrité a basse température
2. Céramique coffrité a haute température
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2.1. Présentation du HTCC

La caractérisation électrique est conduite sur plusieurs échantillons fournis par EGIDE
permettant de mettre en avant les diverses propriétés du HTCC. En effet, les pistes étant
réalisées avec de l'encre tungsteéne, sa résistivité reste a connaitre. La céramique impose aussi
une permittivité relative supérieure a ’époxy, il est nécessaire d’avoir connaissance de cette
valeur pour prévoir le comportement des pistes. Méme si ces caractérisations ne posent pas de
problemes particuliers, ces mesures doivent étre faites avec soin et précision car les informations

tirées de celles-ci sont importantes pour le reste du projet.

Apres une description du substrat HTCC nous commencons par présenter les mesures des
pistes enterrées réalisées seulement avec de l’encre tungstene, puis les mesures des pistes en
surface recouverte d’une couche de nickel-or facilitant le passage du courant. Ces mesures sont
effectuées a température ambiante et jusqu’a 190 ° C. Nous avons établi le modele des pistes et

identifié les parametres grace aux mesures.

Nous continuons par la mesure de la permittivité de I'alumine a température ambiante
jusqu’a 190 ° C. Nous nous aidons de simulations 3D par éléments finis pour retrouver la permit-
tivité relative de ’alumine utilisée dans ce substrat. Nous présentons un modele de la capacité
prenant en compte la température. Nous finissons par une discussion sur le substrat HTCC
en observant ses difficultés a faire transiter de la puissance, caractéristique essentielle pour la

conception de convertisseur de puissance a base de ce substrat.

2.1 Présentation du HTCC

La figure 2.1 représente les étapes de fabrication d'un circuit HTCC :

— étape @ : la céramique « crue » est obtenue a partir de poudre d’alumine et de com-
posants organiques qui sont mélangés et donnent une matiere a 'aspect pateux, la
barbotine

— étape @ : les vias sont remplis d’encre obtenue a partir de poudre de tungsténe et de
solvant,

— étape @ : les pistes de tungstene sont réalisées par sérigraphie avec cette encre,

— étape @ : les différentes couches sont empilées,

— étape ® : L’empilement de couches est pressé,

— étape ® : le cofrittage est réalisée, durant cette étape une réduction des dimensions
de 30 % s’opere,
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— étape @ : le circuit est pressé afin d’éliminer les dernieres bulles d’air,

— étape ® : les sous-circuits sont découpés.

FIGURE 2.1 — Etapes de fabrication de substrat HTCC

Trois étapes sont contraignantes pour la réalisation de substrat céramique (marquées en
gras) : les étapes @ et @ évoquent l'utilisation d’une encre tungstene ce qui abouti un tungstene
non massif provoquant une résistivité plus élevée par rapport au tungstene dense. L’étape ®
entraine un changement de dimensions, celle-ci peut étre problematique par rapport a des
empreintes de composant tel qu'un transistor GaN (figure 2.2). La précision requiert de prendre

en considération ce phénomene de retrait.

3554
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1632

30 N 230 X4
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FIGURE 2.2 — Dimension de 'empreinte d’un transistor GalN

Ce procédé permet de produire un circuit imprimé avec un substrat céramique et des pistes
de tungstene supportant plus de 1000 ° C, idéal pour les environnements séveres. Ce substrat a
I'avantage d’une conductivité thermique de 17 W(mK)™ comparé & 1,06 W(mK)! au maximum
du FR-4 [67]. Tl permet de réaliser des couches d’une épaisseur pouvant varier de 250 um a 1 mm
avec une épaisseur de pistes de 10 pm. Son principal inconvénient électrique est la résistivité

du tungsteéne qui, sous sa forme dense, est trois fois plus importante que le cuivre. Il est donc
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2.2. Caractérisations de la résistance des pistes

nécessaire de rajouter des couches de matériaux plus conducteurs (nickel-or, cuivre) pour faire
transiter plus de courant dans les pistes. Dans ce but, EGIDE développe plusieurs briques
technologiques comme le dépot de couches de cuivre épaisses en surface ou du tungstene plus

épais pour les couches enterrées.

2.2 Caractérisations de la résistance des pistes

La société EGIDE nous a fourni plusieurs échantillons afin de mesurer avec précision la
résistance des pistes, nous avons travaillé sur deux types d’échantillons. Le premier type (fi-
gure 2.3a) est constituté de pistes enterrées d’une longueur de 8,05 cm et de 5 largeurs différentes
(50, 75, 100, 125, et 250 pm) avec seulement du tungsténe comme matériau conducteur, cet
échantillon est utile pour la caractérisation de la résistivité du tungsteéne seul (notée py). Le
deuxieme type d’échantillon (figure 2.3b) est formé de pistes déposées en surface de mémes
dimensions que les pistes enterrées. Ces pistes surfaciques sont élaborées a partir de pistes en
tungsténe pur et d'une couche de nickel-or de quelques microns réalisée par un dépot électro-
lytique afin de diminuer la résistance pour faciliter le passage de fortes intensités (sa résistivité
sera notée pwniay). La figure 2.4 fait un zoom sur des pistes de 250 pm, cela montre qu’il y a

dix fois la méme largeur de piste.

(a) Pistes enterrées (b) Pistes en surface

F1GURE 2.3 — Photos des échantillons de test fournis par la société EGIDE

FIGURE 2.4 — Zoom d’un jeu de pistes en surface
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

2.2.1 Probleme lié aux pistes fines

Les pistes les plus fines nécessitent une analyse supplémentaire sur leurs caractéristiques
physiques. Nous avons finement observé au microscope optique leur largeur (L,). La figure 2.5
met en évidence la non homogénéité de cette largeur pour le cas des pistes enterrées qui sont
visibles a I'extrémité (figure 2.5a) et pour le cas des pistes en surface (figure 2.5b). On note une

assez forte irrégularité de largeur, celle-ci doit donc étre estimées par un autre moyen.

(a) Pistes enterrées (b) Pistes en surface

FI1GURE 2.5 — Images au microscope optique des pistes fines de 50 um

Le matériau étant le méme (ou les mémes) pour les pistes de configuration identique,
ce seront les trois pistes les plus larges qui seront prises comme référence pour calculer les
parametres résistifs du tungsténe car la variation absolue de la largeur reste la méme quelle que
soit la largeur de piste, donc l'erreur relative est plus faible sur les pistes les plus larges. Ces

parametres nous permettront de calculer la largeur moyenne équivalente des pistes fines.

2.2.2 Banc de mesures

La précision de mesure étant d’une grande importance, il faut éviter de prendre en compte
la résistance des fils et des connexions. En conséquence, nous nous sommes tournés vers une
méthode voltampeéremetrique pour remédier a ce probleme [68]. La figure 2.6a représente ce
systéme, avec d’'un c6té une source de courant (/) de précision de la marque Keithley (modele
6220 DC) débitant une intensité fixe de 100 fA & 100 mA indépendemment de la charge (R,). Ce
courant produit une tension aux bornes de la charge et de la résistance de ligne de la source (Rys).
La tension est mesurée par l'intermédiaire d’un nanovoltmetre (V,,.s) de la marque Keithley

(modele 2182A) pouvant mesurer des tensions avec une précision de 15 nV (au maximum).
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2.2. Caractérisations de la résistance des pistes

Comme aucun courant ne traverse les fils du nanovoltmetre (Ry,,), Vines correspond seulement
a la tension aux bornes de la charge a caractériser. Le rapport Vj,.s/Is nous donne donc la

valeur de la résistance R, seule.

2
Plaque ch.
+ isol. therm.

(a) Schéma de principe

(b) Photo du banc de test permettant les mesures 4 points

FIGURE 2.6 — Méthode voltamperemetrique

Afin de nous connecter proprement aux pistes nous avons utilisé des pointes de mesures
fixées sur des bras amovibles et se déplacant sur les troix axes. La figure 2.6b présente le banc
de test avec un bras de chaque coté. Deux aiguilles sont fixées au bout de chaque bras, une reliée
a la source de courant, 'autre reliée a la mesure de tension. Les deux pointes étant séparées

cela permet de ne pas prendre en compte la résistance de contact des pointes [69].

Pour mesurer la résistance des pistes en fonction de la température nous avons rajouté au
banc de caractérisations une plaque chauffante et de la mousse thermiquement isolante afin de
faire évoluer leur température de facon homogene ; la mesure de température est prise au plus
proche des pistes. La méthode voltamperemetrique a I'avantage d’étre insensible a 1’élévation

de la température.
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

2.2.3 Erreur de mesures et chiffres significatifs

La résistance étant calculée par I'intermédiaire d’un quotient, I’erreur relative pessimiste est
donnée a ’équation (2.1). Le tableau 2.1 donne les erreurs des appareils par rapport au calibre
choisi pour réaliser la mesure (2 mA et 100 mV pour la source de courant et le nanovoltmetre
respectivement). Ces valeurs nous permettent d’obtenir ’erreur absolue. Le nanovoltmetre peut
a ce calibre avoir une erreur absolue de 810 nV mais pour éviter des imprécisions supplémen-
taires, nous n’avons pris que les chiffres qui ne fluctuaient pas sur I'affichage du nanovoltmetre

ce qui ramene 'erreur absolue a 10 pV.

AR, AVpes Al

— 2.1

Ry Ve | L, 2.1)
A

Ty = 7“" 100 (2.2)

Avec :

AR,  Erreur absolue sur la mesure de la résistance de piste
AV,..s Erreur absolue sur la mesure de la tension
Al Erreur absolue sur le courant délivré par la source de courant

Ter Erreur relative d’une mesure [%)]

TABLEAU 2.1 — Spécifications des erreurs des appareils utilisés pour la mesure de la résistance

Appareils Calibre | Résolution | Bruit Erre/ur de Erreur
température absolue

Source de courant (6220 DC) | 2 mA 100 nA | 200 nA 70 nA 370 nA
Nanovoltmetre (2182A) 100mv | 100V |300uv | 5000v | S0nV
(10 pV)

Nous avons choisi d’injecter un courant dans la piste de 1 mA afin de ne pas dépasser
100 mV et donc rester dans le calibre du nanovoltmetre. Ces données donnent lieu au calcul de
I'erreur relative a I’équation (2.3). Cette derniere comporte 3 chiffres significatifs plus 1 chiffre

incertain, dans la suite du chapitre nous représenterons les résultats avec 3 chiffres significatifs.

( 10 uVv 370 nA
Tp er =

100 = 0.04 . 2.
ot 1mA> 00 = 0.047 % — 0.05 % (2.3)
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2.2. Caractérisations de la résistance des pistes

2.2.4 Mesure des pistes

Les mesures ont été effectuées a température ambiante et en température. La température
est mesurée a l'aide d’un thermocouple d’'une précision de 0,1 ° C. Les mesures en température
nous aideront a déterminer le coefficient de température lié au tungstene. Les résultats obtenus
pour les différentes largeurs de pistes sont présentées dans le tableau 2.2 en ce qui concerne les

pistes enterrées et au tableau 2.3 pour les pistes en surface.

TABLEAU 2.2 — Mesures en température des résistances des pistes enterrées en fonction de leur

largeur
Largeur de la piste (pum)
250 | 125 | 100 | 75 | 50
Température (° C) Résistance ()
Tamb 7,34 | 159 | 20,0 | 28,4 | 47,5
50,0 7,49 | 16,0 | 20,5 | 29,3 | 50,3
75.0 814 [ 17,2 | 21.7 | 31.2 | 52,2
100 8,67 | 18,3 | 23,0 | 33,0 | 56,1
125 923 | 19.4 | 24,3 | 35,0 | 58,8
150 9,93 | 20,5 | 25,7 | 37,0 | 62,4
175 10,5 | 21.7 | 27,1 | 38,9 | 65,7
190 10,7 | 22,4 | 28,0 | 40,2 | 67,5

TABLEAU 2.3 — Mesures en température des résistances des pistes en surface en fonction de
leur largeur

Largeur de la piste (pum)
250 | 125 | 100 | 75 | 50
Température (° C) Résistance ()

Tamb 6,08 | 132 ] 16,9 | 24,6 | 41.7
50,0 6,39 | 13,4 | 17,1 | 24,9 | 43,6
75,0 6,86 | 14,1 | 18,2 | 26,4 | 44,7
100 7,32 | 15,1 | 19,1 | 27,9 | 47,0
125 7,82 | 16,0 | 20,0 | 29,4 | 49,3
150 8,19 | 16,7 | 21.0 | 30,9 | 51.5
175 8,94 | 17,7 | 22,0 | 32,2 | 53,8
190 9,00 | 18,1 | 22,5 | 33,0 | 55,2

Nous pouvons observer 'effet de la couche de nickel-or par rapport au pistes en tungstene

seules, elle favorise la conduction réduisant en moyenne de 15 % la valeur de la résistance de
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

la piste. L'impact de la température sur I’évolution de la résistance est non négligeable, elle I’a

faite varier de plus de 29 % pour les pistes enterrées et de plus de 25 % et les pistes en surface.

2.2.5 Détermination des parametres du modele des pistes

Les mesures présentées précédemment vont nous permettre de trouver les parametres
comme la résistivité a 0° C et le coefficient de température et créer un modele a partir de
ceux-ci. Nous sommes parti de la formule liant la résistivité d’un matériau a ses dimensions
physiques (équation (2.4)). Les pistes ont toutes la méme longueur (8,05 cm). L’hypothese faite
est que 'approximation de la section par une surface rectangulaire (figure 2.7a) est inexacte par
rapport au process de fabrication, cette hypothese est appuyée par I'expérience de la société
EGIDE. 1l est préférable d’utiliser la surface d’un segment circulaire (figure 2.7b) notée Si..

L

R= g (2.4)
2 H,?
See ~ = L,H, + —2- (2.5)
37 2L,
Hy, =10 um

Avec :

p Résistivité du matériau [Q.m™1].

Pour calculer la section de cette forme de piste, il nous faudrait connaitre le rayon ou I’angle du

(a) Section carrée (b) Section arrondie

FIGURE 2.7 — Surface des pistes tungstenes

cercle au quel appartient le segment (figure 2.8). N’ayant aucune information sur ces grandeurs
nous avons utilisé 'équation (2.5) donnant des résultats géométriques en partant de la largeur
et de la hauteur de la piste avec une erreur relative de 0,1 % par rapport au calcul exacte de la

surface pour 0° < ay. < 150° et une erreur relative de 0,8 % au dela de 150 © [70].
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2.2. Caractérisations de la résistance des pistes

P

el

FIGURE 2.8 — Approximation d'un segment circulaire lorsque le rayon et ’angle sont inconnus

La résistivité variant avec la température [71], nous 'avons prise en compte en changeant
p par la relation linéaire donnée par 'équation (2.6) autorisant 1’évolution de la résistivité avec

la température.

p— p(0) = po(1+ ab) (2.6)
Avec :

po  Résistivité du matériau a 0° C [Q.m™1],
a  Coefficient de température [K 1],

¢  Température de la piste [°C].

Calcul de l’erreur due a approximation de la surface

Le calcul des parametres résistifs se faisant grace a un produit nous pouvons appliquer les
mémes regles de calcul d’erreur que pour celles de la mesure. L’erreur relative est exprimée a
I'équation (2.7), elle prend en compte l'erreur relative de la résistance trouvée précédemment
et rajoute l'erreur relative de 'apporximation de la surface, le résultat est donné dans la méme
équation. L’erreur relative a 2 chiffres significatifs et 1 chiffre incertain, nous donnerons la
résistivité a 0 ° C et le coefficient de température dans ces mémes proportions.

Ap_ AR, AS

2 — 0,847 0,85 2.7
p R, Sse 847 %= 0,85 % 27)

Analyse du résidu

Pour déterminer les parametres nous nous sommes servis de la méthode des moindres car-

rés, son but est de comparer des données expérimentales a un modele ou fonction mathématique
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

sensé décrire ces données. Elle donne la courbe se rapprochant au plus pres des mesures. Pour
arriver a ce résultat elle essaye de minimiser le résidu qui est définit a 1’équation (2.8). Le résidu
nous donne donc une indication sur la correspondance de notre modele, plus le résidu est faible

et plus les mesures sont proches de la courbe calculée.

N

res = Z (yi — f (s, k:))2 (2.8)

i=1
Avec :

7 Numéro du point de mesure,

N Nombre de points de mesure,

y;  Mesures,

f() Fonction utilisée pour décrire les données,

z;  Conditions de mesures (températures, largeurs de piste, ...),

k Parametres déterminés.

Les pistes fines aménent une erreur relative sur leur largeur qui peut fausser le calcul des
parametres. Afin d’étudier cette observation nous avons calculé le résidu pour différents cas :
pour toutes les largeurs de pistes, puis pour les n pistes les plus larges (n = [2;3;4]). Ces
résidus sont tracés a la figure 2.9. Nous pouvons observer un fort résidu si nous prenons toutes
les pistes ou les quatres plus larges, ce résidu est proche de zéro lorsque ne nous prenons pas les
deux largeurs de pistes les plus fines (50 et 75 um). Nous avons donc décidé de ne prendre en
compte que les trois pistes les plus larges pour calculer les résistivités a 0 ° C et les coefficients
de température des matériaux puis d’estimer les largeurs des pistes les plus fines a partir de

ces parametres.

25¢

—— Enterrée .

20k L7 -En surface .

= 15r
~ 10t
5 L

O i i

2 3 4 5

Nombre de pistes prises pour le calcul

FIGURE 2.9 — Résidu (res) en fonction du nombre de pistes prises pour la corrélation en partant

toujours de la plus grande largeur de piste
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2.2. Caractérisations de la résistance des pistes

2.2.6 Modélisation des pistes

Pistes enterrées

Matériau

L’étude se concentre premierement sur les pistes enterrées car elles nous permettent de calculer
les parametres du tungstene seul. Grace a ces données nous avons pu déterminer a la fois la
résistivité a 0° C et le coefficient de ce tungsténe en ne prenant en compte que les trois pistes
les plus larges. Ces résultats sont donnés au tableau 2.4. La derniere colonne du tableau donne
les valeurs pour le matériau massif de tungsténe. Nous pouvons observer une résistivité trois
fois supérieure a celle attendue. Cela peut s’expliquer par la composition de 'encre tungstene
qui ajoute des matériaux peu ou non conducteurs. Le coefficient de température du tungstene

est inférieur par rapport au tungsténe massif.

TABLEAU 2.4 — Parameétres trouvés par la méthode des moindres carrés pour les pistes enterrées

Valeur de la

Désignation Symbole | Pistes enterrées littérature [71]
F{esistlwte du tungstene P 0,15 udm 0,048 ud.m

a0°C

Coefficient de tempéra- e 3,00 mK ! 4,50 mK 1

ture du tungstene

Aspect géométrique

L’étude géométrique des pistes fines nous a montré une largeur non constante sur la longueur
de la piste. Afin de déterminer une largeur moyenne de ces pistes nous sommes partis des
parametres précédemment calculés et avons estimé les largeurs des deux pistes les plus fines
en fixant leurs résistivité a 0 ° C et coefficient de température. Nous avons ici encore utilisé la

méthode des moindres carrés.

Les résultats sont présentés au tableau 2.5. Nous pouvons remarquer une largeur estimée
inférieure de 17 % et 7 % a celle voulue lors du routage des échantillons de substrat HTCC

pour des pistes de largeur de 50 et 75 pum respectivement.

TABLEAU 2.5 — Largeur moyenne estimée des pistes les plus fines enterrées

Largeur de la piste établie lors du routage (um) 75 50

Largeur moyenne de la piste estimée enterrée (um) | 69,8 | 41,7
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

La figure 2.10 représente les courbes d’évolution de la résistance en fonction de la tempé-
rature pour différentes largeurs de pistes. Pour les pistes fines ce sont les largeurs moyennes
estimées précédemment qui ont été prises. Nous pouvons observer une trés bonne corrélation

entre les mesures et les courbes réalisées a partir des parametres calculés validant ceux-ci.

701
= = =Mesures
601 | — Calculs
= 50
8
% 407
7 »=069.85um
w 30¢
Q
= 20 /-—-Tzﬁo’"’
p=125um
10 e Tr=0500m

25 50 75 100 125 150 175 200
Température (° C)
FIGURE 2.10 — Corrélation entre les mesures et le calcul de la variation de la résistance en

fonction de la température pour les pistes enterrées

Pistes en surface

Un calcul similaire des parametres pour les pistes en surface a été effectué par rapport
aux mesures faites, les pistes en surface étant composées de plusieurs matériaux conducteurs
les calculs porteront sur les parametres équivalents des pistes et non sur les parametres des
matériaux seuls. Ces résultats sont donnés au tableau 2.6. La couche de nickel-or fait diminuer
la résistivité a 0° C et le coefficient de température des pistes en surface par rapport aux
pistes enterrées. Néanmoins cette résistivité reste élevée si nous la comparons a celle du cuivre

(pcu, = 0.016 u2.m) utilisé pour les applications de I’électronique de puissance.

A partir de ces résultats nous pouvons calculer une largeur moyenne des pistes fines, elles
sont montrées au tableau 2.7. Les grandeurs différent peu par rapport aux largeurs estimées
des pistes en surface, ce qui favorise I’hypotheése d’une erreur de largeur sur les pistes fines lors

du processus de fabrication du substrat.
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2.2. Caractérisations de la résistance des pistes

TABLEAU 2.6 — Parametres trouvés par la méthode des moindres carrés pour les pistes en
surface

Rappel pistes

Désignation Symbole | Pistes en surface (W+NiAu) terrées (W)
enterrées

Résistivité du tungstene
520°C PW NiAug 0,13 uQm 0,15 MQm

Coefficient de tempéra-
ture du tungstene

QW Ni Aug 2,40 mK~! 3,00 mK !

TABLEAU 2.7 — Largeur moyenne estimée des pistes les plus fines en surface

Largeur de la piste spécifiée (um) 75 50

Largeur moyenne de la piste estimée en surface (um) | 67,6 | 40,0

La figure 2.11 représente la corrélation entre les mesures et la courbes réalisées a partir
des parametres calculés. Comme précédemment, ce sont les largeurs estimées qui sont prises
pour les pistes de 50 et 75 pm. Cette figure montre une superposition des courbes et donc une

corrélation correcte des mesures avec le calcul de la résistance.

601

»=40.01pum

= = =Mesures
—— Calculs

| »=067.67um

W

L,=125um

Reésistance (§2)
w
o

N
o

10}

il ‘ i ‘Lp:250um ‘ j
25 50 75 100 125 150 175 20
Température (° C)

FIGURE 2.11 — Corrélation entre les mesures et le calcul de la variation de la résistance en

fonction de la température pour les pistes en surface

64



Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

2.2.7 Syntheése sur la résistance des pistes

La caractérisation de la résistance des pistes a permis d’observer les problematiques liées
aux pistes congues a base d’encre tungstene. Les échantillons fournis par la société EGIDE nous
ont donné l'opportunité d’étudier deux configuration de pistes : une pour les couches internes

(tungstene seul) et 'autre pour les couches externes (tungstene et alliage nickel-or).

Nous avons tout d’abord démontré la variation absolue de la largeur sur les pistes et son
effet sur les pistes fines. Cette variation ajoute une erreur sur le calcul des parametres résistifs.
Pour 'éviter nous n’avons pris en compte que les pistes les plus larges pour la recherche des

parametres.

Le banc de caractérisation a été réalisé en mettant en place une méthode voltampereme-
trique en association avec une mesure 4 point garantissant la mesure de la résistance des pistes
sans prendre en compte celle des fils de connexion aux appareils. L’erreur absolue a été définie
grace aux données fournies par le constructeur afin d’estimer les chiffres significatifs a prendre

en compte. Ces points nous ont servi a avoir des mesures précises et une erreur relative connue.

La forme de la section des pistes ne permet pas de prendre une section carré comme modele
pour la surface, nous avons utilisé une approximation de la section par un segment circulaire.
En associant ce modele a celui du calcul de la résistance, par rapport a ses propriétés électriques
nous avons pu déterminer la résistivité a 0 ° C et le coefficient de température du tungsténe et
de la combinaison tungstene-nickel-or. Cette détermination a été faite a I'aide de la méthode

des moindres carrés.

L’évolution du résidu nous a aidé a démontrer I'erreur faite par le modele lorsque nous
prenions en compte ’ensemble des pistes, qui est due a l'incertitude de la largeur des pistes
les plus fines. Ces dernieres ont donc été estimées par une largeur moyenne grace aux para-
metres électriques calculés en amont. Les pistes fines devront donc faire ’objet d’une attention
particuliere lors de la conception de cartes, en les élargissant lors du routage ou en se limitant
a une certaine finesse par exemple. Il faudra aussi prendre cette erreur lors des simulations.
Cependant, la conception de cartes sur substrat HTCC pour les convertisseurs de puissance se

fera principalement avec des pistes larges.
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2.3. Caractérisations de la permittivité relative de [’alumine

Les résistivités & 0° C dans les deux cas (pistes enterrées et en surface) ont indiqué un
facteur 3 par rapport au tungstene massif. Cela peut s’expliquer par le composé a base de
tungsteéne utilisé pour la sérigraphie qui rend le tungstene non massif et donc plus résistif.
Cette résistivité impose une contrainte supplémentaire pour 1’électronique de puissance car elle
provoque des chutes de tensions et des pertes joules qui ne sont pas acceptable pour des courants
de l'ordre de I'ampere. La société EGIDE essaye de réduire cette contrainte en développant des
briques technologiques favorisant le passage du courant. Pour les pistes en surface la solution est
de faire croitre du cuivre épais sur le tungstene pour se rapprocher de la conductivité du cuivre
sur PCB (Printed Circuit Board)3, pour les pistes enterrées elle est d’augmenter 1'épaisseur du

tungsténe en réalisant une sérigraphie plus en profondeur.

Toutes ces démarches nous ont servi a mettre en place un modele résistif prenant en compte
les différentes grandeurs physiques des pistes. La bonne corrélation du modele par rapport
aux mesures en température confirme la fiabilité du modele méme pour des températures de
fonctionnement élevées. Le substrat HTCC est réalisé a base d’alumine, ce matériau est connu
pour avoir une permittivité relative surpérieure a celle de la résine époxy, il est donc nécessaire
de la connaitre pour anticiper les effets capacitifs entre les pistes lors de la conception. La partie

suivante est donc dédiée a déterminer cette permittivité relative.

2.3 Caractérisations de la permittivité relative de 1’alu-

mine

L’alumine ayant une permitivité relative bien plus élevée que la résine epoxy, il est impor-
tant de la connaitre afin de préconiser des regles de routage adéquates pour ce substrat. Cette
différence engendre des capacités parasites entre les pistes bien plus grandes que pour les cir-
cuits PCB ce qui pourrait géner la transmission des signaux a haute fréquence [72]. D'un autre
coOté, cette permittivité relative présente 'avantage de pouvoir élaborer des capacités de filtrage
intégrées dans le substrat permettant une plus forte intégration. La société EGIDE produit sa
propre alumine de composition confidentielle pour la conception de substrat, elle n’a jamais
fait de caractérisation de sa permittivité relative. Celle-ci peut donc différer de la permittivité

relative de I’alumine pure.

3. Carte de circuit imprimé
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

Afin de mesurer cette permittivité la sociétié EGIDE nous a fourni des échantillons. La
figure 2.12 affiche une coupe d’un de ces échantillons que nous avons observé au microscope
optique. Il est composé de trois couches d’alumine (Alum;, Alumsy, Alumg) séparées par deux
couches de tungstene produisant une capacité planar enterrée. Cette coupe nous a permis de
mesurer les dimensions internes de 1’échantillon. Les deux couches de tungstene sont des carrés
de 23 mm? de coté, elles sont séparées par une couche d’alumine de 165 pm d’épaisseur (170 ym

annoncés par la société EGIDE).

FI1GURE 2.12 — Coupe de la capacité planar au microscope

2.3.1 Mesures de la capacité

Les mesures ont été réalisées sur le banc de test utilisé pour les mesures de résistance. Nous
avons associé a ce banc un analyseur d’impédance (HP 4192A). La figure 2.13 schématise cette
association, pour limiter 'impédance parasite des fils de connexion nous avons minimisé leur
longueur (environ 10 cm). Afin de ne pas prendre en compte cette impédance de montage une
compensation en circuit ouvert et fermé a été faite. Une mesure a vide a donné une capacité

mesurée (C';;) de 200 fF négligeable par rapport a la capacité a mesurer.

Mesure ;----£:- Feoeeg Analyseur
de temp.: ontes ; d'imp.
s C E C
E abm T ASHP 4192A
.. Pointes
Plaque)::h.
+ isol. therm.

FI1GURE 2.13 — Méthode de mesure de la capacité de 1’échantillon
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2.3. Caractérisations de la permittivité relative de [’alumine

Le manuel constructeur de 'analyseur d’impédance fournit les erreurs absolues en fonction

de la gamme de capacité mesurée, elles sont données au tableau 2.8. L’erreur absolue nous

autorise a donner des résultats a 2 chiffres significatifs et 1 chiffre incertain pour des mesures

entre 100 et 1000 pF. La compensation reste dans ’erreur de mesure.

TABLEAU 2.8 — Mesures de la capacité en température

Calibre

Fréquence

Résolution

Erreur absolue

1000 pF

1 MHz

0.1 {F

1.7 pF

L’alumine voit sa permittivité relative augmenter linéairement avec 1’échauffement du ma-

tériau [73]. Néanmoins cette augmentation reste faible (moins de 2) jusqu’a 800 ° C. Nous avons

mesuré la capacité de I’échantillon pour des températures allant de 30 a 190 ° C. Les résultats

sont présentés au tableau 2.9. Nous pouvons observer une variation inférieure a 10 pF prouvant

le coefficient de température faible attendu.

TABLEAU 2.9 — Mesures de la capacité en température

Température (°C)

30,0 | 50,0 | 75,0 | 100

125 | 150 | 175

190

Capacité (pF)

309 | 310 | 311 | 312

313 | 315 | 316

317

2.3.2 Modélisation de la capacité

Calcul théorique

Le condensateur est formé par deux plans paralleles, nous avons donc utilisé en premiere

approximation ’équation (2.9) servant au calcul théorique de la capacité d'un condensateur

C’-ealum

60.SW

plan.
C = €0€r_alum ™= 7 Er_alum —
Calum
Avec :
€0 Permittivité du vide [kg~'.m™3.A%.s*]
€ alum Permittivité relative de 'alumine
Sw Surface des plans de tungstene [m?]
Calum Epaisseur de la couche centrale d’alumine [m)]

(2.9)
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

Le tableau 2.10 fournit le résultat du calcul pour une capacité mesurée a 30 ° C. Comparée
a la littérature, nous avons un écart de plus de 20 % avec le calcul. Ce dernier ne prend pas en
compte les effets de bord des plans de tungstene. Pour les prendre en considération nous avons

décidé d’effectuer des simulations 3D.

TABLEAU 2.10 — Permittivité relative de I’alumine pour la mesure a 30 ° C

Calculée | Donnée dans la littérature

Permittivité relative de ’alumine 10.9 9

Simulations 3D

La structure de ’échantillon de test a été simulée afin d’avoir une meilleure approxima-
tion de la permittivité relative de I’alumine. La figure 2.14 montre la géométrie réalisée sous
COMSOL. Le condensateur est constitué de deux pavés droits imbriqués I'un dans l'autre (fi-
gure 2.14a), le pavé intérieur, ayant les propriétés diélectriques de 1'alumine, sert a définir les
deux surfaces qui seront soumises a une différence de potentiel, il sert de plus a délimiter la
zone ne contenant pas les effets de bords. Le pavé extérieur, composé lui aussi d’alumine, borne
la zone de simulation. Le maillage (figure 2.14b) est fin entre les deux plaques et plus large sur

les pourtours car le gradient de tension est moins important dans cette zone.

(a) Géométrie (b) Maillage

F1GURE 2.14 — Capacité planar modélisée sous COMSOL

Les irrégularités dans la densité d’énergie électrique sont dues au maillage. Les dimensions
de la structure n’étant pas homogenes (23 mm de c6té, 165 pm d’épaisseur), un maillage plus

fin n’était pas possible (limitation de la mémoire vive).
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2.3. Caractérisations de la permittivité relative de [’alumine

La capacité totale est calculée en intégrant I’énergie stockée dans toute I'alumine (Egjum)
et en passant par ’équation (2.10) pour remonter & sa valeur. De maniere a faciliter les calculs,

nous avons pris V., =1V, donc Cuium = 2FE a1um-

1 Ea um
Ealum - §Oalum‘/02 — Oalum =2 ‘;2 (210)

Avec :

Euuwn Energie stockée dans alumine []]

V. Tension appliquée aux plan de tungsténe [V]

Nous avons simulé la structure avec la permittivité relative de ’alumine trouvée précé-
demment de 10,9. Les résultats de simulation sont donnés au tableau 2.11. Si nous regardons
la premiere colonne nous pouvons observer une similitude entre I'énergie stockée et le calcul
précédent, la différence de capacité vient donc des effets de bords qui ont une importance dans
ce cas [74].

TABLEAU 2.11 — Energie emmagasinée dans les différents volumes composant le capacité

Pavé intérieur | Pavé extérieur | Total
Energie (pJ) 155 12,2 167
Capacité calculée (pF) 310 24,4 334

La figure 2.15 affiche la répartition de I’énergie au centre et au bord des deux plans de
tungstenes. La plus grande partie de 1’énergie est confinée entre les deux plaques d’alumine
mais une partie non négligeable sort du volume du pavé intérieur, ce qui explique la différence
entre le calcul analytique et la simulation. Cette figure nous montre aussi que 1’énergie stockée
reste proche des plaques et donc que le volume extérieur pris pour la simulation est suffisant
pour ne pas tronquer de I’énergie dans le matériau et donc de prendre en compte toute 1’énergie

que peut contenir cette géométrie.

L’optimisation de cette variable nous a fourni un &, j,,, = 10,0. La nouvelle simulation
avec cette valeur est présentée a la figure 2.16, ’échelle de couleur reste la méme que pour la
figure précédente. L’énergie stockée est moins importante qu’avec une permittivité relative de

10,9 et les effets de bord sont moins prononcés.

Grace a ces simulations nous avons pu déterminer la permittivité relative de I'alumine

a 30 ° C fabriquée par EGIDE. Cette valeur est constante, elle ne prend donc pas en compte
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

Slice: Electric energy density [3/m°] Max: 2.10e-3

pra—
<

FIGURE 2.15 — Cartographie de la densité d’énergie pour une permittivité relative de 10,9

Slice: Electric energy density [3/m>] Max: 2.10e-3
-3

x10

2

1.8

1.6

14

1.2

—_—
S
'S

F1GURE 2.16 — Cartographie de la densité d’énergie pour une permittivité relative de 10,0

I’évolution de la capacité en température. Elle ne considere pas non plus les effets de bords,
I'équation (2.9) n’est pas valide dans ces conditions, nous devons la modifier pour prendre en

compte ces deux phénomenes.

Modele capacitif en température

Les substrats HT'CC sont destinés a travailler a haute température, il faut donc pouvoir
estimer les capacités lorsque I’alumine s’échauffe. La littérature démontre une évolution linéaire
de T'alumine, nous sommes alors partis de I’équation (2.9) et I'avons modifiée en rajoutant
un modele similaire a celui pris pour I’évolution de la résistivité du tungstene comprenant
une permittivité relative du matériau a zéro degré (£, 4um,) et un coefficient de température

(arum), ce modele est présenté a I’équation (2.11) [73].

Contribution & la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN-Application
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2.3. Caractérisations de la permittivité relative de [’alumine

Er _alum — ‘Erialum(9> - 6Tﬁalumo“- + aalumg) (2]—1)
S
0(0) = kebgogrialumo(l + CValum€>e W (212)
alum

Avec :

€ alumg Permittivité relative de I'alumine a 0° C [Q2.m™!],

Qalum Coefficient de température de I'alumine [K 1],
0 Température de Ialumine [°C],
kep Coeflicient prenant en compte les effets de bord.

Le modeéle du condensateur prenant en compte de la température est fourni a I’équation (2.12),

ce modele fait apparaitre un coefficient (k) utile pour considérer les effets de bord.

La recherche des parameétres équivalents s’est faite par le méme méthode (moindres carrés)
de recherche des parametres résistifs. Les résultats sont présentés au tableau 2.12, il montre
un coefficient de température inférieur au millikelvin qui indique une faible variation de la
capacité en fonction de la température. k., est I'image du pourcentage d’énergie en dehors du
pavé intérieur soit 8 %. La figure 2.17 représente les mesures ainsi que la courbe calculée de 0 a
200 ° C. Nous constatons une tres bonne corrélation entre mesures et calcul sur toute la plage
de valeur

TABLEAU 2.12 — Parameétres estimés par la méthode des moindres carrés pour le comportement
capacitif en température

keb Er_alumg Aglum

1,08 | 10,0 | 0,172 mK*

X Mesures
3 306} —— Calculs

0 25 50 75 100 125 150 175 200
Température (° C)

FIGURE 2.17 — Corrélation entre les mesures et le calcul de la capacité en fonction de la

température
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Chapitre 2. Etude et caractérisation d’un substrat HTCC

2.3.3 Synthese sur la permittivité relative de ’alumine

La caractérisation de la permittivité relative de I’'alumine nous a aidé a en apprendre plus
sur le comportement capacitif des substrats HTCC dans la gamme de température de fonction-
nement visée par les applications de 1’électronique de puissance. Les échantillons fournis par la
société EGIDE sont d'une géométrie simple ce qui a contribué a trouver des parametres capa-
citifs avec une bonne précision. Le banc de mesure et la précision de I’analyseur d’impédance

ont contribué a cela.

Les mesures ont fait ressortir une capacité pouvant étre nuisibles aux signaux hautes fré-
quences en favorisant les capacités interpistes. Pour éviter cela il faut établir des regles de
routage en augmentant 1’écart entre les pistes ou en ne mettant pas de pistes en vis-a-vis entre
deux couches. D'un autre c6té, cette permittivité relative élevée par rapport a la résine époxy
peut fournir un vecteur d’intégration en autorisant la réalisation de capacités intégrées haute
tension (le champs de claquage de I'alumine équivaut a 13,4 MV /m) directement dans le sub-
strat pour des valeurs de quelques centaines de picofarads voir quelques nanofarads si nous

diminuons 1’épaisseur de I’alumine.

Ces mesures ont montré aussi la faible dépendance de la valeur de la capacité avec la
température. Cela est un avantage car le comportement capacitif sera quasiment le méme, que

I’application travaille a basse ou haute température.

La modélisation de la capacité planar nous a permis de quantifier la permittivité de
I’alumine fabriquée par la société EGIDE et son évolution en fonction de la température. Nous
avons pu voir qu’elle est supérieure a celle de 'alumine pur. Nous avons observé grace aux si-
mulations 3D les effets de bord induit par ce type de condensateur et avons proposé un modele

analytique prenant en compte ces effets pour cette géométrie.

Ce modele analytique pourrait encore étre amélioré :

— Nous considérons le coefficient k., constant, or comme il caractérise les effets de bord
il doit dépendre du rapport périmetre sur surface. Les simulations 3D pourraient nous
aider a investiguer ce coefficient.

— D’autres parametres doivent étre caractérisés pour avoir un modele plus fin comme

les pertes diélectriques, la rigidité diélectrique, les effets de distribution de charges, ...
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2.4. Conclusion

Pour faire ces analyses il nous faudrait d’autres topologies de circuit ce qui n’a pas été
possible dans le cadre du projet MEMPHIS/GALION.

2.4 Conclusion

Grace a la société EGIDE nous avons eu l'occasion d’étudier les spécificités d’un circuit
imprimé réaliser sur un substrat HTCC. Ces mesures et caractérisations ont montré que les
circuits & base de ce type de substrats ne sont pas bien adaptés pour I’électronique de puissance.
Les résistances des pistes enterrées ne permettent pas de faire passer des courants de fortes
intensités. Les pistes en surface sur lesquelles ont été déposées une couche de nickel-or voient
cette résistance diminuer légerement mais elle reste trop importante. Il y a donc des briques
technologiques a réaliser pour adapter ce substrat a ces problematiques, tel que ’ajout de cuivre
épais pour les pistes en surface ou la réalisation de sérigraphie plus profonde pour les pistes

enterrées.

La permittivité relative plus importante de I’alumine (comparé a la résine époxy) doit étre
prise en compte lors du routage d’une carte car elle peut engendrer des condensateurs parasites
génant le passage des signaux hautes fréquences. D’un autre c6té, cela peut étre vu comme un
avantage car il existe la possibilité de réaliser des condensateurs planars integrés directement

au circuit de valeur de quelques centaines de picofarads avec précision.

Cette étude a donné naissance a un modele de pistes prenant en compte la résistivité du
tungsténe et la permittivité relative de I’alumine nous autorisant a réaliser des simulations lors
de la conception de circuit imprimé mettant en ceuvre cette technologie. Ces simulations nous

. : . o , o .
permettent d’avoir connaissance des problemes avant la fabrication de I'application, ceci nous

aidant a établir des regles de routage pour les éviter.

74



Chapitre 3. Caractérisations électriques et thermiques de composants GaN

Chapitre 3

Caractérisations électriques et
thermiques de composants (zalN dans

une structure de hacheur

Nous avons exposé dans introduction 1’évolution des composants a grand gap dans les
domaines de 1’électronique de puissance. Il est important de connaitre le comportement de

ces nouveaux semi-conducteurs en particulier celui du GaN, ce qui est un des axes du projet

MEMPHIS/GALION.

Dans ce chapitre nous allons approfondir les caractéristiques d’un transistor GaN. Cela
débute par ses caractéristiques statiques, jusqu'a 1’étude d'un bras d’onduleur composé de

composants EPC a base de GaN, d’un point de vue électrique et électrothermique.

Tout d’abord la caractérisation statique électrique est mesurée et analysée et donne lieu
a 'explication d’'un phénomene particulier en tension inverse. Il s’en suit des caractérisations
dynamiques servant a déterminer les approches possibles pour ces composants en terme de
routage, d’élements passifs a associer et de stratégies de commande. Ces caractérisations dyna-
miques sont conduites sur deux prototypes permettant d’identifier des problemes et de mettre
en avant des solutions pour la conception de convertisseurs de puissance a base de transistors

GaN.
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3.1. Les transistors EPC

Une méthode de mesure par calorimétrie des pertes émises par le composant est ensuite
développée et mise en place pour étudier I’évolution de ces pertes en fonction de la commande
appliquée au bras d’onduleur. Cela donne lieu a des discussions sur les précautions a prendre

pour mettre en ceuvre ce type de composant.

Ces caractérisations nous servirons a développer des modeles de simulation du composant

que nous approfondirons dans le chapitre 4.

3.1 Les transistors EPC

Un des buts du projet MEMPHIS/GALION est de trouver un fournisseur industriel viable
pour les composants a base de GaN. Apres des recherches aupres de divers fabricants, EPC
s’est révélé le seul fournisseur pouvant approvisionner le projet en termes de transistors au
début des travaux. Encore aujourd’hui, trois ans apres, ce sont les seuls composants

disponibles sur le marché. Nous n’avons donc travaillé que sur les composants GalN
d’EPC durant la these.

EPC (Efficient Power Converter) a été fondé en 2007 par trois ingénieurs. Son PDG a été
celui de IR (International Rectifier) pendant 12 ans. EPC a été le premier a introduire le nitrure
de gallium sur silicium en mode enrichissement (eGaN-FET) pour obtenir des fonctionnalités
semblables aux MOSFET de puissance.

3.1.1 Caractéristiques générales

EPC propose une gamme de transistors allant de 40 a 300 V et de 3 a 60 A. Les boitiers
(de type LGA (Land Grid Array)) sont de tres faibles dimensions (tableau 3.1). Les avantages
de ces boitiers sont leurs faibles résistances et inductances parasites de contacts [44]. EPC a

réalisé deux versions des eGaN-FETs : les EPC 1XXX et EPC 2XXX, la seconde version a vu

I’ajout d’une liaison électrique entre le substrat silicium et la source du composant.
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Chapitre 3. Caractérisations électriques et thermiques de composants GaN

TABLEAU 3.1 — Composants GaN favorables pour le projet

Réf Profil Lxl Vds | Ig | Rason | Qg
(mmxmm) | (V) | (A) | (mQ) | (nC)

EPC 2815 | | | 4,1x16 | 40 | 33 4 1105
EPC 2014 | [ ] 1,7x1,1 40 | 10 16 2,5
EPC 2010 | [ ] 3,6x1,6 | 200 | 12 | 25 5

Les transistors EPC sont normalement bloqués et peuvent étre commandés entre -5 V
et +6 V (limites absolues & ne pas dépasser). La tension de seuil varie entre 1,4 V et 2,5 V,
elle se situe plus fréquement autour de 2 V. Ils ont une tres faible résistance a 1’état passant
(d’'une centaine de mS) jusqu’a 3,2 mf) pour les transistors de fortes intensités) et une faible
charge stockée de grille (de l'ordre du nC) par rapport a des composants de méme catégorie
(par exemple : IR avec des MOSFETs Si 200 V ayant une charge stockée de grille de 'ordre
de 50 nC). Ces avantages permettent de diminuer les pertes en conduction et en commutation

ainsi que les temps de commutation [6].

3.2 Caractérisation électrique statique

Cette étape va nous apporter des informations essentielles sur le comportement du transis-
tor, elle nous servira a observer I’évolution des parametres par rapport aux tensions appliquées
au niveau de la grille et du drain, et permettra de confirmer les comportements théoriques de
ce type de composant comme sa bidirectionnalité. Enfin, grace a un dispositif imposant une
température réglable nous pourrons observer I’évolution de ces mémes parametres en fonction

de la température du composant.

Le composant étudié sera un eGaN-FET EPC 2010 car ce transistor posséde une ten-
sion Vs supérieure a 100 V (tension d’entrée du convertisseur). D’autres transistors ayant des
caractéristiques similaires (tension maximale d’utilisation moins importante que le transistor
EPC 2010 mais supérieure a 100 V) sont dorénavant disponibles : les transistors EPC 2012,
2018, 2019, 2025.
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3.2. Caractérisation électrique statique

3.2.1 Caractérisation a température ambiante

Caractérisation du transistor

Les caractérisations du transistor seul ont été faites a I’aide de I'analyseur de composants
de puissance Agilent B1505A. Il utilise deux fils par connexion pour éviter la prise en compte

de la résistance des fils et permet donc d’obtenir des mesures précises de la tension.

Sur la figure 3.1a, les caractéristiques Iy, en fonction de Vy, pour différentes valeurs de
Vys ont été représentées. Nous voyons que pour Vi, < 2V lintensité Iy est quasi-nulle. A
partir de 2 V la résistance a I’état passant (Rys,,) diminue rapidement pour atteindre 22 mS)
pour Vy, = 5 V (figure 3.1b). A Détat passant pour une tension Vys donnée la résistance
Rys,, reste constante sur toute la plage d’intensité (0 a 12 A), ce qui permet d’avoir une bonne
linéarité dans le fonctionnement [75]. La figure 3.2 représente le comportement du composant en
conduction inverse a température ambiante. Nous pouvons observer deux phénomenes : lorsque
la tension Vi est proche de 5 V (figure 3.2a) la tension inverse (Vyq = —Vy;) est tres faible ce
qui donne la possibilité du composant & conduire en inverse [75], de plus le comportement est
symétrique par rapport a la conduction directe. Lorsque Vi devient inférieure a 2 V (figure 3.2a)

le transistor se met en conduction inverse et provoque des pertes [76], par exemple, pour un

courant Iz = —10 A et pour une tension de blocage V,s = —5 V nous obtenons une tension
Vs de -7 V.
10 10°
8,
10" ¢
—~ 6 =
=< <)
= - 10°
2l ; —0V<V,<2V]] &
_V.:]S =3V =1
| Vv 107
— V=5V
e -2 ; ; ;
% 0.2 0.4 0.6 1077 2 3 4 5
Vis (V) Vys (V)
(a) I4s vs Vs pour différent Vg, (b) Ras,, vs Vgs

F1GURE 3.1 — Caractérisation statique en conduction directe
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FIGURE 3.2 — Caractérisation statique en conduction inverse

Comportement en conduction inverse

Comme le montre la figure 3.2 le transistor a un comportement particulier en conduction
inverse. Cela est dii a la symétrie de sa structure. En effet, ce transistor peut conduire lorsque
Vs > Vip, ou Vyg > Vi, or Vg = —Vys + Ve (figure 3.3). Si Vs = 0 V' le transistor deviendra
passant lorsque —Vj, sera supérieure a la tension de seuil (V};,), il y aura donc une tension

inverse au moins égale a V.

F1GURE 3.3 — Schéma de principe lors de la conduction inverse

La tension de grille joue le role d’offset dans cette conduction inverse. Si Vy, < 0 Vil
faudra une tension —Vj, supérieure pour faire conduire le transistor donc une tension inverse
aux bornes du transistor plus importante (figure 3.2b). Si Vi > 0 V' le phénomene inverse

se produit, pour V,; > Vj;, la tension entre grille et drain est obligatoirement supérieure a la
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3.2. Caractérisation électrique statique

tension de seuil et donc le transistor se met a conduire en inverse de la méme maniere qu’en

conduction directe (figure 3.2a).

Ces mesures nous apprennent plusieurs particularités de ce composant :

— la tension de seuil est peu élevée, il y a donc de forts risques de reconduction lors du
blocage si I'inductance parasite dans la maille de commande n’est pas maitrisée [77],

— le transistor n’a pas de diode en antiparallele mais un mécanisme semblable a une diode
en inverse dont la tension de seuil serait modulée par la tension Vj, [78]. Nous pouvons
modifier le schéma classique du transistor MOSFET (figure 3.4 a gauche) par un autre
schéma (figure 3.4 a droite) prenant en compte la variation comportementale de la
diode par rapport a la tension de grille. Ce comportement sera important par la suite
dans la gestion des temps morts du bras d’onduleur,

— le transistor est commandable en inverse et donc il permet de minimiser les pertes
lors de la phase de roue libre en imposant une tension tres faible a ses bornes. Cette

caractéristique est essentielle dans le redressement synchrone par exemple.

Grille |

FIGURE 3.4 — Symbole du transitor eGaN-FET

Capacités intrinseques du transistor

Le traceur Agilent nous permet de connaitre avec une précision de quelques picofarads les
capacités intrinseques du transistor. La figure 3.5 représente les trois capacités principales du
eGaN-FET.

Ces mesures sont réalisées grace a un cable triaxial constitué d’une ame et de deux blin-
dages : un blindage pour la masse et I'autre pour la garde (figure 3.6a). La figure 3.6b donne le
schéma de cablage pour mesurer une capacité (dans ce cas C3). C1, C2 et C3 représentent les ca-
pacités du transistor. Une tension connue a fréquence connue est injectée aux bornes du conden-

sateur, pour connaitre sa capacité, l'intensité (ici i3) est mesurée par 'intermédiaire d’un am-
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Drain
ngé; U_
. =~ LS
Grille Cgsévl = Dya(Ty) Ciys
Source

FI1GURE 3.5 — Capacités intrinseques d’un transistor eGaN-FET

peremeétre ayant une tres faible impédance (AC meter). La garde se trouve entre 'ampéremetre
et le générateur de tension, permettant au courant du condensateur C1 de trouver un autre che-
min de conduction qu’a travers 'amperemetre. La garde étant au méme potentiel que la masse
(Low) une tension nulle est appliquée aux bornes du condensateur C2 donc aucun courant ne

le traverse.

( High
AC signal |
| T C1
DC bias il i
]
r Guad _ L "= c3
Circuit I AC meter = C2
common Low
. —
(a) Cable de liaison triaxial (b) Schéma de mesure

FIGURE 3.6 — Méthode de mesures capacitives du traceur Agilent B1505A

Ainsi 'ampéremetre ne voit passer que le courant du condensateur C3. En connaissant la
tension et la fréquence il est facile de déterminer la capacité voulue sans étre perturbé par les

autres capacités du composant.

Les transistors EPC ont de tres faibles capacités parasites (figure 3.7a), elles ne dépassent

pas 1 nF ce qui leur assure un bon comportement en commutation [79].

La capacité Cyq (entre grille et drain) vaut environ 100 pF a Vg, = 0 V' et diminue jusqu’a
18 pF a partir de 30V. Cette tres faible capacité permet une bonne immunité du composant

lors des fortes variations de tension sur le drain qui pourraient induire des courants dans la
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3.2. Caractérisation électrique statique

grille, provoquant une recharge de la capacité Cys et qui pourrait retarder la conduction ou le

blocage du composant [62].

La capacité Cy, (entre grille et source) varie peu sur la plage de tension. Sa valeur initiale
est de 400 pF (pour Vg = 0 V) et monte a 450 pF pour Vg, = 10 V. Cette faible capacité
est tres importante car elle autorise une charge rapide de la grille sous faible courant. Cela est

avantageux pour la commande qui n’a pas besoin d’étre dimensionnée pour de forts courants

(> 1 A) [79,80].

La plus forte capacité du composant se situe entre le drain et la source (Cys), elle chute
brusquement de 900 a 400 pF lorsque la tension Vy atteint environ 15 V. Ensuite, sa valeur
diminue quasi-linéairement, cette faible capacité réduit les temps de commutation et donc les

pertes dans le transistor [76].

Ces capacités mesurées peuvent étre comparées a celles fournies dans les spécifications du
fabriquant (figure 3.7b). Seule la capacité Cys a une valeur plus élevée de 40 pF par rapport

aux valeurs données par la feuille de spécification, le coude de variation brutale est situé aux

mémes valeurs.

’-7 . datasheet, - -’ : mesures
_Cds
0.8r _Coss
—Cya .
e —_ g — Uiss
Z06 G ] &
\4057 ~
= <
0.4 \\ 3]
O
02 ] 02
‘ S
0 0 : sea-
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Vas (V) Vi (V)
(a) Capacités mesurées a 'aide du tra- (b) Capacités données par la datasheet
ceur B1505A du composant

FIGURE 3.7 — Capacités parasites du composant EPC 2010

La connaissance de ces capacités parasites est importante car elles contribuent au com-
portement en commutation du transistor. Ces informations seront incluses par la suite dans la

modélisation ; elles serviront aussi a expliquer le comportement du bras de pont en commuta-

tion.
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3.2.2 Caractérisation en fonction de la température

Pour réaliser les mesures statiques sous température variable le déport de la platine de test
a été réalisé reprenant les 6 contacts (2 contacts par connexion) nécessaires aux mesures. Le
composant a été placé sur une plaque chauffante isolée électriquement. De plus une mousse a
été placée autour du composant pour garantir ’homogénéité en température (figure 3.8). Une
sonde de température PT100 a été insérée au plus pres du transistor pour obtenir une mesure

précise.

(a) Photo
Plaque chauffante
Déport des
CONNEXIions ¢
Platine de POOQQ\
estdu PP C0ay
traceur foo°o<><; p.
B1505A
Isolation thermique \

(b) Schéma

Fi1GURE 3.8 — Méthodologie pour les mesures a température variable des caractéristiques sta-
tiques du eGaN-FET

La figure 3.9a montre les résultats de Iy5 en fonction de Vg, pour différentes valeurs de V.

Pour Vs > 2 V nous observons une augmentation de la résistance en fonction de la température.
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3.2. Caractérisation électrique statique

Pour 150 ° C, Ry, vaut 60 m$ pour V,s = 5 V, ce qui est presque le triple par rapport a la
température ambiante. Le GaN est un matériau ayant une évolution quadratique de sa résistance
en fonction de la température [81]. La figure 3.9b montre I'évolution de la résistance a 1'état

passant jusqu’a 150 ° C. La fonction d’approximation calculée est donnée par 1'équation (3.1).

Noir : T amb, Rouge : 75°C, Bleu: 150°C

60y - ]
B Mesures
—fonction calculée
=
=
. . 50 75 100 125 150
Vs (V) Température (° C)
(a) Ijs en fonction de Vs pour diffé- (b) Rgs,, en fonction de la température
rents Vi, pour Vo =5V

F1GURE 3.9 — Conduction directe du transistor EPC 2010 en fonction de la température

Rys,5v(T) =1,2.107372 — 1,1.107°T + 22,2.107° (3.1)

A Vys = 2 V, un phénomene inverse rendant plus conducteur le GaN se produit [46, 82].
La figure 3.10 fait un agrandissement sur les courbes pour Vi = 2 V. La courbe de mesure a

150 ° C (carrés bleus) se situe au-dessus ce celle a 75 ° C (carrés rouges).

Noir : T amb, Rouge : 75°C, Bleu: 150°C

150

Iss (A)

0.5¢

FIGURE 3.10 — I, en fonction de Vs pour Vs =2V

En conduction inverse pour Vs > 0 V' (figure 3.11), le comportement est symétrique de
celui en conduction directe, la variation de la résistance est la méme que pour la conduction

directe [75]. Pour Vs < 0 V (figure 3.12) deux phénomenes se produisent :
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— la résistance augmente comme dans les tests précédents,
— la tension de seuil de la diode D,; augmente lorsque la température croit jusqu’a 100 ° C,

au dela de cette température le comportement change [82].

-7 amb
-2t {==T =75°"C

-7 =100"C
4} |FT=150"C

FiGURE 3.11 — Conduction inverse du transistor EPC 2010 pour différentes températures et
pour Voo =5V

0’ O,
-2t -2r
=7 =
= -6r -7 amb =~ -6 -7 amb
-T=75"C ~-T=75C
-8y -7 =100"C| -8 -7 =100"C
4T =150"C =T =150"C
= ’5 -45 -4 198 -7 -6.5 -6
Vs (V) Vas (V)
(a) Pour Vyg = -3V (b) Pour Vs = -5V

FI1GURE 3.12 — Conduction inverse du transistor EPC 2010 pour différentes températures

Ces mesures montrent que le transistor peut fonctionner sous des températures élevées
en fonctionnement dégradé. Néanmoins la température joue un role non négligeable dans le
comportement des eGaN-FETs :

— la résistance augmente quand la température augmente, a 150 ° C la résistance est déja
trois fois plus importante. Pour éviter des pertes supplémentaires il faut surdimension-
ner le composant par rapport au courant nominal le traversant.

— la tension de seuil diminue lorsque la température augmente (voir figure 3.10). Il faudra
donc diminuer la tension Vi lors du blocage (passer d'une commande 0/5 V a-5/45 V)

pour éviter que le composant reste passant lorsqu’il doit étre bloqué.
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3.8. Caractérisation électrique dynamique (carte 1)

3.2.3 Syntheése sur le comportement électrique statique

Le comportement électrique statique des transistors GaN d’EPC a été caractérisé a l'aide
d’un traceur et d’une plaque chauffante pour les mesures en température. Nous avons mis en
évidence a température ambiante une diminution de la résistance a 1’état passant lorsque la
tension V,, devient supérieure a 3 V. Nous avons pu constater a ’état passant la bidirectionnalité

de ce composant, montrant des courbes I, en fonction de Vj, similaire mais inversées.

Le comportement particulier en conduction inverse rendant ce transistor tres résistant
lorsqu’il est bloqué a été expliqué. Cette particularité impose une statégie de commande propre

a ces composants que nous détaillerons dans la prochaine partie.

Les caractérisations électriques statiques en température nous ont servi a connaitre I’évolu-
tion de Ry, et de démontrer la possibilité de travailler a des températures supérieures a 125 ° C.
Nous avons pu faire apparaitre un accroissement de Ry, d’un facteur 3 & entre 50 ° C et 150 °.
Ceci amene une dégradation du fonctionnement des transistors GaN a haute température mais

le rend tout de méme possible.

Les capacités parasites du GaN ont été mesurées et ont montré des valeurs favorables a
la commutation en haute fréquence (>MHz). La capacité C,, inférieure a 500 pF permet une
diminution de dimensionnement de la commande car le courant demandé pour commander
le transistor est moins élevé que pour celui des MOSFET silicium (& méme calibre), ce qui
favorise les possibilités d’intégration. La capacité Cyq aide & immuniser le composant aux retards
provoqués par les courants induits venant de la variation de V. Enfin, la capacité Cy, réduit les
temps de commutation favorisant une montée de la fréquence de commutation et une réduction

des pertes.

3.3 Caractérisation électrique dynamique (carte 1)

La caractérisation électrique dynamique des composants GaN d’EPC nous permet d’observer
les effets des éléments parasites dans un bras d’onduleur. Pour effectuer ces caractérisations nous

avons réalisé nos propres cartes d’essais au laboratoire SATIE.
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Cette partie débute par la description d’une méthode d’implantation des composants GaN
d’EPC sur PCB montrant ainsi les difficultés et les précautions a prendre pour réaliser un bras
d’onduleur. Les cartes d’essais sont détaillées par la suite ce qui définit les possibilités de tests

réalisables. La figure 3.13 représente le schéma bloc de la structure de test étudiée.

Puissance
CPLD Bras
Logique +— Driver |— d'onduleur — Charge
programmable GaN

FIGURE 3.13 — Schéma bloc de la structure de test

Plusieurs mesures sont réalisées afin d’observer le comportement du bras d’onduleur lors
des commutations. Ces mesures sont détaillées ce qui illustrera les difficultés de conception avec

ces nouveaux transistors.

3.3.1 Implantation des composants sur PCB

Les boitiers sont de type LGA (Land Grid Array), prévus pour étre montés en surface
(figure 3.14). Les contacts ont une largeur d’environ 230 pm et Iespace entre eux varie de 180
a 350 um ce qui impose une bonne précision dans la finesse de gravure des circuits imprimés

et dans le positionnement des composants.

Le profil de température donné pour I'implantation sur PCB de ces composants (figure 3.15a)
est différent des profils standards (figure 3.15b). Les transistors doivent donc étre montés a part

des autres composants.
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3.8. Caractérisation électrique dynamique (carte 1)

(a) EPC 2014 40 V-10 A (en haut) et

EPC 2815 40 V-33 A (en bas)

(b) EPC 2010 200 V-10 A, bump n°1 :
grille, n°2 : substrat, n°3, 5, 7 : drains

et n4, 6 : sources

F1GURE 3.14 — Vue du dessous de composants EPC a base de GaN
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(a) Pour les composants GaN

FIGURE 3.15 — Profils de température
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(b) Pour les composants montés en sur-
face standards

Des tests de soudure suivant ces profils ont été réalisés. La figure 3.16 montre des com-

posants soudés ainsi qu'une analyse aux rayons X afin de voir les défauts liés & une mauvaise

soudure. Dans ce cas le transistor de gauche présente un défaut sur I'un des acces aux sources.

Ce défaut est signalé par une zone trouble encadrée en rouge sur la figure 3.17. Cela indique

un mauvais alignement du bump du transistor et de la piste en cuivre sur le circuit imprimé.

FIGURE 3.16 — Transistors GaN brasés sur PCB vue de dessus (& gauche) et par rayons X (a

droite)
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FIGURE 3.17 — Zoom sur le transistor gauche ayant un défaut au niveau de la brasure (cadre

rouge)

Suite a cette anomalie une coupe a été effectuée (figure 3.18). La figure 3.18a confirme la
liaison manquante entre le bump et la piste de cuivre. La figure 3.18b représente une brasure

correcte permettant un bon contact nécessaire a la circulation du courant.

(a) Mauvaise soudure (b) Bonne soudure

FI1GURE 3.18 — Vue en coupe des bumps du transistors GaN

Cette irrégularité dans la soudure des bumps est due a la faible dimension et au faible
poids du composant qui ne s’aplatit pas lors de la fusion des bumps. Pour éviter ce probleme
de mauvais contact, il est préconisé d’exercer une légere pression sur le composant afin qu’il

« descende » et se colle au circuit imprimé lors du changement d’état des bumps.

3.3.2 Structure de test

Présentation générale

La structure de test (figure 3.19) se présente sous la forme d’un bras d’onduleur composé
de deux transistors eGaN-FETs. Elle a I'avantage d’étre représentative de la plupart des ap-

plications de I’électronique de puissance (onduleur, hacheur, redresseur synchrone, ...). D’autre

Jontribution a la caractérisation et a la 1 clisati > composants gre X e icatior
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3.8. Caractérisation électrique dynamique (carte 1)

part, cette structure est une bonne reproduction d’une cellule de commutation, ce qui permet

des tests CEM (Compatibilité ElectroMagnétz’que) représentatifs.

Ce bras est connecté a une charge RL! permettant I’établissement d’un courant lissé. Cette
combinaison permet de faire commuter le bras de deux fagons distinctes : en commutation douce

et en commutation forcée, et donc de pouvoir étudier chacun de ces cas.

Les transistors sont commandés séparément par un circuit qui a pour role de fournir
’énergie nécessaire a la commutation dans de bonnes conductions (contraintes de faibles induc-
tances). La commande numérique est réalisée a I’aide d’un circuit logique programmé en VHDL
(VHSIC Hardware Description Language). Chaque fonction (puissance, driver, commande nu-

mérique) est réalisée sur une carte séparée.

Puissance Bras d'onduleur Charge
4
S AN,
Source TH] I
de Ca’ec Lh ck

tension T > UG
Rgb
— ]

5T
w
5
]
Q
-

FIGURE 3.19 — Schéma de puissance étudié

Carte de puissance

La carte de puissance (figure 3.20) contient uniquement les deux transistors GaN et les
connexions pour ramener les commande et la puissance au bras d’onduleur. Des coupures dans
les pistes permettant de placer des shunts ont été disposées pour la mesure de courants dans les
composants. L’inconvénient de ces mesures est I'ajout d’inductances parasites supplémentaires
qui modifient les allures des courants mesurés. Cette carte a dii étre réalisée séparément car les

profils de température de soudage sont différents pour les composants EPC par rapport aux

1. Résistance plus Inductance
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composants CMS standard. Elle permet la caractérisation des transistors seuls et nous a servi

a maitriser la brassure des composants au début des réalisations des cartes.

Empreintes pour
composant EPC
2010

Emplacement
pour mesure
de courant

FI1GURE 3.20 — Carte de puissance d’un bras d’onduleur

Carte de commande

La carte de commande (figure 3.22) est composé de plusieurs étages :

— le premier étage est composé d’un inverseur a collecteur ouvert permettant d’amplifier
le signal logique. Cette inverseur a pour but de court-circuiter la diode émettrice de
I'optocoupleur. Le fait de commander la diode avec un interrupteur en parallele plu-
tot qu’en série a pour but d’augmenter la rapidité du signal et d’avoir une meilleure
immunité au courant mode commun [83]. En effet, au lieu d’avoir une variation de 0
a 3,3 V avec une commande en parallele nous obtenons une variation de 0 a 1,6 V
(tension aux bornes de la diode émettrice de I'opto-coupleur). A méme dv/dt le temps
de commutation est diminué,

— le deuxiéme étage est composé de deux convertisseurs DC/DC isolés galvaniquement
ainsi qu'un optocoupleur. Cela a pour but d’obtenir une isolation soignée entre la
logique de commande et la commande rapprochée [5]. Cette isolation est réalisée aussi
physiquement (figure 3.23) en alignant tout les composants d’isolation. L’optocoupleur
fournit une sortie push-pull par I'intermédiaire de deux transistors bipolaires ayant
des tensions a 1’état passant de 1,8 et 0,4 V minimum pour le transistor du haut et
celui du bas respectivement figure 3.21. Cette forte dissymétrie oblige a surélever la
tension positive pour compenser la tension a I’état passant. Cela est obtenu grace a un
convertisseur DC/DC de plus forte tension secondaire, couplé avec un régulateur afin

d’étre & une tension proche de +5 V voulue (en bleu sur la figure 3.22b),
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"’°E g ZED:E‘Vg YeC 1 8V<Vip, <4V
ANODE [2 i —T15] Vo
CATHODE Egzt___ v [17] vee 0.4V<Vp, <1V

SHIELD

ANODE [6] . 1] Vee

% RS Vi

CATHODE [7] 3 [10] Vo
'

we (8] odas- o] vee

HCPL-314)

FIGURE 3.21 — Schéma de I'opto-coupleur utilisé avec ses tensions inverses

— Le dernier étage contient une résistance de grille fixe en série avec une résistance variable
permettant des essais a différentes valeurs. Il n'y a qu'un chemin pour le courant de
grille, la résistance est donc la méme a 'amorcgage et au blocage.

Un potentiometre numérique a été mis en place pour régler manuellement et dynamiquement

les différents parametres temporels du systeme au cours des manipulations.

Commande numérique

La commande numérique est basée un module CPLD (Complex Programmable Logic De-
vice) 2 programmé en VHDL. Cette technologie permet de générer des signaux synchronisés avec
une précision proche de la nanoseconde. Sa possibilité de reprogrammation autorise I’étude de
plusieurs stratégies de commande. Les CPLDs peuvent travailler a tres haute fréquence, jusqu’a
200 MHz avec l'association d’un oscillateur externe, cela donne lieu a une bonne maitrise des
temps de commutation. Nous avons choisi un oscillateur a 40 MHz ce qui nous permet une pré-
cision de 25 ns pour les temps morts et le rapport cyclique. La figure 3.24 montre un exemple
de signaux de commande générés par le module CPLD, nous avons deux temps morts controlés
séparemment (tm; et tmy), le rapport cyclique y est défini. Le programme permet de gérer
indépendamment la fréquence, le rapport cyclique et les deux temps morts du montage, ils sont

affichés grace aux 4 digits positionnés sur la carte de démonstration (figure 3.25).

2. Circuit logique programmable complexe
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(b) Schéma électrique

FIGURE 3.22 — Schéma des différents étages de la commande des transistors
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FIGURE 3.23 — Carte de commande d’un bras d’onduleur

r“ - _:-u-.JT=TONh+TONb+tml+tm2
y 4

=ar=Ton,/ T

1

-~

— transistor du haut

—transistor du bas ||

Signaux de commande (V)

Temps (ps)

FI1GURE 3.24 — Signaux de commande générés par le module CPLD

FIGURE 3.25 — Carte de démonstration CPLD
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3.3.3 Mesures réalisées

Premiers essais

Conditions d’essai :

Vius = 40V | R, = 10080 |tm; = O0ns
<Ip> = 05A| R, = 100Q |tmy = 0ns

Nous avons tout d’abord réalisé des mesures sous 40 V de bus DC afin d’observer la réponse
du composant. La figure 3.26 représente la commande des transistors et la tension du point
milieu pour un front montant (figure 3.26a) et un front descendant (figure 3.26b) sur une charge
RL dont la résistance est variable et est réglée de sorte a avoir un courant moyen de 1 A. Les
résistances de grilles sont réglées a 100 2 (maximum), aucun temps mort n’est appliqué. Sur
la figure 3.26a, V., évolue en plusieurs étapes. Au départ (étape @), le transistor du haut (T},)
est bloqué, le transistor du bas (T}) est passant. Due a la faible résistance a 1’état passant des
eGaN-FETs, la tension aux bornes est de 200 mV. La tension entre grille et source du transistor
du bas (V,s,) devient inférieur & 2 V et le transistor Tj se bloque (étape @). A ce moment, la
tension devient négative dii a 'absence de diode en anti-parallele jusqu’a la mise en conduction
de T}, lorsque Vi, atteint la tension de seuil (V). La montée rapide engendre effet Miller que
nous pouvons observer sur les tensions Vi, et Vi, (étape @), elle cause aussi une surtension
d’environ 10 %. Une fois cette étape franchie, la tension V,,, continue & monter progressivement

jusqu’a 5 'V (étape @).

Lorsque les commutations s’inversent (figure 3.26b), la tension V,;, reste tout d’abord stable
jusqu’a ce que la tension V,,, descende sous la barre des 2 V (étape @). A partir de 14, la tension
diminue doucement (étape @) et passe en négatif un court instant (étape @). La tension V,,
atteint la tension de seuil est autorise la conduction inverse du composant rentrant ainsi dans la
phase de roue libre (étape @). La faible chute de tension est due a la décharge de la capacité Cys
qui ne peut se faire qu’a travers la charge, c’est donc 'intensité dans la charge qui conditionne

la pente de I'étape @.
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3.8. Caractérisation électrique dynamique (carte 1)

12 , ~
0 @ |® \/\/\/\/\
i

s o '

3 4
i
0P

-0.05 0 0.05 0.1 015 0.2 0.25
Temps (us)

5 j ! ! ! 4
oy

- o ><@ @ |

f’ \w\ —— transistor du haut

/ —— transistor du bas
-5

-0.05 0 0.5 0.1 015 0.2 0.25
Temps (us)

(a) Vs iny €6 Ven vs temps a la montée

FI1GURE 3.26 — Test sous 10 V avec de fortes résistances de grilles
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Essai avec résistances de grilles de faibles valeurs

Conditions d’essai :

0 005 01 015 0.2 0.25

Temps (s)

et V., vs temps a la descente

%us = 10V
<I,> = 100 mA

R
Rgb

45 Q)
2Q

tm1

tmg

= 0mns

= O0mns

Pour augmenter la rapidité de commutation, les résistances de grilles ont été diminuées,
nous avons pris R, = 2 Q et Ry, = 45 Q. La figure 3.27 montre les mémes types de résultats
que précédemment avec ces plus faibles résistances. A la montée (figure 3.27a), nous observons
une forte augmentation de la surtension (100 % de Vj,s) due a linductance de la maille de
commutation. Le temps mort est conservé grace a la différence de résistance qui provoque un
blocage rapide du transistor du bas. A la descente (figure 3.27b), V,, atteint la tension de seuil
tout de suite apres le blocage de T}, ce qui provoque une décharge rapide du condensateur Cy,
dans le transistor. Cela a pour avantage d’avoir une chute plus « rapide » que précédemment

de la tension (dv/dt = 2 V/ns) mais au détriment d'une plus grande perte d’énergie (voir

partie 3.4.2).
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FI1GURE 3.27 — Test sous 10 V avec des résistances de grilles plus faibles

Essai avec une grande durée de temps mort

Conditions d’essai :

Viws = 40V | R = 45Q | tm; = 200 ns
<Ip> = 0,0A| R,y = 20 |tmy = 200ns

La figure 3.28 montre un essai sous une tension de bus de 40 V. Nous avons intentionnel-
lement rajouté un temps mort important (200 ns) pour observer son effet sur la structure. Le
courant a été réduit a 500 mA pour éviter I’échauffement trop rapide du composant. Lorsque
T}, se bloque (figure 3.28a) la tension V., baisse aux alentours de -8 V (étape @). La surtension
engendrée par 'amorcgage de T}, perturbe beaucoup la grille, de plus, elle peut étre destructrice

pour le transistor ou la charge (étape ®).

Au blocage de Ty, (figure 3.28b) le systéme est moins perturbé griace a la faible pente
provoquée par la décharge de Cys (étape @). V., redescend jusqu’a -8 V (cas ou les deux
transistors sont bloqués, étape @) jusqu’a la mise en conduction de T, permettant une phase
de roue libre a une tension de 200 mV (étape @). Sur ces deux jeux de courbes il apparait

nettement qu'un temps mort de 200 ns est beaucoup trop élevé.
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3.8. Caractérisation électrique dynamique (carte 1)
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FIGURE 3.28 — Test sous 40 V avec des temps morts de 200 ns

Lors des temps morts la tension inverse est fonction de deux facteurs : la tension Vi
qui influe beaucoup et l'intensité passant dans le composant (voir figure 3.1a). Nous pouvons
vérifier ce comportement en modifiant la tension Vs de blocage des composants. La figure 3.29a
montre quatre mesures pour différentes intensités et différentes tension de grille. Nous pouvons
constater que la tension de grille a un fort impact sur cette tension inverse alors que le courant

n’influe que tres peu. Cela confirme le comportement statique observé pour differentes tensions

de grille.
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FIGURE 3.29 — Tension inverse en fonction de Vi
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Essai a haute fréquence

Conditions d’essai :

Vous = 20V | R, = 45Q|tm;y = O0mns
<Ip,> = 03A| R = 2Q |tmy = O0mns

Les forts dv/dt lors de 'amorcage et du blocage des transistors montre la prédisposition des
composants a commuter en haute fréquence. La figure 3.30 montre des mesures sous 20 V pour
une fréquence de 1 MHz sans temps morts optimisés. Les faibles temps de réponse du composant

autorisent un fonctionnement de la structure jusqu’a quelques dizaines de mégahertz.
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FIGURE 3.30 — Test sous 20 V a 1 MHz

3.3.4 Synthése sur le comportement électrique dynamique (carte 1)

Pour réaliser des tests sur la commutation d’un bras d’onduleur nous avons réalisé des
cartes d’essais au sein du laboratoire. Cela nous a rendu plus libres de la topologie du circuit
nécessaire pour effectuer les essais que nous voulions. Ces cartes ont été congues en plusieurs

parties compte tenu des contraintes imposées par la soudure des transistors GaN : les profils de
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3.8. Caractérisation électrique dynamique (carte 1)

température sont différents des autres circuits montés en surface. Nous avons pu observer grace
a une analyse aux rayons X les défauts de soudure qui pouvaient apparaitre sur ces composants
dus a leur légereté. Afin d’éviter ces mauvaises soudures il peut étre utile d’appliquer une
pression sur le composant lors de la soudure. L’analyse aux rayons X s’avere efficace pour la

détection de défauts.

La commande des transistors a été créée a partir d'une commande numérique program-
mable, ainsi nous avons eu la capacité d’appliquer différentes stratégies de commande néces-
saires au tests. La commande rapprochée a été composée de plusieurs étages fournissant des
tensions de grille ajustables en tension et en durée, séparemment pour les deux transistors.
Nous avons pu observer les difficultés de mise en ceuvre de celle-ci mais aussi les avantages par
la création de temps morts variables qui nous a permis de lier ce que nous avons observé lors
de la caractérisation statique du composant en ce qui concerne sa tension inverse. Pour finir,
ces premiers essais ont permis de mieux appréhender le comportement du composant ainsi que
les nouveaux problemes liés a son utilisation :

— l’inductance de la maille de commutation a une grande importance sur la surtension

engendrée par l'amorcage du transistor du haut,

— les temps morts doivent étre maitrisés; des temps trop longs engendrent une forte

tension inverse aux bornes du transistor alors qu’il est traversé par le courant de charge.
Des temps trop courts peuvent provoquer des court-circuits de bras ou une décharge
instantanée de la capacité Clyg,

— la tension de blocage des transistors est a prendre en considération et possede un fort

impact sur le comportement du bras d’onduleur,

— les fortes oscillations engendrées par les fronts de commutation doivent étre éliminées

par un meilleur découplage.

Pour réaliser ces améliorations, nous avons élaboré une nouvelle carte afin de prendre en
compte les points observés lors ces mesures. Pour mieux appréhender les choix qui seront faits
lors de cette conception de seconde génération, une étape de simulation est nécessaire. En
effet cela permettra de comprendre quel parametre agit au premier ordre sur quelle contrainte
et de prévoir le comportement final de la seconde topologie pour les essais en commutation.
Ces simulations sont présentées aux chapitre 4. La prochaine partie est consacrée aux mesures

réalisées sur le seconde génération de la carte d’essais.
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Chapitre 3. Caractérisations électriques et thermiques de composants GaN

3.4 Caractérisation électrique dynamique (carte 2)
Les diverses simulations opérées sur la premiere génération de cartes ont permis de consta-
ter ses différents probléemes. Nous en avons tenu compte pour réaliser le routage des cartes

de la seconde génération. Cette partie commence par décrire ces cartes en indiquant quels

changements ont été faits.

Nous passons ensuite aux mesures, ce qui donnera lieu a des discussions sur les améliora-
tions par rapport a la premiere génération de cartes. Elles montreront des comportements plus

proche des courbes théoriques qui faciliteront par la suite la modélisation de cette structure.

3.4.1 Amélioration de la structure de test

Carte de puissance

D’apres les résultats observés en simulation les capacités de découplage doivent étre posi-

FIGURE 3.31 — Carte de puissance contenant deux transistors (en bleus) et des capacités de

découplage en dessous de la carte

tionnées au plus pres du bras d’onduleur. De ce fait, il a été choisi de les disposer en-dessous
de celui-ci afin de minimiser le plus possible la boucle de courant entre les condensateurs et
les composants diminuant ainsi I'inductance parasite [84]. En outre, la carte a été réduite afin

d’étre au plus proche du connecteur pour recevoir les signaux de grille (figure 3.31).

Carte de commande

Les simulations et mesures nous ont permis d’observer I’évolution de la tension inverse lors de

la phase de temps mort pour différentes tensions de grille au blocage. Pour réduire au maximum
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3.4. Caractérisation électrique dynamique (carte 2)
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F1GURE 3.32 — Carte de commande configurable

cette tension tout en maintenant le composant bloqué nous avons choisi une commande entre
+5 et 0 V. Le circuit de commande (figure 3.32) a été simplifié en utilisant la technique du
bootstrap. Cette technique associe une diode (Dyst) bloquant le passage du courant lorsque
Ty, est fermé et un condensateur (Chs) servant de réserve d’énergie (figure 3.33). Le condensa-
teur sert a charger la capacité de la grille pour fermer T}, durant cette période il se décharge
(figure 3.33a). Il se recharge lorsque T} est fermé en mettant le point milieu des deux tran-
sistors a la masse du convertisseur DC/DC (figure 3.33b). Cela permet de réduire le nombre
de convertisseurs DC/DC pour un bras d’onduleur (1 pour les deux commandes au lieu de 2).

Nous pouvons décomposer la commande en plusieurs étages (figure 3.35) :

Deusp Iy Re
Convertisseur >4 : e — i Inti_g_tggeur
pDCDC | 1. ! =1
bisp | : T,
! Il L
Décharge du condensa
pourgcha.rgdlr la grill?m
e
o]
b
(a) Phase 1 : T}, fermé, T}, ouvert
Duy || Ry “_,;(
Convertisse '\>: T _:'1:}_1' Intgg‘l,lgnm
DC/DC I | |
=Chrsp | |
e T
Charge du condensaf
augvers le Ih'anslsttc?}.]r
! | b ﬂ—;(
g e
1]
b

(b) Phase 2 : T}, ouvert, Ty, fermé
FI1GURE 3.33 — Schéma de principe de la technique du bootstrap
— l’isolation galvanique de I’alimentation de la commande est assurée par un convertisseur

DC/DC d’une tension de sortie de 9 V avec un régulateur en aval fournissant une tension

de 5,7 V. Les diodes de bootstrap ayant une tension de conduction de 0,7 V, nous
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obtenons une tension de 5 V pour commander les transistors. L’isolation galvanique est
réalisée aussi par deux opto-coupleurs numériques donnant des signaux entre 0 et 5 V
de tres faible puissance pour le signal de commande de chaque transistor,

— le circuit Ry Cpn Dy (figure 3.34) permet d’affiner la durée du temps mort délivrée par
la commande numérique grace a un potentiométre changeant la constante de temps (fi-
gure 3.34a). La diode Dy, en parallele permet de n’avoir le temps mort qu’a I’amorcage
du transistor (ou au blocage si la diode est positionée dans l'autre sens). Le chrono-
gramme a la figure 3.34b montre un exemple de deux réglages de Ry, (désignés par
Rima et Ryynp). Nous pouvons observer un changement de la constante de temps pour
la commande de T}, la diode Dy, restreint 'effet de cette constante de temps au seul
front montant de la commande de T},, modifiant seulement la durée de tm,. Cela permet

de régler les deux temps morts des transistors indépendemment 'un de ’autre,
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(b) Chronogramme

FI1GURE 3.34 — Exemple de fonctionnement du circuit Ry, CipnDim

— les buffers servent a amplifier le signal venant des opto-coupleurs afin de délivrer des

fronts de commande rapides,
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3.4. Caractérisation électrique dynamique (carte 2)

— le circuit double push-pull permet d’avoir une résistance a I'amorcage différente du
blocage. Le premier push-pull est destiné a éviter la mise en court-circuit du second
push-pull lors du changement d’état,

— seule une résistance réglable a été disposée pour 'amorgage du composant, le blocage
est obtenu en court-circuitant la grille a la source par l'intermédiaire du transistor du

bas du circuit push-pull. Cela permet un amorcage contrélé et un blocage rapide des

composants de puissance.

17 étage 2 étage 4™ étage 5% &tage
1
T
1 Dy
. InN]
imentation Conve{tlsseur LT l
DC{DC C
bisp
L
_/7‘/7, ﬁ, : ﬁ; 3" étage ;Mm
| | Dy L, R,
Commande Conversion Opto-cQupleur Transi = G
0/3.3Ven . 7 Buffer | __
Togique N numégique push-pull o
05V . R L S
C = 'OFF
] s | | B
T T T T
1 1 1 M My, My My, My
1
(a) Synopsis pour la commande d’un transistor
Alim e
52
£l
7ﬁzﬂlg =T e . y o | 55 Glille
C°m_|-_ nhum e e b . I ! - T_ké T T,
h ] kil ng 2°me étage ARsEr
Com. num it AN - - Source
T, —:i‘;:m _IV e R iﬁ" Jorfen [ #
| I o l.m T P —
e ) étage T caoe
P = — 4 %;am
== s :igmg&fm “ 1 el
Alim AP EE Conv. DC/DC I
P I +régulateur spespic | : u
—3corrper fropios g b - Source|
p Ll e ‘ :
P

(b) Schéma électrique

FI1GURE 3.35 — Schéma des différents étages de la commande des transistors

La circuit de commande est symétrique pour les deux transistors, ainsi une diode de boots-
trap (non nécessaire normalement) a été rajoutée pour la commande du transistor du bas.
Néanmoins, cette diode a deux avantages : elle a une tension de conduction identique a 'autre
diode ce qui permet d’obtenir une tension de 5 V pour la commande du transistor du bas
qui verrait une tension de 5,7 V, elle sécurise le circuit de commande en cas d’inversion des

connexions entre les deux grilles des composants. La commande numérique reste la méme.
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Charge RL

Pour diminuer l'influence de la capacité parasite de I'inductance, nous avons réalisé une
inductance a air avec espacement des spires, diminuant ainsi les capacités interspires. Nous
avons cette fois-ci fixé la charge a 50 €2, 'intensité sera reglée par le rapport cyclique du bras

d’onduleur.

i

FIGURE 3.36 — Inductance réalisée a air permettant de diminuer les capacités parasites

3.4.2 Mesures réalisées

Dans la suite toutes les mesures sont effectuées sous une tension de bus de 100 V a une
fréquence de 1 MHz car ces caractéristiques sont proches des conditions de fonctionnement
nominal du convertisseur a réaliser. Trois mesures sont expliquées, elles correspondent a une
durée de temps mort plus grande, égale et plus petite que la durée de temps mort nécessaire a
un fonctionnement optimal du bras d’onduleur par rapport a la charge RL utilisé. Cet optimum

correspond au temps de décharge de la capacité Cy, du transistor du bas.

Commandes des transistors

La figure 3.37 montre les tensions entre grille et source pour les transistors du bras
d’onduleur. Les deux commandes ont un comportement similaire, la montée de la tension se

fait par I'intermédiaire de la résistance de grille (voir figure 3.35a) jusqu’a 5 V ce qui permet
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3.4. Caractérisation électrique dynamique (carte 2)

de régler la pente lors de 'amorcage du transistor. Lors de la descente, le courant passe par un
autre chemin qui est trés peu résistif ce qui permet d’avoir un blocage instantanné mais cela
provoque une oscillation entre la capacité de la grille et I'inductance de la maille de commande.
Cette oscillation n’est pas destrucrice pour le composant car elle ne dépasse pas les -5 V mais
elle peut provoquer une remise en conduction intempestive du transistor pendant un court

instant car la tension de seuil de ces derniers est d’environ 2 V.

6
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S
= 4
Ny 0
-1t
-2t Vs
-3t : _V{M
-4 I i i i ;
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Temps (us)

F1GURE 3.37 — Tensions de grille en fonction du temps

Une solution pour réduire ces oscillations lors de la commande au blocage des transistors
serait d’ajouter une résistance de grille d’environ 1 2 au lieu de 0 afin de dissiper 1’énergie

stockée dans la capacité de la grille.

La tension sur la grille du transistor du haut reste constamment a 5 V, la technique de
bootstrap ne change donc en rien le fonctionnement du transistor du haut par rapport a celui
de bas a part une diminution de la tension V,, de 100 mV par rapport a V. L’avantage de
ces commandes est qu’elle ne provoque aucune surtension sur la grille, or les eGaN-FETs sont
tres sensibles aux surtensions au niveau de la grille et le moindre dépassement au dessus de 6 V

casse immédiatement le composant.
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Essai avec une durée de temps mort au dela de 'optimum

Conditions d’essai

%us

100 V | R,,
0,5 | R,

b

10 ©
10 ©

tml =

tmg =

175 ns
175 ns

Le premier test consiste a imposer des temps morts importants (175 ns) pour observer le

changement de comportement en commutation par rapport a la premiere commande (carte 1).

La figure 3.38 représente un front montant (figure 3.38a) et un front descendant (figure 3.38b)

pour des temps morts reglés a 175 ns.
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FIGURE 3.38 — Tension et courant en fonction du temps pour des temps morts de 175 ns

(< I, >=0,8 A)

Nous pouvons décomposer ces courbes en plusieurs étapes. Pour le front montant, la courbe

commence par la phase de roue libre (T} passant, T}, bloqué) qui est I’étape ©. Durant le

temps mort (étape @) les deux transistors sont bloqués. Par rapport a la premiére génération

de cartes, nous pouvons observer 'avantage d’'une commande 0/5 V qui permet d’avoir une

tension inverse plus faible (-2,5 V) par rapport au -10 V observé sur le montage précédent.

Lors de la commutation de T}, (étape ®) nous avons une rapidité de commutation de 12 V/ns
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3.4. Caractérisation électrique dynamique (carte 2)

provoquant une surtension de 3 %. Cette commutation provoque un pic de courant dans la
charge et donc dans le transistor du haut di aux capacités parasites se trouvant en parallele

de la charge.

Pour le front descendant (figure 3.38b), L’étape @ commence par T}, passant et Ty, bloqué.
Lors du bloquage de T}, (étape @) la tension descend progressivement, une remonté a lieu
due a l'oscillation sur la commande du transistor qui provoque la commutation partielle de T},
pendant quelques nanosecondes (effet indésirable), ensuite la tension recommence a descendre
progressivement jusqu’a atteindre -2,5 V (tension inverse de T},). La tension reste négative
(étape @) jusqu’a la mise en conduction de T}, (étape @) permettant une phase de roue libre

sous faible tension (environ 100 mV).

Essai avec une durée optimale de temps mort

Conditions d’essai :

Vous = 100V | Ry, = 10Q |tmy = T75ns
ap = 0,5 R,y = 10Q|tmy = T75ns

La figure 3.39 montre des courbes pour un temps mort de 75 ns qui est idéal par rapport
a la charge et a la tension de bus. La figure 3.39a ne change pas par rapport a la mesure
précédente a part I'étape @ qui est plus courte. La différence est située au niveau du front
descendant (figure 3.39b) ou I'étape @ a disparu car 'amorcage de T}, se fait au moment exact
ou la tension atteint 0 V. La courbe de courant de charge montre une discontinuité a I’étape @

qui est due a la décharge des capacités parasites dans la charge.

Le rapport cyclique ne change pas entre les mesures. Le temps mort étant plus approprié
lors du front descendant, il n’y a pas de période ou la tension est a -2,5 V. La tension moyenne
au borne de la charge est plus grande. Le courant moyen dans la charge (< I, >) passe de 0,8 A

(a D'essai précédent) a 1,2 A.
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FIGURE 3.39 — Tension et courant en fonction du temps pour des temps morts de 75 ns
<<-[ch >= 1,2 A)

Essai avec une durée de temps mort en-dessous de ’optimum

Conditions d’essai :

‘/bus

O

100 V
0,5

Rgh =

Rgb

10 ©
10 ©

tmg

50 ns

= 50 ns

Comme nous 'avons vu pour la mesure précédente, le front montant n’est pas affecté par
le changement de durée du temps mort car celle-ci reste dans tous les cas supérieure a la durée
optimale. La figure 3.40 représente le seul front descendant de la tension (figure 3.40a) ainsi

que le courant de charge (figure 3.40b).

Par rapport aux tests précédents les étapes @, @ et @ restent les mémes. L’étape @
correspond a une durée de temps mort inférieure a 'optimum. Cela signifie que T}, est amorcé
avant que les capacités Cys de Ty, et T}, soient respectivement chargée (T},) et déchargée (Ty).
Cette conduction entraine une décharge rapide (8 V/ns) de CdSTb a travers le canal de Ty

induisant la création d’un courant important dans celui-ci.
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3.4. Caractérisation électrique dynamique (carte 2)
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FIGURE 3.40 — Tension et courant lors du front descendant en fonction du temps pour des

temps morts de 50 ns

Cela se remarque aussi sur le courant de la charge ou l'on peut apercevoir un pic négatif

d’intensité di au dV/dt que voit sa capacité parasite.

Type de commutation

Les trois essais ont été réalisés avec une charge RL qui impose un courant I, > 0. Ce cas
fait apparaitre une roue libre intrinseque sur le fonctionnement de T}, (ce qui n’est pas le cas pour
T}) qui permet une charge/décharge des capacités intrinseques (expliquée au paragraphe 4.2.4)
et donc une commutation douce lors du front descendant de V;, et une commutation dure lors
du front montant. Si I, < 0, la situation sera inversée : nous aurons une phase de roue libre
intrinseque dans T}, et une charge/décharge des capacités intrinseques pour Ty,. Autrement dit,
les phases a dV/dt lent et rapide s’échangent entre le front montant et descendant selon le sens

du courant.

La figure 3.41 représente un schéma d’une cellule de commutation connectée a une source

de courant. Le tableau 3.2 donne en fonction du sens du courant Ig le type de commutation
S

que nous aurons sur chaque front de tension des transistors, que la charge soit connectée aux

bornes du transistor du haut ou du bas.

Nous avons mis en gras le cas de notre structure de convertisseur ou la charge RL est

connectée sur le transistor du bas (V,, = Vys,) et consommatrice d’énergie (I, = Is > 0).
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FiGURE 3.41 — Schéma pour l'explication du type de commutation en fonction du sens du

N E}‘I@
D_

=
a
—)
&

courant (tableau 3.2)

TABLEAU 3.2 — Type de commutation en fonction du sens du courant Ig (figure 3.41)

Cas | Typ. front tension Vy, | Typ. front tension Vs, | Type de commutation
Is >0 montant descendant douce
Is >0 descendant montant dure
Is <0 montant descendant dure
Is <0 descendant montant douce

3.4.3 Synthése sur le comportement électrique dynamique (carte 2)

Nous avons pu observer dans cette partie les améliorations réalisées par rapport a la pre-
miere génération de cartes donnant des oscillogrammes moins perturbées. Nous avons modifié
la topologie de la carte de controle pour générer des tensions de commande de transistor mieux
adaptées a leur fonctionnement. Ceci a permis d’obtenir des temps de commutation plus rapide
(12 V/ns) que pour la premiere génération de cartes (2 V/ns). Cette durée peut étre encore
améliorée : des tests (non présentés ici) nous ont permis d’obtenir des temps de commutation
de 23 V/ns. Cette performance est acquise au détriment d'un pic de courant de grille trop
important (> 4 A) qui provoque des pertes dans le circuit de commande et qui pourrait amener
a son dysfonctionnement. Pour atteindre cette durée de commutation il serait préférable de se
tourner vers une commande en courant tout en respectant les limites de tension de grille du

transistor (+6 V et -5 V).

L’inductance de charge a été construite afin de minimiser les capacités interspires, ce qui
a fourni un comportement inductif jusqu’a des fréquences supérieures au mégahertz. Cette
inductance a donné lieu a des courants moins perturbées que pour les essais sur la premiere

génération de cartes, nous permettant une bonne interprétation des courbes.
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3.5. Caractérisation électrothermique

Nous avons pu observer trois comportements particuliers du bras d’onduleur selon les
durées de temps morts appliquées. Le front montant de la tension V_, n’est pas affecté par
cette durée. tm, (temps mort avant le front montant ou la tension est inverse) correspond a la
durée de temps mort donnée par la commande. Dans notre cas (1., > 0), nous pouvons donc
annuler ce temps mort en configurant ¢m; proche de 0. La durée du temps mort ¢my change
essentiellement le comportement de V,;, durant son front descendant :

— lorsque la durée du temps mort est supérieure a I'optimum nous avons une décharge
totale de la capacité Cy, puis une période ou la tension V,;, est la tension inverse du
transistor GaN pour une commande de blocage de 0 V,

— lorsque la durée du temps mort est égale a 'optimum 'amorgage de T;, se fait juste au
moment ou V., atteint 0 V, il n’y a donc plus de période ot la tension est inverse aux
bornes du transistor,

— lorsque la durée du temps mort est inférieure a I'optimum la décharge de la capacité
Cy4s n'a pas le temps de se faire entierement avant ’amorcage de Ty,. Le reste de ’énergie

restant dans la capacité Cy, se dissipe dans le canal du transistor.

Les comportements des transistors vis-a-vis de la durée des temps morts conduit a ’existance
de pertes. Nous devons les caractériser pour connaitre leurs valeurs et leur évolution par rap-
port a la commande des transistors. La prochaine partie est consacrée a une caractérisation

électrothermique des composants GaN dans 'objectif d’évaluer ces pertes par commutation.

3.5 Caractérisation électrothermique

Les facteurs de mérite concernant le GaN ont été présenté dans l'introduction. La capacité
du GaN a avoir un bon comportement vis-a-vis des pertes est donnée par les facteurs de
Baliga, BFM et BHFM valant 650 et 77,8 respectivement dans le cas du semi-conducteur GaN
(tableau 2-page 11). Ceux-ci ont une valeur bien plus grande que les semi-conducteurs Si, SiC
ou GaAs et dénotent donc une prédisposition de ce semi-conducteur a produire peu de pertes.
Cette faculté peut aussi s’observer dans les temps de commutation rapides comme nous avons
pu le constater dans la partie précédente. La littérature le démontre également [76,85-87].
Toutes ces observations doivent étre confirmées par la réalisation de mesures de pertes dans le

transistor.

Apres avoir rappelé les deux principales méthodes pour mesurer les pertes dans un com-
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posant, nous détaillerons la méthode calorimétrique que nous avons choisi de mettre en ceuvre.
Nous observons ensuite I’analyse d’une instrumentation adaptée a la mesure de ces pertes. Cette
étude méne a une correspondance entre la température de l'instrumentation de mesure et les
pertes émises des composants GaN ce qui permet de les quantifier par 'intermédiaire d’une

mesure de température. Des simulations 2D et 3D viennent également appuyer cette analyse.

Nous observerons I’évolution des pertes des composants GaN en fonction de plusieurs
parametres tels que la fréquence et la durée des temps morts. Cela donnera lieu a des discussions
sur le choix de I'implantation de ces composants et viendra confirmer 'optimum montré dans

la partie précédente.

3.5.1 Méthodologie de mesure des pertes

Méthode électrique

Mesurer les pertes dans un convertisseur a haut rendement n’est pas une tache aisée. La
méthode voltampéremetrique consiste a mesurer les pertes par une mesure courant-tension a
I'entrée et a la sortie du convertisseur pour remonter aux pertes émises par le composant,
ou directement mesurer le courant et la tension aux bornes du composants [68]. Les pentes
de tension et de courant ne permettent pas d’avoir simplement des résultats fiables pour les
composants hautes fréquences car il faut un équipement couteux (oscilloscope rapide) ainsi
que des sondes ayant soit un retard nul, soit le méme retard entre elles, ou étre capable de
connaitre ce retard et de le compenser. En effet, le moindre retard entre les deux sondes provoque

immédiatement une erreur non négligeable sur la mesure des pertes.

Méthode calorimétrique

La méthode calorimétrique consiste a mesurer 1’élévation de la température provoquée par
les pertes dans le transistor entre deux points localisés dans ’espace ou dans le temps. La mesure
peut se réaliser grace a une enceinte isolée thermiquement de l'extérieur contenant la source
émettant des pertes a mesurer (mesures localisées dans 'espace) ou a 'aide d’un matériau
conducteur de chaleur accolé a la source de perte permettant de drainer thermiquement les
pertes au cours d'une durée précise (mesures localisées dans le temps). Elle permet une bonne

précision et est fiable car elle ne met en jeu qu’une seule mesure, a savoir une mesure de
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3.5. Caractérisation électrothermique

température [68]. De plus, il n’est pas besoin d’effectuer une mesure rapide souvent mise en
ceuvre par un appareil de mesure cotiteux. Naturellement cette méthode n’est pas exempte de
défaut :

— la mesure se faisant par le biais d’'une température, il faut connaitre avec précision
comment est réalisé le transfert d’énergie entre la source de perte et le matériau,

— il faut pouvoir engendrer des pertes constantes pendant une durée suffisament longue
sinon aucune mesure ne peut étre réalisée,

— les pertes doivent étre controlées sinon cela provoque une montée en température trop
rapide qui amene des perturbation sur la mesures,

— nous n’avons que l'information de température, il est donc impossible de dissocier pertes
en conduction et pertes en commutation. Cependant, des méthodes existent associant
plusieurs mesures permettant de décorréler chacunes de ces pertes comme des mesures
a des fréquences et des charges associées différentes,

— si deux composants sont trop proches (cellule de commutation), nous ne pouvons pas
dissocier les pertes de chacun des composants, nous sommes obligés de considérer la
somme des pertes, ce qui a du sens dans le cadre de I’étude d’une cellule de commuta-

tion.

L’enceinte thermique est utilisée généralement pour mesurer les pertes de ’ensemble d’un
convertisseur de puissance (circuit de commande et circuit de puissance). Ne voulant nous
focaliser que sur les pertes liées a la cellule de commutation nous avons choisi d’utiliser un

matériau accolé aux transistors pour capter I’échauffement de la cellule de commutation.

Choix de la structure d’instrumentation thermique

Plusieurs contraintes sont liées au choix et a 'emplacement de cette instrumentation.
Le matériau sera placé sur le dessus des composants. Effectivement, les résistances thermiques
données par EPC montrent une forte conductivité thermique entre la jonction du transistor et le
substrat silicium (tableau 3.3) [37]. La structure de drainage thermique choisie est cylindrique
car elle permet de réduire la complexité de la modélisation thermique par éléments finis en
autorisant des simulations axisymétriques moins cofiteuses en temps de calcul. De plus sa
modélisation est analytiquement simple. Pour le matériau, nous nous sommes portés sur de
I’aluminium car il est d’une part facile a usiner ce qui permet d’avoir des dimensions précises

et d’autre part il allie une forte capacité thermique et une faible résistance thermique.
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TABLEAU 3.3 — Résistances thermiques données par EPC pour les transistors GaN de référence
EPC2010

Résistance thermique Symbole | Valeur

entre la jonction et le silicium (dessus) du composant Rth;. |24 K/W
entre la jonction et les contacts (dessous) du composant | Rth; | 16 K/W
entre la jonction et les coté Rthjq, 56 K/W

Les dimensions sont restreintes par les dimensions de la carte et I’emplacement des tran-
sistors. Ces derniers doivent étre proches I'un de l'autre pour minimiser I'inductance parasite

(figure 3.42). Nous avons choisi un cylindre d'un diametre de 1,1 cm.
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FI1GURE 3.42 — Emplacement du cylindre sur les transistors GaN

3.5.2 Modele analytique du dispositif de mesure thermique

La figure 3.43 représente la structure étudiée avec un transistor GaN monté sur PCB et
un cylindre en aluminium posé par dessus. Une couche de carbone est nécessaire pour assurer

un bon contact thermique entre les deux matériaux.

Cylindre
aluminium

Couche de

EPC
Cuivre
PCB

FIGURE 3.43 — Structure thermique étudiée (cylindre + eGaN-FET + circuit imprimé)
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3.5. Caractérisation électrothermique

La résistance thermique étant la plus faible vers le dessus du transistor, ’essentiel du flux
thermique se propagera a travers le cylindre. Il est donc important de connaitre les chemins

que peut emprunter ce flux afin d’avoir une mesure fiable des pertes.

Plusieurs parametres sont a déterminer :

— le diametre : il est déterminé par rapport aux dimensions de la carte et I’emplacement
des transistors,

— la hauteur du cylindre,

— la position de la mesure : définie par calcul,

— le temps de mesure.

L’étude du comportement thermique d’une structure fait appel & 3 mécanismes de trans-

fert :

— la conduction qui est le mode de transfert de chaleur existant dans un milieu donné
sans qu’il y ait de déplacement apparent de matiere. Elle ne peut exister sans gradient
de température,

— la convection qui est basé sur le fait qu’il y a un déplacement de la matiere (fluide,
gaz). Ce déplacement est dii a des gradients de pression et de température,

— le rayonnement qui ne dépend pas d’un gradient de température mais de son niveau
absolu.

Le flux thermique émis par rayonnement est donné par 1’équation (3.2). € vaut 0,05 dans le cas
de 'aluminium poli sans revétement ce qui donne un flux par unité de surface environ égal a
40 W.m™? dans le pire des cas. La surface du cylindre sera de 'ordre de quelques dizaines de

cm?, ce flux thermique peut donc étre négligé par rapport aux flux provenant de la convection.

®,qy = eS0T (3.2)
Avec :

®,4, Flux thermique par rayonnement [W]

€ Pouvoir émissif

o Constante de Stefan o = 5,67.1078 W.m 2. K ~*
T Température [K]

La convection est un mécanisme de transfert difficilement maitrisable car dépendant de
I’environnement ou se trouve la structure d’instrumentation thermique. Il faut donc chercher
le protocole de mesure adéquat pour pouvoir la négliger. Néanmoins, nous pourrons l’estimer

par simulation.
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La modélisation se fera dans un premier temps sans prendre en compte les effets convectifs
pour connaitre le protocole de mesure pour ’estimation des pertes puis, dans un second temps,
nous les rajouterons afin d’établir les régles permettant de les négliger. Nous nous servirons de
la simulation thermique 3D pour déterminer les dimensions manquantes lors de la modélisation

analytique avec les effets convectifs.

Modele analytique d’un cylindre sans prise en compte des effets convectifs et ra-
diatifs

Le cylindre est décomposé en deux parties délimitées par la zone de prise de température
grace a une sonde (figure 3.44). Le flux de chaleur () est réparti sur toute la surface de la base
du cylindre. Les différents éléments ainsi que les formules sont données dans le tableau 3.4. T
et Hg représentent respectivement la température que voit la sonde et la hauteur de la position

de la sonde.

Cth,
/ © |Sonde

T, Amb

FI1GURE 3.44 — Modélisation thermique d’un cylindre vertical sans les effets convectifs et radia-

tifs

L’équation différentielle (3.3) relie ¢ a Tg avec les différents élements du modele. C’est
une équation du second ordre, cela implique une tangente initiale nulle entrainant un retard de
mesure. Ce retard peut étre vu comme une erreur de mesure s’estompant avec le temps.

d* (Ts(t) — Tams) d (Ts(t) — Tomp)
dt? dt

Y = Rtth’tththcg + (Cthcq + Cthcg) (33)
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3.5. Caractérisation électrothermique

TABLEAU 3.4 — Elements composant le modeéle thermique du cylindre d’aluminium

Désignation Symbole | Formule

Résistance thermique entre

1 4H
la source de puissance et la | Rthey 723 %}
, /\alu 7T-DC l
sonde de température Y
Capacité thermique de la 9
- . HSDcyz J
partie basse du cylindre | Cthey Tppaluopalu [?]

(avant la sonde)

Capacité thermique de la
partie haute du cylindre | Cthes
(apres la sonde)

(Hey — Hs) D7,
4

ppaluCpalu [%}

Xaiw ~ Conductivité de 'aluminium : 237 W.m 1. K1
Paw  Masse volumique de 'aluminium : 2700 kg.m~
Cparw  Capacité thermique massique de aluminium : 0,897 J.g~ ' K~!

3

L’équation (3.4) donne le comportement temporel de la température observée par la sonde
pour un flux imposé a la base du cylindre. La premiere partie de I’équation est due au retard
qu’engendre Cthcy, la seconde partie est I’évolution linéaire de la température au point de la
sonde. L’équation (3.5) fait apparaitre ce retard avec 7,.;. Elle est tracée a la figure 3.45, nous
pouvons remarquer que le retard décale la courbe sur I'axe du temps, s’il est trop grand il

faudra le soustraire des mesures prises (lignes en pointillé).

Cther + Cthes

Rthcqcth(jlothcg - Y2
To(t) — Tam — Rthcqcthcqothcg —1 t 3.4
s(t) "= (Cther + Cthen)? | © T Cther + Cthes (34)

t
Tret N <P
AT =Tg(t) — Ty = Tret —1 t 3.5
st = Tomv = Gop o G | © T Cihor + Cthes (8:5)
Mesure
Retard

_ RtheCthe Ctheo _ PatuCrpatu Hs(Hoy — H)

Tret =

Cthcq + Cthcg Nalu HCyl
palucpalu HS
Tret = ———— Hey.x(1 — x) avec x = 3.6
! )\alu vt ( ) Hcyl ( )
a UC alu
TTetN[AX - pl)\lleCyl’(L 5 (37)
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F1GURE 3.45 — Différence de température en fonction du temps pour plusieurs 7,..; avec ¢ = 1 W
et Cthey + Cthey =5 J K1

Pour définir ce retard en fonction des parametres physiques nous utilisons les formules données
au tableau 3.4 (voir équation (3.6)). Nous pouvons remarquer trois caractéristiques :
— le retard 7., n’est pas fonction du diametre du cylindre,
— quand nous prenons Hg = xHcy avec 0 < o < 1 nous constatons qu’il y a un retard
maximum si nous positionnons la sonde au milieu du cylindre (équation (3.7)),
— dans ces conditions (pas de convection) la mesure a le méme retard qu’elle soit tres
proche ou tres éloignée de la source de flux.
Cette analyse nous permet d’émettre deux conditions sur la structure et sur la mesure.
La premiere est que la mesure ne doit étre prise immédiatement sous peine d’avoir une erreur
importante. La mesure devra étre prise a plus de t,,.s = 37,.¢ pour étre valable, ce qui signifit
que tpesX3Hey @ plus le cylindre sera haut plus la température devra étre mesurée sur une
longue durée. La seconde concerne la partie linéaire de la courbe nous donnant la différence de
température maximale atteinte en fonction des pertes maximales que nous voulons mesurer et
de la durée de la mesure (équation (3.8)). Ce coefficient nous donne le compromis a faire entre
I’ordre de grandeur des pertes que nous voulons mesurer et les dimensions de la structure. Dans

notre cas, nous nous limiterons a un ATy ax < 30 K.

OMAX donraxtarax (3.8)

ATyax = tarax =
MAX Oth()l + OthCQ MAX HCleCyIQPaluCpalu

Prise en compte des effets convectifs

La modélisation précédente correspond a I'objectif a atteindre pour obtenir une mesure de
la température, donc des pertes, en minimisant I’erreur. Pour vérifier si nous pouvons négliger les
effets convectifs, il faut modéliser la méme structure en les prenant en compte. Ces effets ont été
discrétisés et rajoutés par zone (figure 3.46). Rtheonvct, Rtheonvc2 €t Rtheonsnoo correspondent

respectivement a la résistance de convection de la partie basse du cylindre, a la résistance de
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3.5. Caractérisation électrothermique

convection de la partie haute du cylindre, et a la résistance de convection du dessus du cylindre.

A Rthc, "
Cth,
1 ) ﬁ’%m
Hey 1Rthe; Ts
H, ——
5 Cthe;
vy Rt};convCI

T ymp

FI1GURE 3.46 — Modélisation thermique d’un cylindre vertical avec les effets convectifs

Nous souhaitons réduite le plus possible les effets convectifs pour une erreur minimale sur

la mesure. Dans notre cas et avec cette représentation, il faut satisfaire les conditions suivantes :

— Rtheonvc1 >> Rther @ cela permet d’avoir un maximum de flux se dirigeant vers la
sonde.

— Rtheonveo €t Rtheo + Rtheononoo tres grandes pour pouvoir se ramener au cas sans

convection.

Le tableau 3.5 donne les coefficients de convection pour des surfaces dissipant verticalement
ou horizontalement, la derniere colonne donne les équations dans le cas d’un cylindre. En
associant ces formules avec celles des résistances de conduction, nous pouvons lier les conditions

énoncées ci-dessus aux parametres physiques de la structure.

Nous pouvons associer le modeéle thermique du composant et du cylindre au circuit imprimé
(figure 3.47). La figure 3.47a représente le modele complet, en prenant les effets convectifs de
chaque élément. La figure 3.47b donne un modele sans les résistances présentant une valeur

importante pour un AT < 30.

L’équation (3.9) exprime la condition qu’il faut satisfaire pour que le flux passe majori-
tairement par la résistance Rthey. Il ne faut donc pas un diametre trop petit car cela accroit

plus vite la résistance de conduction que la résistance de convection. L’équation (3.10) donne
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TABLEAU 3.5 — Effets convectifs en fonction de I'orientation de la surface de convection [88]

E le :
Coefficient de Dans le cas d’un cylindre de etpie
: . . . A Dey = 1.1 ecm,
Orientation de la paroi convection diamétre D¢y, et de
(W.m—2.K™1) hauteur H H =35 cm,
’ ' AT =30 K
Plaque verticale dont la 1 1
hauteur est inférieur a | p, = 1,42 <AT> ! Rtheony = L 19D HIATE 82 K.wW-!
30 cm (ou cylindre vertical) H ’ Cul™
Plaque horizontal dissipant ho—13 g i Rthyyy = 14 - 976 K. W-1
vers le haut ’ L 1,32D¢,mAT'
Plaque horizontal dissipant I — 0,66 g H Rthyopy = 14 - 550 KW-L
vers le bas c L 0,66D¢,,mAT's
Cylindre Cylindre
aluminium aluminium
GaN GaN
EPC EPC
Cuivre Cuivre
PCB PCB
(a) Complet (b) Simplifié

FI1GURE 3.47 — Modele thermique

la condition sur la hauteur de la sonde par rapport a un AT = 30 K. Pour respecter cette

condition, nous ne positionnerons pas la sonde au-dessus de 4 cm.

7 1

HSZAT4 1
Rtheonoc1 >> Rthey - ———— 3.9
> Rthey - BT L 39

4 4

L daDey\' (L 23711102
H - AauToy) T — 39,4 3.10
== <5,68 AT ) (5,68 ) o (3:10)

Ces analyses montrent les conditions géométriques qu’il faut remplir pour obtenir une
mesure avec une erreur minimale. En réalisant une premiere estimation, nous trouvons Rtho, ~
1 K.W~L. Pour négliger les résistances thermiques de convection, il faut qu’elles aient un facteur
100 avec Rtheq, or pour une hauteur de 5 cm nous avons calculé Rthepn, = 82 K.W L. La
hauteur du cylindre devra étre inférieure a 5 cm. Le tableau 3.6 résume les conditions a obtenir
pour négliger les effets convectifs du cylindre. Pour confirmer cette analyse nous avons mis en

place des simulations numériques afin de prédéterminer la thermique de cette structure.
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3.5. Caractérisation électrothermique

Pour minimiser les effets convectifs nous aurions pu calorifuger le cylindre, ceci n’a pas
été possible dans ce cas car une mesure de tension proche des transistors (contre le cylindre)
était nécessaire pour synchroniser la durée de la mesure thermique avec celle de la mise en

commutation des transistors.

TABLEAU 3.6 — Récapitulatif des conditions sur les dimensions de la structure d’instrumentation
thermique

Symbole | Conditions

Dcy =1,1cm
Hg <4 cm
HCyl <5Hcm

3.5.3 Simulation de la structure d’instrumentation thermique

Simulation en 2D

Dans un premier temps, une simulation 2D axisymétrique sous COMSOL a été réalisée
pour des raisons de rapidité de résolution (figure 3.48). Le modele 2D simplifié nous permet
d’observer les effets de convection en fonction des dimensions du cylindre et d’optimiser ces
dimensions avant sa fabrication. Cette simulation commence par un échelon de 1 W au niveau

du composant pendant 2 minutes puis plus aucune pertes pendant 1 minute.

Time=100 Max: 33.555
Surface: Temperature [OC]

26
-0.015 -0.005 0.005 0.015 0025  Min:25.951

FIGURE 3.48 — Cartographie de la température de la structure pour une simulation axi-

symétrique 2D a t = 100 s
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La cartographie montre une élévation de la température plus faible de 'époxy que du
cylindre, indiquant que le flux passe plus facilement par le dessus du transistor du fait du

cylindre que par ses contacts électriques.

Les simulations ont été réalisées pour différentes hauteurs de cylindre pour observer I’évolution
du flux convectif par rapport a ce parametre, d’apres les conditions vues dans la partie précé-
dente nous avons limité cette étude a une hauteur inférieure a 5 cm. La figure 3.49 présente
ces résultats pour trois hauteurs. Nous pouvons remarquer que plus la hauteur est grande par

rapport au rayon du cylindre, plus le flux convectif est négligeable.

—Hey=Rey
e HC@/Z = 2RC@/1
— Hey=6Rcy

Flux convectif (W)

0 20 40 60 80 100 120
Temps (s)

F1GURE 3.49 — Flux convectif en fonction du temps pour différentes hauteurs de cylindre

Par rapport a ces résultats, nous avons décidé de réaliser un cylindre avec une hauteur
d’environ 6 fois la dimension de son rayon. La hauteur sera donc de 3 cm ce qui assure les
conditions sur la hauteur du cylindre et la position de la sonde de température. Cette sonde
aura un retard maximum si elle est située au milieu de la hauteur du cylindre, nous avons donc

décidé de la placer aux 3/4 de la hauteur du cylindre (0,75.Hey = 2,25 cm).

Simulation en 3D

La simulation 3D (figure 3.50) donne des résultats s’accordant plus avec la structure réelle
car elle prend en compte les formes différentes de chaque partie (forme cylindrique pour la
partie aluminium, pavé droit pour le transistor et la carte). Afin de se rapprocher au mieux
des tests, la cavité pour la sonde a été simulée pour voir si ce changement dans la structure
modifie les résultats de simulation. La structure ayant une symétrie axiale, seule une moitié est
simulée [89]. Malgré cela, la simulation 3D prend environ 50 fois plus de temps que la simulation

2D si nous mettons les mémes parametres de pas de calcul et de temps réel a simuler.
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Time=99 Max: 39.801
Slice: Temperature [OC] 39.5
Q [ 39
D 38.5
iqg) 0.03 L 13
- 137.5
0.02 - 137
- 136.5
0.01 36
35.5
0 x1e-3 35
34.5
Min: 34.347

F1GURE 3.50 — Cartographie de la température de la structure pour une simulation 3D a ¢t = 99 s
Estimation de ’erreur de mesure

Le modele analytique nous aide a retrouver le flux thermique représentatif des pertes dans
le composant. L’équation (3.11) donne le flux thermique en négligeant le retard de mesure. Cette
formule nous permet de définir I'erreur relative a I’équation (3.12). Pour vérifier les mesures
du cylindre apres sa fabrication nous avons utilisé un pied a coulisse donnant une précision
de 0,1 mm. Nous pouvons calculer I'erreur relative faite sur les dimensions, comme le montre
I'équation (3.13), erreur relative sur le flux thermique est déja proche de 1 %. A celle-ci, nous
devons rajouter lerreur relative faite sur les propriétés thermiques de I'aluminium (capacité
thermique massique, masse volumique) qui ne sont pas connues ainsi que celle faite sur la

mesure de la température par I'intermédiaire d’une sonde pt100.

. Cthe + Cthes
AT = t = AT 11
Cther + Cthes 7 t 1y
A A(AT AH AD
g;p = (AT ) + HSS + 2 DCCZJZ + Eprop_th_alu (312)
Y
A A(AT
SOSO — (AT ) —+ O’ 45 % + O, 46 % + Eprop_th_alu (313)

Eprop th alw Erreur sur les propriétés thermiques de I'aluminium

Les erreurs relatives correspondantes aux dimensions et aux propriétés physiques de la
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structure peuvent étre minimisées par une étape de calibration qui fournira un coefficient entre
AT et ¢ pour une durée donnée. Cela nous aidera a établir une erreur relative, qui sera connue,

en fonction des précisions de 'appareillage utilisé pour la calibration.

Nous avons réalisé I'analyse de cette structure pour déterminer les dimensions nécessaires
permettant la réalisation d’'une mesure calorimétrique avec une erreur minimale, elles sont
résumées au tableau 3.7. Pour ce faire nous avons démontré que nous pouvions ne considerer
qu'un mécanisme de transfert de chaleur (la conduction) si nous établissons un protocole de
mesure satisfaisant des conditions sur les dimensions de la structure et la durée de mesure. Nous
nous sommes aidés de simulation 2D et 3D afin connaitre les dimensions finales de la structure.
Nous avons aussi estimé l'erreur relative sur I'estimation du flux thermique correspondant aux
pertes a ce niveau en montrant qu'une étape de calibration doit étre réalisée afin d’en avoir une

bonne connaissance et la minimiser.

TABLEAU 3.7 — Récapitulatif des dimensions choisies pour la structure d’instrumentation ther-
mique

Hauteur du cylindre | Hauteur de la sonde de température | Diamétre du cylindre

3 cm 2,25 cm 1,1 cm

Les simulations 3D nous aideront dans 1’étape de calibration du cylindre que nous abor-
derons dans la prochaine partie. Nous simulerons I’échauffement de la structure a plusieurs
puissances et nous les comparerons a des mesures réalisées aux mémes puissances. Nous pour-
rons ainsi observer si les courbes temporelles de température mesurées et simulées sont corrélées

nous donnant une information sur l'erreur relative faite.
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3.5. Caractérisation électrothermique

3.5.4 Mesures des pertes d’une cellule de commutation

Les mesures servent a évaluer les pertes émises par le bras de pont lors de diverses confi-
gurations dans certaines limites afin de ne pas casser de composants. Néanmoins une phase
de calibration est nécessaire pour valider la méthode calorimétrique utilisée [90] et déterminer

U'erreur relative de la mesure.

Calibration

La calibration s’effectue grace a une source de courant (Keithley 6220 DC) et une résis-
tance au carbone plate de la méme superficie que celle des deux transistors (figure 3.51). Les
résistances au carbone ont un coefficient thermique faible (acqs = —0,0005 K1), cela per-
met une variation de résistance négligeable, donc une puissance générée fixe [90]. La résistance
pt100 servant a connaitre la température est placée dans une cavité au centre du cylindre a la
hauteur Hg. Afin de visualiser I’évolution de la température, la mesure de cette résistance se
fait en fonction du temps par 'intermédiaire de la mesure de la tension a ses bornes avec un
oscilloscope Lecroy (HRO 12-bits). Nous injectons un courant de 10 mA, donnant une tension
proche du volt, pendant 120 s et nous prennons la mesure de I'élévation de la température
au bout de 30 s. Le tableau 3.8 représente les erreurs des appareils servant a la calibration
avec le calibre choisi. Les équations (3.14) et (3.15) nous fournissent le calcul de lerreur sur la
mesure de la température. Nous pouvons donc mesurer une température au dixieme de degré

de précision.

FIGURE 3.51 — Vue d’une résistance montée en surface

TABLEAU 3.8 — Spécification des appareils utilisés pour la calibration

Appareils Calibre | Résolution | Bruit Erre}ur de Erreur

température | absolue
Source de courant (6220 DC) | 20 mA 1 A 2 nA 700 nA 3,70 A
Oscilloscope Lecroy (HRO) 80 mV 19,5 uV | 400 pV - 420 uV
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A(AT) _ Alg n A(AVy) N ARp100

3.14
AT I AVrp Rpii00 (3.14)

AAT)  3,7puA  0,420mV 0,01 Q
AT 10mA T domv Tioa  0t% (3.15)

Alg Erreur absolue de la source de courant
Is Courant injecté dans la résistance
A(AVry)  Erreur absolue sur la mesure de tension aux bornes de la résistance

AVr Différence de tension mesurée entre t =0 s et t =30 s

ARpt100

R Erreur relative de la conversion résistance PT100/température
P

Nous avons réalisé plusieurs mesures avec des puissances injectées allant de 100 mW a 2 W.
La figure 3.52a présente les résultats dans cette plage de puissance pour la mesure et pour la
simulation. Nous observons que pour des puissances inférieures a 2 W il y a une tres bonne
corrélation, méme pour une durée de 120 s. Pour 2 W, une divergence apparait augmentant

avec le temps, elle reste dans la marge d’erreur estimé.

)

’0’ : simulation, -’ : mesure -
60; 12
o ©=100mW
o ©=250mW 10p
550 o p=500mW < gl
— o p=1W g
8 w
5407 o p=2W 2 6F
2 kS
& S 4
< 30
2r ® Mesure
— Simulation
20 i i i O i i i i i i
0 50 100 150 0 0.5 1 15 2 25 3

Temps (s)
(a) Evolution de la température en

fonction du temps pour différentes puis-

Puissance dissipée (W)
(b) Différence de température (AT) en

fonction de la puissance dissipée

sances en simulation et mesure

Fi1GURE 3.52 — Calibration du cylindre d’aluminium

Nous limitons le temps de mesure a 30 s afin d’avoir la possibilité de mesurer des pertes
supérieures a 2 W sans avoir un AT supérieure a 30 K. Ces courbes nous permettent de calculer
un coefficient directeur (oy)30) mettant en relation la différence de température mesurée entre ¢ =
0 et t =30 s (AT) et les pertes émises par la cellule de commutation, cette relation est donnée
par I’équation (3.16). L’erreur relative de cette mesure est donnée par les équations (3.13)

et (3.15), elle nous limitera & une mesure des pertes avec une précision de 1 %. Le coefficient
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3.5. Caractérisation électrothermique

directeur est montré par la courbe a la figure 3.52b, nous observons que la droite passe par 0

ce qui valide cette calibration.

p = apzoAT (3.16)

a3 Coeflicient directeur de la droite reliant les pertes a AT

P Pertes de la résistance de calibration

Effet des temps morts sur les pertes dans la cellule de commutation

Le chronogramme (figure 3.53) représente les principales étapes de I’évolution de la tension
aux bornes de la charge avec les deux temps morts pouvant étre reglés indépendemmant 1'un
de l'autre. Nous pouvons observer la décharge du condensateur parasite (Cys) dure une partie

non négligeable du temps mort ¢tm; comme nous 'avons vu dans la partie 3.4.2.

Vius —

écharge
de Cds

tmy =Ty — T}
tmo =Ty — T3

Vs

rov

Tl ‘ TZ Temps T3 T4

F1GURE 3.53 — Chronogramme de la tension V, aux bornes du eGaN-FET du bas

Plusieurs tests ont été effectués sur I'influence des temps morts, un par rapport a la fré-
quence, les autres par rapport aux durées respectives. Ces tests sont réalisés en prenant un

rapport cyclique de 0,5.
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Etude des caractéristisques en fonction de la fréquence de commutation

Conditions d’essai :

Vous = 100V | R, = 10Q |tmy = 150ns
<Igp,> = 2A R = 10Q | tmy = 150 ns

9b

La figure 3.54 montre I’évolution de la température en fonction du temps pour chaque

fréquence testée (figure 3.54a) et les pertes calculées a partir de ces courbes (figure 3.54b).

Sur la figure 3.54a la température évolue linéairement avec un retard au début (vu dans
la modélisation analytique). La mesure de la température est perturbée par les commutations
hautes fréquences. Afin de ne pas dégrader cette mesure nous la prenons juste apres la derniere
commutation (& t = 30 s + ¢). Ces mesures sont reportées sur la figure 3.54b. Cette droite
montre bien les pertes linéaires en fonction de la fréquence de commutation des transistors. Si
nous extrapolons la droite jusqu’a 0 Hz nous pouvons en déduire les pertes en conduction pour

ces conditions. Elles équivalent a 500 mW.

En fonction des temps morts

Conditions d’essai :

Vous = 100V | Ry, = 10 Q | Fréq. commut. = 1 MHz
<Igp> = 1A R, = 109Q Ry, = 470

Nous avons fait plusieurs tests en changeant indépendemment les temps morts (figure 3.55).
Nous avons commencé par le temps mort tm; (figure 3.55a) en fixant tmy a 125 ns, tm; est
significatif car cette période contient le laps de temps ou le condensateur se décharge, il est
donc intéressant de voir ’évolution des pertes lorsque nous diminuons le temps mort au dela

de la limite de décharge.
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FIGURE 3.55 — Pertes en fonction des temps morts

(b) tmg variable et tm; = 125 ns
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Le temps de décharge du condensateur pour un courant de charge de 1 A est mesuré et
vaut environ 75 ns. La figure 3.55a montre les pertes en fonction de tm;, nous pouvons la
décomposer en deux parties :

— tmy > 75 ns : les pertes sont « constantes » (nous verrons plus tard qu’elles évoluent

légerement) et valent environ 2 W,
— tmy < 75 ns : les pertes croissent rapidement (cela sera expliqué dans la prochaine

partie).

La figure 3.55b représente I’évolution des pertes en fonction de tms pour tm; fixé a 125 ns.
Nous pouvons observer les mémes phases que pour la figure précédente or ces pertes ne devraient
pas augmenter lors des temps morts inférieurs a 75 ns, nous verrons dans la prochaine partie

quel phénomene provoque cette acroissement des pertes.

3.5.5 Synthese sur la caractérisation électrothermique

Les semi-conducteurs GaN montrent par l'intermédiaire de facteurs de mérite élevés une
prédisposition a produire peu de perte par rapport aux autres semi-conducteurs. Nous avons pu
apercevoir cette aptitude sur les transistors GaN d’EPC notamment au moyen de leurs faibles

résistances a 1’état passant et de temps de commutation courts.

Afin de caractériser les pertes dans une cellule de commutation nous avons mis en place
une méthode calorimétrique permettant de les drainer dans une structure d’instrumentation
thermique de forme cylindrique. Pour choisir les dimensions adéquates dans le but de réaliser
une mesure minimisant les erreurs nous avons modélisé cette structure en tenant compte des
trois mécanismes de transfert de chaleur. Nous avons tout d’abord réaliser un modele analytique
sans prendre en compte les effets convectifs et radiatif car cette configuration est celle recherchée
pour effectuer la mesure de pertes : les effets convectifs sont mal maitrisables car dépendantes
de I'environnement entourant la structure et les effets radiatifs sont négligeable, par rapport
au matériau choisi (aluminium). Le modele analytique nous a aidé a démontrer le retard qui
existe entre I’émission des pertes et la montée en température de la structure cylindrique. 11
nous a permis de mettre en évidence la relation linéaire qu’il y avait entre une différence de

température mesurée durant une période et les pertes émises pour une durée limitée.

Nous avons ensuite modélisé la méme structure avec les effets convectifs pour observer
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leur importance et connaitre les conditions sur les dimensions du cylindre afin de pouvoir les
négliger. Cette étude nous a permis de déterminer ces conditions afin de simplifier le modele
thermique de la structure. Pour fixer les dimensions nous nous sommes aidés de simulations 2D
et 3D qui ont montrées des effets convectifs négligeables pour des pertes de l'ordre du watt.
Grace a ces simulations nous avons pu choisir les dimensions du cylindre et estimer ’erreur

relative faite sur les pertes.

Les mesures ont commencé par une étape de calibration permettant d’avoir une erreur
minimale mais surtout connue. Cette étape a donné lieu au calcul d'un coefficient reliant direc-
tement la différence de température mesurée sur une période de mise en commutation du bras

d’onduleur et les pertes émises.

Nous avons réalisé des tests en fonction de plusieurs parametres. Les mesures de perte
en fonction de la fréquence ont montré une courbe linéaire correspondant a des évolutions
« classique » des pertes dans un transistor MOSFET. Nous avons ensuite procédé a des essais
en commutation en gardant une durée de temps mort fixe, et en faisant varier 'autre. Les
mesures des pertes de la cellule de commutation dans ces conditions ont fait apparaitre deux
courbes au comportement identique mais provoquées par des phénomenes différents. Pour tm;
(durée du temps mort ou se situe la décharge de la capacité Cy du transistor du bas) les pertes
atteingnent un minimum lorsque la durée du temps mort dépasse la durée optimale. En-dessous
de 'optimum les pertes augmentent dues a la décharge de I'énergie de la capacité dans le canal
du transistor GaN provoquant des pertes. Pour ¢tms nous avons un comportement similaire, or
cette durée de temps mort ne court-circuite pas de décharge d’énergie. Ce comportement sera

expliqué dans le prochain chapitre.

3.6 Conclusion

Ce chapitre nous a pemis de caractériser un composant GaN d’EPC d’un point de vue élec-
trique et électrothermique. Nous avons montré les caractéristiques générales de cette gamme de
composant et surtout sa tension de commande qui est limitée & +6/-5 V. Cette particularité
induit la réalisation d’'une commande dédiée a ce composant, les circuits de commande dispo-
nible sur le marché sont optimisés pour la commande des MOSFET silicium ayant en général

une commande en +/- 15 V.
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Nous avons vu dans la premiere partie sa caractérisation statique a température ambiante.
Celle-ci a montré une résistance a 1’état passant de 22 m{2 dans le cas du transistor EPC 2010
lorsque le transistor était commandé avec une tension V,; = 5 V. Cette résistance permet a
ce type de transistor de produire des pertes faibles en conduction. La caractérisation statique
a donné lieu a l'explication de son comportement lorsque la tension Vg était inverse confir-
mant qu’aucune diode ne se trouve associée a ce composant mais qu’il avait un comportement
symétrique et donc qu’il était capable de conduire un courant inverse sous une faible tension
lorsqu’il était commandé. Cette faculté est avantageuse pour 1’élaboration d’un convertisseur

de puisssance a redressement synchrone haut rendement.

La caractérisation électrique statique du composant en température a expliqué de quelle
facon évolue sa résistance a ’état passant. Nous avons pu apercevoir un facteur 3 sur celle-ci
quand la température passait de 50 ° C a 150 ° C. Nous avons pu aussi voir que la température

affectée le comportement en conduction inverse du transistor.

La mesure de ses capacités intrinseques ont démontré ses aptitudes a travailler a haute
fréquence avec des temps de commutation réduits tout en étant imunisé contre les fortes va-
riations de tension de drain. Ce composant permettra une bonne intégration des convertisseurs

de puissance en assurant des composants passifs autours moins volumineux.

La seconde partie de ce chapitre a mis en place la caractérisation en commutation des
transistors GaN grace a la réalisation de deux générations de cartes d’essai au sein du la-
boratoire SATIE. La premiere génération de carte a servi a approcher le comportement en
commutation d’une cellule de commutation avec des composants GaN, nous avons pu observer
sa rapidité de commutation et les problemes qu’elle engendrait en provoquant des surtensions
dues a l'inductance de maille amenant la tension aux bornes de la charge au double de la
tension de bus. Nous avons montré I'impact de son comportement en conduction inverse en
dynamique induisant une tension inverse en fonction de la tension Vi, appliquée lors du blocage

du transistor, ceci faisant le lien avec son comportement électrique statique.

Ces probemes ont amené a la fabrication d’'une seconde génération de cartes réalisée avec
des régles de routage des pistes cuivres sur PCB et des régles de conception pour les minimi-
ser. La carte de commande a été concue en utilisant la technique de bootstrap qui a aidé a la
réalisation d’une carte de plus faible dimension que la premiere carte de commande en rédui-

sant le nombre de convertisseur DC/DC pour la commande. Cette carte a ajouté des réglages
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supplémentaire au niveau de la durée des temps permettant une précision a la nanoseconde.
La fabrication d’une inductance minimisant les capacités interspires a permis d’obtenir des
mesures moins bruitées a causes de celles-ci. Ces efforts de conception ont réduit, lors du front
montant de la tension V;,, la surtension & 3 % et ont accordé des variations de tension de
12 V/ns avec un maximum a 23 V/ns. La commande des transistors se faisant en 0/5 V, elle a
réduit la tension inverse lors des temps morts a -2,5 V au lieu des -7 V mesurées sur la premiere

génération de carte.

Les mesures se sont concentrées sur I'impact de la durée des temps morts par rapport au
front descendant de la tension V., et donc au temps de décharge de la capacité parasite Cyg
du transistor du bas. Nous avons observé des comportements différents que la durée soit plus
grande, égale ou plus petite que cette durée de décharge. Cette observation a amené une notion

de pertes et a un besoin de les connaitre.

La derniere partie du chapitre s’est axée sur la caractérisation électrothermique de la cellule
de commutation afin d’estimer les pertes par rapport a diverses conditions de fonctionnement.
Nous avons réalisé la modélisation d'une structure d’instrumentation thermique afin d’établir
des conditions sur ses dimensions géométrique puis de les fixer. Cette étude a permis de déter-
miner un protocole de mesure minimisant l'erreur faite sur les pertes mesurées. Les résultats de
mesures ont permis d’observer la correspondance faite avec la durée de temps mort optimale

vue dans la partie 3.4.2 mais aussi des augmentations de perte non expliquables a ce point.

Ces caractérisation nous ont aidé a comprendre le fonctionnement du composant mais cer-
taines grandeurs sont inaccessibles sans modifier le comportement de la cellule de commutation.
Le courant dans un des deux composants est un exemple, la mesure nous obligerait a rajouter
un élément potentiellement inductif qui alternerait la commutation du bras d’onduleur. Il faut
donc procéder a des simulations pour accéder a ses grandeurs. Le prochain chapitre aborde la
simulation des cartes d’essai, ces simulations nous apporterons des informations et des explica-
tions sur les phénomenes mis a contribution dans une cellule de commutation du point de vue
électrique et thermique grace a la visualisation de courants et de tensions non réalisable sur les

cartes d’essai.
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Chapitre 4

Modélisation—simulation électrique et
thermique d’une cellule de

commutation GalN

Nous avons pu analyser le comportement d’une cellule de commutation GaN grace aux
mesures réalisées au chapitre précédent. Elles nous ont aidé a comprendre comment les tran-
sistors réagissaient par rapport a la stratégie de commande mise en place. Néanmoins, elles
ne permettent pas d’obtenir toutes les informations nécessaires pour expliquer les comporte-
ments que nous avons pu observer au chapitre précédent. Les cartes d’essai ont une structure de
convertisseur figée et donc n’autorisent pas a changer la configuration de cablage des transistors

pour tester d’autres types de convertisseur de puissance.

Ces considérations amenent un besoin de modelisation du comportement électrique et
thermique du transistor. Cela nous donnera la possibilité de prendre des mesures de courant ou
de tension inaccessibles comme les courants traversant le transistor difficilement mesurables sans
perturber la cellule de commutation. Ces modélisations nous autoriseront a simuler d’autres
topologies de convertisseur de puissance qu’un bras d’onduleur. De plus, nous pourrons observer
le comportement des transistors lors de stratégies de commande qui pourraient amener a une
casse du composant lors de tests réels (commande avec une durée de temps mort proche de 0

par exemple).
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4.1. Modeéle électrique du transistor GaN d’EPC

Le chapitre commence par la présentation d’un modele électrique du composant GaN
d’EPC. Nous explicitons les éléments du modele et nous donnons des simulations statiques qui
sont corrélées avec les caractérisations électriques statiques réalisées au chapitre précédent a
température ambiante et variable. Nous poursuivons une modélisation des deux générations de
carte d’essai en partant de mesures fréquencielles d’'impédance effectuées par 'intermédiaire

d’un analyseur d’'impédance.

Toutes ces modélisations sont regroupées dans une modélisation globale de la structure de
la premiere génération de carte nous permettant de corréler mesures et résultats de simulation.
Cela donne lieu a des discussions sur la précision de ce premier modele. Nous expliquons les
phénomenes observés lors des mesures évoquées au chapitre précédent et pourrons en donner
la cause ainsi que les éléments électriques mis en jeu. Les problemes abordés serviront a mettre

en place des regles de routage et de conception pour la seconde génération de carte d’essai.

Nous modélisons cette seconde génération par le méme procédé de mesure d’impédance.
Nous mettons en regard mesures et simulations et montrons que les efforts de conception réalisés
pour cette seconde génération nous permettent d’obtenir une meilleure corrélation, celle-ci

validant la modélisation électrique du transistor GaN.

Nous terminons par la modélisation électrothermique du composant GaN en rajoutant
modele de perte. Cette source nous permet de constater le méme comportement que lors des
essais électrothermiques et, de ce fait, fournit une explication sur l'origine de ces pertes. Cette

partie validera la modélisation électrothermique du composant.

Enfin nous simulons la seconde génération de carte pour plusieurs stratégies de commande
ce qui montre I’évolution des pertes en fonction de la durée des temps morts par rapport a la

puissance transmise a la charge.

4.1 Modele électrique du transistor GaN d’EPC

EPC fournit un modele de ses composants basé sur le modele comportemental de Statz
(voir & la partie 1.2.3) [37]. Il reprend tous les élements de ce modele et il lui ajoute des

résistances aidant a la convergence (en rouge sur la figure 4.1).
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rille

Ef

FIGURE 4.1 — Modeéle du transistor eGaN-FET de EPC

Le modele est constitué de deux zones : la structure interne incluant les éléments pour
le comportement statique (source de courant, diodes Schottky) et dynamiques (capacités va-
riables). Les équations du modele sont établies avec les tensions internes du transistor Vs,
Vigss €t Vggaa entre les points DD-SS, GG-SS, et GG-DD respectivement. Le zone « packa-
ging » fournit les résistances d’acces entre les bumps et la structure interne du transistor GaN.
Chaque élément a une fonction propre permettant de se rapprocher le plus précisement du fonc-
tionnement des eGaN-FETs. Le tableau 4.1 donne un récapitulatif des valeurs des parametres
utilisés dans les différentes équations. Ils sont définis dans le modele fourni par EPC. Le nom
de ces parametres est commun a I’élément 1'utilisant : dgs pour les diodes Schottky, ags pour le
condensateur C,,, agd pour le condensateur Cyq et asd pour le condensateur Cyy. La fonction
de ces parametres sera donnée lors de la présentation des équations du modele que nous allons

détailler ci-apres. Dans ce modele, I44 et les résistances Ry, Ry dépendent de la température.

4.1.1 Source de courant [,

La source de courant a pour role de représenter le comportement statique du canal du
transistor tant en conduction directe qu’en inverse. Pour ce faire, elle est établie en fonction de

deux équations : une lorsque la tension Vjy, est supérieure a 0 V et une autre le cas échéant.
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4.1. Modeéle électrique du transistor GaN d’EPC

TABLEAU 4.1 — Valeurs numériques du modele fourni par EPC

Parametre | Valeur | Parametre Valeur Parametre Valeur
aWg 599 ags: 4,66.10710 asds —1,32.10*
Al 15,5 agss, 2,85.10710 asdy 1.84
ko 2,2 agss 1.68 asds 2,13.10710
ks 0,16 agsy 2,43.107! asdg —4,43.10*
Tpara 0,014 agss —7,84.10~ 11 asdy 3,06.10!
alTc 0,0019 agse -3,3 ag 1
arl'c 0,0072 agsq 6,05 by —25
209 0,31 agdy 1,05.10~ 1
20 0,255 agds 1,09.10~10
dgs: 4,3.1077 agds —3,08
dgss 2,6.107% agd, 5,25
dgss 0,8 asd; 2,28.10710
dgsy 0,23 asdy 4,78.10710
Vagss — k2
Igg=A1(1 —alTe(Tj+bt)).In [ 14+e k3 . Vidss (4.1)
7 1 + max (200 + 201 Vygss, 0,2)Vidss
S
subl Idssuw [dssub?)
Avec :
Al Coefficient d’amplification du courant
alTc Coefficient de température
T; Température au niveau de la jonction [°C]|
bt Offset de température [°C]
ko Tension de seuil [V]
ks Coefficient directeur de la partie linéaire de Iy, (apres la tension de seuil)

max(vall, val2) Fonction donnant la valeur maximale entre vall et val2

L’équation (4.1) gere le cas ou Vgs > 0 V. Elle peut se décomposer en trois termes dépen-

dants de parametre spécifiques :

— Igs,,,, : ce terme permet de diminuer le gain linéairement en fonction de la température
de jonction du transistor (figure 4.2). Ceci permet de simuler 'augmentation de la
résistance de canal du composant GaN.

— Iys,,,, : ce terme agit par rapport a la tension V4. appliquée. Il permet de paramétrer
la tension de seuil grace a ko (figure 4.3a) et la pente de la partie linéaire en modifiant
ks (figure 4.3b).
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Température de jonction (°C)

FIGURE 4.2 — Gain Iy, en fonction de la température de jonction du transistor
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FIGURE 4.3 — Gain Iy, en fonction de la tension Vi

— Is,,,, : ce terme utilise la fonction « max » pour garder son dénominateur supérieur a
1 ce qui évite les divergences du modele qui pourraient étre causées par une division
impliquant une valeur égale ou proche de 0 (figure 4.4a). Il permet d’obtenir des courbes
s’applatissant avec I'augmentation des tensions Vygs et Vges comme nous pouvons
I'observer sur la figure 4.4b. Plus Vs est grand plus cet applatissement débute a des
tensions Vy4ss proche de 0. Cet effet aide a prendre en compte la saturation du courant
dans le canal lorsque la tension Vg croit. 20y et 0, contrélent I'importance de cet
applatissement comme le montre la figure 4.5a sur laquelle nous avons tracé le courant

de drain en fonction de la tension Vj4s pour trois valeurs de z0;.

Ces trois termes (Iys,,,,, Lis, > Lds.,,;) Multiplés établissent un modele comportemental
du canal en fonction des tensions internes Vggss et Vygss et nous donnent la caractéristique

1;5(Vys) correspondant a la figure 4.5b.

Lorsque Vggss < 0, la source de courant est définie par ’équation (4.2) qui cette fois-ci

prend en référence la tension entre grille et drain (Vg4q). En effet, comme il a été vu dans la
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4.1. Modeéle électrique du transistor GaN d’EPC

2 07
~ 0.6 —Vygss=—5V
S —Vyges= OV
21'5 0.5] | —V,g5s=2V
w —~
A = — V=0V
= =04 0
8 1 2
+ £0.3r
: <03
8
L 0.2
B 01
o 0 : : : : : ‘
5 -4-3-2-1 0 1 2 3 4 5 6 0 01 02 03 04 05 06
V.riuss' (V) Vidss (V)
(a) Représentation de la fonction max (b) I4s en fonction de la tension Vg
en fonction de Vg,
FIGURE 4.4 — Etude de g4,
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FIGURE 4.5 — I;, en fonction de la tension Vy,

partie 3.2.1 le comportement du transistor est symétrique en fonction du signe de la tension,
les parametres restent les mémes. L’équation est dorénavant fonction de la tension entre source

et drain (Visqq). Le signe négatif autorise le courant a circuler dans l'autre sens.

Vygdd — k2

Vissdd
Ijs= —Al1(1—alTe(T; +bt)).In|1 ks 4.2
@ ( ¢ C( it )) " e 1+ maX(iUOO + xOIngSSa 0, 2)‘/5sdd ( )
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4.1.2 Capacité Cyy

Vissdd — asds Vissdd — asdg
e  asdy e  asdy
C,q = asds Vo asds + asds TA—— +asd; (4.3)
1+e asd4 1+e asd7
C C C
5dgup1 505052 505b3
Vissda — asds Vissda — asdg
Qsa = /C'sd.du = asdg.asdy.In | 1 +¢ asdy + asds.asd7.In | 1+ e asdr + asdy . Vssad
(4.4)

Avec :

asds, asds Valeurs des capacités avant la variation [F]
asd, Valeur de la capacité restant fixe [F]
asds, asdg Tension de seuil ol se produit la variation [V/]

asdy, asd; Coefficient de la pente de la variation

La capacité Cyy (connectée entre la source et le drain) est modélisée de fagon comporte-
mentale par une fonction donnée par I’équation (4.3). Elle est constituée de trois termes corres-
et Cyq,,,) font

varier leurs valeurs de capacité entre deux valeurs par rapport a une tension de seuil. Si nous

pondant a trois capacités mises en paralleles. Les deux premiers termes (Cj

dsub1 sub2

prenons I'exemple de Cyq_,. (figure 4.6) nous pouvons voir qu’elle dépend de trois variables :

subl

— asdy définit la valeur initiale de la capacité (figure 4.6a),

— asdg est la tension de seuil ou se produit la variation partant de asds jusqu’a 0,
Csa,,p, (asd3) = asdy/2 (figure 4.6a),

— asdy permet de régler la pente de variation : plus asdy sera élevé, plus la pente sera
faible (figure 4.6b).

Il en est de méme pour C Ces deux premiers termes permettent de faire varier la capacité

dsup2

autour de deux tensions Vygss de 13 et 44 V (voir tableau 4.1) pour Cy4_,,, €t Csq,,,, respec-

subl

tivement. Le dernier terme Cj correspond a la capacité constante minimale entre drain et

dsub3

source.

Les trois termes (Csa, ., s Csdoppes Csdanys) définissent en fonction de Vg, la courbe présentée
a la figure 4.7. Nous pouvons observer une variation brutale pour la premiere tension de seuil

(13,2 V) et une variation plus douce pour la seconde tension. La capacité Cyy n’étant pas
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FIGURE 4.6 — C,q,,,, en fonction de la tension Vs
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F1GURE 4.7 — Capacité Cyy en fonction de la tension Vg

constante il est préférable de la simuler par rapport a sa quantité de charge stockée Q54 pour
éviter les probléemes de discontinuité de charge qui améneraient a des divergences lors de la

simulation [91]. L’équation (4.4) donne 'expression nécessaire a la simulation.

4.1.3 Capacité Cy

La capacité Cyq est modélisée par la méme fonction que Cyq, elle est fonction de Vjgyqa,
sa quantité de charge stockée a pour expression 'équation (4.5). Cyq varie faiblement a basse

tension et atteint rapidement son minimum (agd, ).

Vagda — agss Vygaa — agds

Qga = 0,5.a952.ag54.In [ 1 +¢ agss + agds.agdy.In | 1+ e agdy + agdi.Vygda (4.5)
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4.1.4 Capacité Cy

La capacité C,, utilise également les fonctions détaillées précédemment. Contrairement
aux capacités Cyq et Cyq, la capacité Cgys varie en fonction de Vyges et V5. L'expression de
sa charge est donnée par I’équation (4.6). C,, varie a basse tension (comme Cyy) jusqu’a son

minimum (ags;).

Vggss —asds Vissdd — agse
Qgs = 0,5.ags2.ags,.In | 1+e  asda +agss.agsy.In | 1+e 4957 +ags1.Vygss (4.6)

4.1.5 Diode Schottky D, et D

VD VD
aWe e e

Ip = O,S.ﬁ dgsy | €d953 —1 | +dgs, | e9954 —1 (4.7)
[Dsubl [DsubQ

Vp = Vygss pour Ip, et Vp = Vg4 pour Ip ,

Avec :

dgsy, dgss Terme appliqué a la fonction produisant la courbe de modélisation
dgss, dgs; Tension de seuil de la diode [107! V]

Ces diodes permettent de modéliser le contact Schottky créé entre le contact de la grille et
la couche AlGaN. Elles sont identifées par une fonction commune aux deux diodes Dys et Dyq
entre grille et source et entre grille et drain respectivement qui est présentée par ’équation (4.7).
Ip

comme exemple, dgsz change la tension de seuil (figure 4.8a)

Cette fonction contient deux termes (Ip qui sont réglables par rapport aux valeurs

subl? sub2 )

des dgs,. Si nous prenons Ip_,,

et dgs; donne le gain de la sous-fonction.

Contribution a la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN—Application 143
a un convertisseur en environnement sévere



4.1. Modeéle électrique du transistor GaN d’EPC
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FIGURE 4.8 — Etude du courant traversant les diodes représentant le contact Schottky de la
grille

La courbe présentée a la figure 4.8b présente 1’évolution de 1’équation (4.7) pour une tension

comprise entre 0 et 10 V. Le modele du transistor limite cette tension a 10 V.

4.1.6 Résistances d’acces

Ry =0,75.7p4rq (1 — arTc (tj.a; + by)) (4.8)
Ry =0,25.1p4q (1 —arTe(tj.a; + b)) (4.9)
R,=0,6Q (4.10)

Avec :

Tpara Résistance entre drain et source [§2]

arTc Coeflicient de température pour les résistances d’acces

Les résistances Ry et R, sont fonction de la température du composant GaN, elles sont un
pourcentage de 7. répartie entre 'acces au drain (0,75) et a la source (0,25). La résistance

R, est fixe. Elles sont données par les équations (4.8) a (4.10).
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4.1.7 Résistances de convergence

Comparé au modele de Statz classique, 3 résistances (Risconvs Rgsconv €6 Rgdeonv) de tres
fortes valeurs (> 100 M$2) ont été rajoutées en parallele des 3 capacités parasites. Elles sont
préconisées pour aider & la convergence du modele lors des simulations [92]. Ces résistances

correspondent a des courant d’environs 100 nA provoquant des erreurs relatives négligeables.

4.1.8 Simulations statiques

Pour vérifier le bon fonctionnement du modele, des simulations statiques ont été réalisées

dans les mémes conditions que les caractérisations effectuées avec le traceur B1505A.

La figure 4.9 présente les comparaisons entre mesures et simulations en conduction directe
pour différentes tensions de grille & température ambiante (figure 4.9a) et a 100 ° C (figure 4.9b).
Nous pouvons observer une tres bonne corrélation en ce qui concerne la conduction directe. En
ce qui concerne la conduction inverse (figure 4.10) quelques erreurs par rapport a la mesure

sont observables mais restent mineures.

’ ¢ simulations, - -’ : mesures '~ ¢ simulations, ’- -’ : mesures
10 10 /
-@-V,, =0V -@-Vy,s =0V | 7
-0-Vi, =1V -@-V, =1V
< -0-Vy =2V < -@-Vy, =2V
= -0-Vy,, =3V = -@-V, =3V
~0-Vyis =4V -0-Vys =4V
-@-Vy, =5V -@-Vy; =5V
v a---g-"-9
0 0 0.4 0.6 0 0.2 0.4 0.6
Vds (V) ‘/ds (V)
(a) I4s en fonction de Vy, & température (b) I4s en fonction de Vs pour 100 ° C
ambiante

FI1GURE 4.9 — Comparaison entre mesures et simulations en conduction directe

La figure 4.11 présente la simulation des capacités intrinseques du composant avec les
valeurs des parametres fournies par EPC, par comparaison avec des mesures en fonction de la
tension appliquée a ses bornes. Cy, et Cys présentent une erreur relative en basse tension en
dessous de 20 V.
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4.2. Simulation de la premiere génération de carte d’essai

-7 simulations, - -’ : mesures

FIGURE 4.10 — 14, en fonction de V a température ambiante en conduction inverse
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FIGURE 4.11 — Capacités en fonction de la tension Vg, simulations et mesures

Ces mesures permettent une premiere validation du modele, lequel va étre utilisé dans le

modele complet de la premiere version de carte d’essais que nous présentons dans la partie

suivante.

4.2 Simulation de la premiere génération de carte d’essai

4.2.1 Modéele de la structure

La structure est rappelée a la figure 4.12. Pour la modélisation elle a été décomposée en
sous-parties dont les impédances en fonction de la fréquence ont été caractérisées séparément
puis rassemblées afin d’avoir un modele reflétant le comportement du bras d’onduleur associé
a sa charge et a sa source. Les modeles réalisés a partir de ces mesures ont été validés jusqu’a
30 MHz. Les sous-parties sont les suivantes :

— la source de tension,

— le banc de condensateur de découplage,

— la carte de puissance (bras d’onduleur) sans les transistors,
— la charge RL.
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FIGURE 4.12 — Schéma de la structure de puissance étudiée

Source de tension + fils de connexion

L’alimentation peut étre représentée par une source de tension en série avec un circuit
RL (figure 4.13a). L’inductance de forte valeur (figure 4.13b) oblige un découplage du bus. La

mesure a été faite directement sur I’alimentation réglée a 0 V.

Condensateur de découplage

Plusieurs types de condensateurs ont été utilisés afin de lisser la tension de bus :
— les capacités électrochimiques présentent de fortes valeurs mais ont I'inconvénient d’avoir
une inductance série (ESL) élevée [93],

— les capacités céramiques de plus faibles valeurs ont aussi de plus faibles valeurs d’ESL [93].
Le banc de capacité de découplage a été caractérisé en globalité par sa mesure d’'impédance en
fréquenciel. Cette mesure présentant deux résonnances a 20 kHz et 20 MHz, nous avons décidé
de modéliser ce banc de capacité par deux circuit RLC en parallele. Les branches R.; L. Ch
et ReoLoC5 représentent 'impédance des condensateurs céramique et chimique respectivement
(figure 4.14a). La résistance R,, a comme role la limitation de l'impédance lors de I'anti-

résonnance a la fréquence de 1,5 MHz (figure 4.14b).
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4.2.

Simulation de la premiére génération de carte d’essai
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4.2. Simulation de la premiere génération de carte d’essai

Carte de puissance

Chaque boucle de la carte (boucles grille-source et boucle bus de puissance) contenant les

Fi1GURE 4.15 — Photo de la carte de puissance de la premiere génération

composants a été caractérisée (figure 4.15). La figure 4.16 représente le modele venant de ces
mesures fréquencielles d’impédance de boucle. Pour effectuer ces mesures nous avons pris une
carte sans composant et avons court-circuité l'acces a la grille et la source du composant GaN
pour mesurer la boucle grille-source. Une démarche similaire a été faite pour mesurer la boucle
du bus de puissance mais cette fois-ci nous avons court-circuité ’acces drain et source des deux
composants. Ces mesures ont été réalisée avec les connecteurs de la carte. Les boucles mesurées
présentent toutes un circuit RL. La résistance des pistes des boucles grille-source a été mesurée
a 230 m{2 (figure 4.16b). Le bus de puissance est réalisé avec des pistes en cuivre larges ce qui
permet de minimiser la résistance a quelques milliohms (figure 4.16¢). En conséquence, cette

résistance a été négligée pour les simulations.

Charge

La charge RL a été caractérisée dans sa globalité (figure 4.17b). En effet, nous voulons nous
concentrer sur 1’étude de la cellule de commutation, la modélisation de la charge est faite a partir
d’une mesure fréquencielle de son impédance nous permettant de mettre en place son modele
comportemental. Elle présente une premiere antirésonnance que nous pouvons représenter par
un condensateur en parallele sur I'inductance ainsi qu'une premiere résonnance modélisée par
un circuit RL en série avec ce condensateur (figure 4.17c¢) donnant au final le modele représenté
a la figure 4.17a. Les antirésonnances et résonnances entre 10 et 30 MHz non pas été modélisées

ce qui peut étre génant pour la représentation des effets tres rapides.
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4.2. Simulation de la premiere génération de carte d’essai
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4.2.2 Simulations dynamiques

Le modele complet est représenté a la figure 4.18. Pour avoir une corrélation acceptable une
étape d’optimisation a été ajoutée afin d’affiner les valeurs des composants parasites. Le circuit
de commande est complexe. Pour le simuler nous devrions avoir une bonne connaissance des
modeles des circuits intégrés utilisés. De plus, 'ajout du modele de la commande aurait pour
conséquence des temps de simulations longs qui ralentirait fortement 1’étape d’optimisation
(nombreux cycle de simulation). Afin de ne pas alourdir le modeéle complet de premiére géné-
ration et avoir la possibilité de simuler dans des durées courtes (10 minutes en moyenne), la
tension V de chaque transistor a été mesurée sur la carte de test en sortie des drivers puis in-
troduite dans la simulation par 'intermédiaire de sources de tension commandée (Vg et Vyg),
elles sont représentées en haut sur la figure 4.19 et la figure 4.20. Cela a ’avantage de prendre
en compte toutes les perturbations de la commande, I'inconvénient est que chaque commande
correspond & une mesure avec des parametres définis (temps morts, rapport cyclique), de plus
les intéractions puissance-commande ne sont pas représentées.
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FIGURE 4.18 — Modele complet
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4.2. Simulation de la premiere génération de carte d’essai

Simulation d’un essai temps mort

Conditions de simulation :

Vs = 40V | tmy = 0ns | Fréq. commut. = 50 kHz
<Igp> = 1A |[tmy = 0ns

La figure 4.19 présente la tension et le courant mesurés et simulés dans la charge pour un
passage de 0 & Vi, (figure 4.19a) et de Vi, & 0 (figure 4.19b) sans temps morts. La tension
V., est bien restituée par la simulation, les temps de montée sont égaux. Le courant de charge
simulé restitue la valeur moyenne ainsi que la composante basse fréquence des termes HF du
courant de charge comme le montre la figure 4.19¢. Les oscillations se situant en haute fréquence
ne sont pas restituées a cause du modele trop simplifié de la charge réduit a une résonnance et

antirésonnance. Il y a donc une erreur non négligeable sur ce modele.

Simulation d’un essai avec une durée de temps mort

Conditions de simulation :

Viws = 40V tm; = 200 ns | Fréq. commut. = 100 kHz
<Ip,> = 0,55 A|tmy = 200 ns

Afin de bien montrer 'impact des temps morts sur la tension pendant la conduction inverse
nous avons leur durée avons régler a 200 ns. La figure 4.20 présente les mémes essais que précé-
demment avec cette durée. La simulation rend bien compte de I'existence de la tension inverse
lors des temps morts (figure 4.20a), le signal est plus amorti que le signal mesuré. La mesure
du courant [, est tres perturbée, comme le test précédent ’a montré, la simulation montre
la tendance de ce courant mais ne prend pas en compte les perturbations hautes fréquences
(figure 4.20c). La tension V., simulée de la figure 4.20b reproduit précisement la mesure, cette

derniére étant faiblement perturbée.
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4.2. Simulation de la premiere génération de carte d’essai

FIGURE 4.20 — Vip, Lo et Vggnpy en fonction du temps en simulation et mesuré avec temps

morts
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Chapitre 4. Modélisation—simulation électrique et thermique

Nous avons pu noter dans ces simulations une assez bonne corrélation entre simulations et
mesures pour la tension aux bornes de la charge que ce soit pour la surtension engendrée par
I'inductance de la maille du bus de puissance ou pour la tension inverse lors des temps morts.
Ce phénomene est vraiment spécifique au fonctionnement des transistors GaN et nous verrons
dans la suite qu’il est important de bien les modéliser pour ’évaluation des pertes. Le courant
simulé dans la charge est bien corrélé en basse fréquence (fréquence de commutation), mais le
modele ne le permet pas en haute fréquence. Ce modele complet nous aide a examiner certaines
particularités de la tension V_, comme :

— la surtension au niveau de V., observée lors des mesures et simulations,

— la variation lente de la tension V,; lorsqu’une durée de temps mort est appliquée,

— la tension inverse lors des temps morts.

Alinsi, grace a ce premier modele nous avons pu identifier quels éléments sont responsables des
phenomenes cités. Nous pouvons alors réaliser des simulations pour une étude de sensibilité en
réglant la valeur de ces éléments ou en ajoutant d’autres pour observer comment se comporterait

la structure dans différentes conditions.

4.2.3 FEtude de la surtension lors du front montant de Ve

Pour connaitre I'impact des inductances parasites sur la surtension provoquées sur V., nous
avons réalisé une étude paramétrique en faisant varier I'inductance de la maille (Legqe) dans

les conditions de simulation présentées dans le tableau ci-dessous.
Conditions de simulation :

Viws = 40V | tmy = 200 ns | Fréq. commut. = 100 kHz
<Igp> = 1A |tmy = 200ns

A la montée de la tension aux bornes de la charge, une forte surtension (jusqu’a 100 % de
la tension de bus) apparait. Elle est due a la résonnance entre la capacité intrinseque Cy; du
transistor du bas et les inductances parasites réparties entre les condensateurs de découplage

et la carte de puissance [94].

La figure 4.21a présente les tensions maximales qu’atteignent V., lors du front montant
en fonction de la valeur de L.4+. Nous pouvons remarquer qu’en diminuant cette inductance

la surtension baisse de quelques volts. Cependant, méme pour une inductance d’une valeur de
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4.2. Simulation de la premiere génération de carte d’essai

1 nH la tension V,;, atteint 70 V. L’inductance de maille du bus de puissance n’est donc pas la

seule responsable des surtensions sur V.

Nous avons fixé la valeur de L.g a 2 nH et avons fait varier l'inductance L. (ESL) du
condensateur céramique de découplage C;. La figure 4.22 présente les tensions V., maximales

lors du front montant. Nous observons cette tension maximale diminuer jusqu’a 47 V pour une

valeur de L. proche de 0.

L’inductance parasite du condensateur de découplage (L.;) a une grande influence sur la
tension de la charge engendrée par les commutations. Une bonne maitrise de cette derniere nous
permettrait de diminuer cette surtension. L’inductance de la carte peut étre minimisée par un

routage ayant comme contrainte cette minimisation [94]. L’inductance parasite du condensateur

est propre a sa technologie.

Une solution sera de rajouter d’autres capacités ayant des inductances (ESL) plus faibles.
Pour ce faire des capacités céramiques peuvent étre placées en-dessous des composants afin
de minimiser la boucle entre les semiconducteurs et le condensateur [84]. Cependant, comme
le montre la figure 4.22, 'augmentation de la capacité peut amener a une dégradation du
comportement lorsque I'inductance parasite associée au condensateur est supérieure a quelques
nH. Il faut donc privilégier des capacités de faible valeur (quelques centaines de nF') présentant
des inductances parasites de ’ordre de la centaine de pH cablées en paralléle pour diviser encore

cette valeur afin de diminer la tension maximale.
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FIGURE 4.21 — Simulation de la tension maximale en fonction des inductances parasites de la

structure
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FIGURE 4.22 — Simulation de la tension maximale en fonction de la valeur ’ESL du conden-

sateur du découplage

4.2.4 Effet du courant de charge sur la variation de la tension V,;

pendant le front descendant

Un front descendant de tension V,;, correspondant a 0,5 V/ns (voir figure 4.20b) est extré-
mement faible compte-tenu des fréquences de commutation du bras d’onduleur. Cette variation

se produit durant le temps mort ou nous pouvons considérer le schéma figure 4.23a.

Iy
A IcI
Val+ Ci
WMI() KZI: T e llch
4 "Ic2
V2| =+ G
(a) Schématisation simplifé (b) Schéma équivalent applicable

FI1GURE 4.23 — Comportement des transistors lors des temps morts

L’équation (4.11) montre que dans ces conditions les capacités des deux composants sont
mises en paralleles (figure 4.23b) et que le courant traversant la charge conditionne la vitesse
de décharge et de charge des capacités des deux transistors. Nous pouvons calculer la durée
du front descendant (noté tfq) en intégrant cette équation entre Vi, et 0 et en considérant le
courant dans la charge constant (i., =< I, >). Ceci est montré par ’équation (4.12) qui nous

permet de calculer ¢4 en fonction de la tension du bus (V,s), de I'intensité moyenne dans la
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charge (< I.,>) et de la valeur des capacités intrinseques des transistors a la tension V.

%us = Va + chQ

Ich == [cl - Ic2
- dug dveg ., dv dveo dveo
fen = Cr=g= = Chgm = G = Gigm = Oy
dv,
—ign = (Cy + Cy) ;); (4.11)
dv. Vous
dt = —2 (Cy 4+ Cy) = trg = —2— (Cus, Vous) + Casy, (Vous)) (4.12)
Leh <>
4
trg = 0. 25VA (0,38 nF + 0,38 nF) = 55 ns (4.13)

Avec :

tra  Durée de la pente du front descendant [s]

Si nous prenons 'exemple du paragraphe 4.2.2, nous pouvons estimer la durée du front
descendant de la tension de charge représentée a la figure 4.20b. Le résultat est donné a
I'équation (4.13). Cette formule nous servira par la suite a calculer la durée optimale de temps

mort provoquant le moins de pertes.

4.2.5 DModification de la tension de blocage des transistors

Une tension Vi, de -5 V pour commander les transistors au blocage impose une importante
tension inverse (V) durant les temps morts ce qui augmente les pertes de la cellule de commu-
tation. Nous nous sommes servis de la simulation pour modifier cette tension de commande et
nous avons modifié la tension appliquée a la grille lors du blocage, la faisant évoluer de -5 V a
0 V. Pour réaliser cela, nous avons appliqué un rapport et un offset aux tensions de commande
que nous avions mesurées et injectées dans la simulation (figure 4.24a). La tension inverse aux
bornes du transistor GaN du bas résultant de cette modification de la tension de commande est
présentés a la figure 4.24b. Nous pouvons observer une diminution linéaire de la tension inverse

lorsque la tension Vj,,. se rapproche de 0.

Pour limiter la tension inverse aux bornes du transistors durant les temps mort, une solu-
tion serait de réaliser une commande fournissant une tension de commande entre +5 V pour

I’amorcage du transistor et une tension de 0 V pour le blocage. Cette commande aurait pour
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FIGURE 4.24 — Variation de la tension entre grille et source lors du blocage

effet de réduire la tension inverse aux alentours de -2,5 V ce qui limiterait les pertes géné-
rées par le composant. L’inconvénient de cette commande est la réduction de 'immunité a la

reconduction du transistor si une oscillation pertubatrice apparait sur la tension de grille.

4.3 Synthese sur les simulations statiques et dynamique

de la premiere génération de carte d’essai

Le modele du transistor GaN d’EPC nous a permis de réaliser des simulations utiles a
la compréhension de certains mécanismes de commutation de ce composant. Il est basé sur
le modele de Statz qui est de type comportemental. La température est prise en compte ce
qui s’avere essentiel pour connaitre le comportement du composant lors d’un fonctionnement a

haute température.

Nous avons vu en détails chaque sous-partie du modele du transistor afin de déterminer
I'influence des différents parametres sur son comportement. Cette analyse pourra nous per-
mettre des analyses de sensibilité par la suite. Le modele a été validé grace a des simulations
statiques aux mémes conditions que lors des caractérisations statiques. Ces corrélations ont
donné lieu a quelques divergences entre la simulation et la caractérisation statique surtout pour

les capacités intrinseques.
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4.3. Synthese sur les simulations statiques et dynamique de la premiére génération de carte
d’essai

Nous avons ensuite modélisé la structure physique retenue pour ’étude en commutation
d’une cellule de commutation. Cette modélisation s’est faite en plusieurs parties regroupant des
fonctionnalités nécessaires au convertisseur telles que ’alimentation, les capacités de découplage
ou la charge. Celle-ci a été effectuée grace a des mesures d’impédance de chaque partie puis a la
réalisation de modeles « circuit ». Une fois regroupés nous avons pu obtenir une modélisation

globale de la structure et y insérer les modeles des composants.

Les simulations dynamiques ont été corrélées avec deux mesures réalisées sur les cartes
d’essai : une sans durée de temps mort et 'autre avec. Afin de ne pas surcharger la modélisation
la commande des transistors est réalisée en injectant les tensions V,, mesurées a la sortie des
drivers des deux transistors. Cela a I'avantage de prendre en compte toutes les perturbations
mais 'inconvéniant est qu’il n’est pas possible d’injecter une autre commande que celle existante

sur la carte de commande.

Les simulations de la structure de la premiere génération de carte d’essai ont montré une
bonne précision du comportement de la tension aux bornes de la charge en représentant la
surtension se produisant lors du front montant ainsi que la faible variation de V., lors du front
descendant et la tension inverse pendant le temps mort. Le courant simulé dans la charge est
représentatif du comportement basse fréquence mais non en haute fréquence car son modele

n’est pas assez précis au dela de quelques mégahertz.

Néanmoins grace a ces premieres simulations nous avons pu mettre en avant les problemes
de surtension aux bornes de la charge et identifier quels éléments en étaient responsables. Ces
observations nous serviront a définir des régles de routage et de conception pour une seconde
génération de carte d’essai.La partie suivante est consacrée aux simulations sur cette seconde

génération génération.
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4.4 Simulation de la seconde génération de carte d’essai

4.4.1 Modifications apportées sur la seconde génération de carte

d’essai

Afin de résoudre les problemes observés précédemment nous avons fait plusieurs modifica-
tions :
— Modification de la carte de puissance : elle a été réalisée en minimisant la distance des
acces pour la puissance et la commande, permettant une diminution des inductances
de maille (figure 4.25),

| CClg, ,,?ﬁ’m
i 1 nH
; le (9,3 nH)

—

- ;”:_Cucsw_ p2
il =

; ; gb gb [l—
: .\ 2nH 50 mQ
| (154 nH) (230 mQ)
____________ T S
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puissance (9,3 nH)

(a) Modele de la seconde génération de carte de puissance

comparé aux valeurs de la premiére génération (en gris)

(b) Premiére génération (c) Seconde génération
FIGURE 4.25 — Cartes de puissance
— ajout de condensateurs de découplage : nous avons ajouté des condensateurs céramiques

(4x100 nF) au plus pres de la cellule de commutation pour minimiser I'inductance de

maille. De plus, ces condensateurs présentent une inductance parasite faible et ils sont
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4.4. Simulation de la seconde génération de carte d’essai

connectés en parallele pour diviser 'effet globale. La figure 4.26b présente I'impédance
des capacités ajoutées et du banc de capacité se trouvant en amont de la carte de
puissance. Comme le montre cette figure, les condensateurs ajoutés ont une fréquence
de résonnance beaucoup plus éloignée que le banc de capacité, accordant une meilleure

efficacité pour les fréquences dépassant 3 MHz. Les résultats de mesures sont similaires

Ry
20mQ
Lpb
0,3 nH

400 nF

aux résultats de simulation.

(a) Schéma de la modélisation

——banc capa. |

—-c_pb

10 10 10 10 10° 10’

AT Gbanc_capa/c_pb (o )
o
I

—90 T i T o s s i T S —————— T F——— | I [ R S
10° 10° 10" 10° 10° 10’
Fréquence (Hz)

(b) Simulation de I'impédance, module et phase, comparaison avec I'impédance du banc de capacité

(en gris)

FIGURE 4.26 — Modele des condensateurs de découplage ajoutés au plus pres de la cellule de

commutation

— fabrication d’une inductance : nous avons fabriqué une inductance dont les spires ont
été séparées et disposées en « nid d’abeille » pour minimiser les capacités interspires
(figure 4.27a). Ceci permet de décaler les fréquences de la premiere résonnance et an-
tirésonnance vers les plus hautes fréquences comparées a celle de la premiere charge.
Cette inductance présente un modele plus simple pour les fréquences supérieures au
mégahertz (figure 4.27¢). La résistance (référence : RPS 500) est dorénavant fixe d’une
valeur de 47 €2, elle présente une inductance parasite inférieure a 50 nH, I'intensité tra-
versant la charge sera réglée avec le rapport cyclique (ay). Avec cette nouvelle charge,

les impédances mesurée et simulée sont similaires.
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i

(a) Disposition des enroulements de (b) Inductance & air réalisée
I’inductance pour minimiser les capaci- permettant de diminuer les
tés interspires capacités parasites

[

A 5
CMCIChz RCh Rlp
47,8 Q 45 O
(35,2 Q) 17,5 Q)

L., Ly,
200 pH =32,6 pH
(10 mH) (6.5 kH)

Cp
16,4 pF
(322 pF)

CMCZ?;

(¢) Modele de la charge (les valeurs de la charge RL pour la premiére génération sont en gris)

10°
104 X mes RL 2™¢ gén.
S 3f [——sim RL 2™ gén.

——sim RL 1¢¢ gén.

-90t L R R L T R ERRRR R TR R

10 10 10 10° 10 10
Fréquence (Hz)

(d) Impédance de la modélisation, module et phase (simulation de la charge RL de la premiére

génération, simulation et mesure de la charge RL de la seconde génération)

FIGURE 4.27 — Charge RL pour la seconde génération de carte d’essai
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4.4. Simulation de la seconde génération de carte d’essai

4.4.2 Modéele de la structure

Le modele complet de la seconde génération de carte est représenté a la figure 4.28. Cela
est la méme structure que la premieére génération de carte mais avec des valeurs inférieures en
ce qui concerne la boucle de puissance (Lcgre) €t de commande (Lgn/qy, Rg{n/qy) ainsi que pour

la charge présentant un circuit RLC mieux adapté aux plus hautes fréquences que précédement.

Nous avons ajouté le modele des condensateurs céramiques (en rouge) destinés a atténuer
la surtension. La commande des transistors est cette fois-ci entierement simulée et non injectée

a partie des mesures (blocs bleus).

—%’XXX\J‘-I T fW\“
atim Ralim MCL,,,
1,1 pH 144mQ Ry
ﬂ_ 20mQ
épz:ﬂ
c ] 2 lfl"; S(iﬂl mQ ﬂ_ e b I
Source de 400 oF ch
tension ry
T H R, 95nH 220nH CMC 47, 7sn
249 9 —
=+, 45 n
35 0F T325 WF Com Lch
o L Ve 2,6uH
2nH 50mQ
Logre & l64pF
10H

Cuczy,, j;.

FIGURE 4.28 — Modele complet

Modélisation de la commande

Les signaux de commande de la premiere carte étaient tres bruités, par conséquent, ils
étaient mesurés puis injectés dans la simulation afin de commander les transistors pour éviter

de la complexifier.

Les commandes de la seconde carte présentent moins de perturbations. Il devient plus
simple de les simuler. Dans ce but, nous avons réalisé des blocs de commande prenant en compte

différents parametres (rapport cyclique, temps morts) pour les interfacer avec les transistors
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nous permettant ainsi de simuler n’importe quelle commande sans pour autant augmenter le

temps de simulation.

La figure 4.29 représente un de ces blocs (identiques pour les deux transistors), nous pou-
vons observer qu’il existe deux chemins différents pour le courant de grille a 'ouverture (, on)
et la fermeture (I, orp) du transistor. Le courant I, oy traverse la résistance de grille ajus-
table (R,) réglée a 10 Q pour les essais. Le courant I, opp passe par un autre chemin plus
inductif (Ly 4, ») amenant & des oscillations sur la grille lors de la commande a I'ouverture du
composant. Elles pourront le faire reconduire comme nous ’avons observé dans les caractérisa-
tions électriques dynamiques de la seconde génération de carte (partie 3.4.2) et comme nous le

verrons dans la partie suivante.

Alim.
isolée Com.
+ logique
bootstrap

FIGURE 4.29 — Modele de la commande pour un transistor

Une corrélation des tensions de commande des grilles des transistors GaN entre simulation
et mesure est présentée a la figure 4.30 pour Vi,, (figure 4.30a) et Vi, (figure 4.30b). Nous
pouvons observer quelques divergences au niveau des oscillations, plus importantes en mesure

qu’en simulation.
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4.4. Simulation de la seconde génération de carte d’essai

6r 6r :

—Ssum

4t
—~ 2r —
Z z
50 £

_2,

_4,

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps (us) Temps (us)

(a) Pour le transistor du haut (b) Pour le transistor du bas

F1GURE 4.30 — Corrélation entre tensions de grille mesurées et simulées
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4.4.3 Simulations dynamiques

Conditions de simulation :

Ve = 100V | R, = 10Q |tm; = 125ns
<Ip> = 0,95A| R, = 10Q |tmy = 125ns

La figure 4.31 montre une comparaison mesure/simulation pour un temps mort de 125 ns.
La figure 4.31a présente la tension V. Nous pouvons observer la prise en compte des pheno-
menes vus lors des mesures comme 1'oscillation de la tension et la tension inverse pendant les
temps morts, la variation lente du front descendant et la reconduction due a la forte oscillation

de la tension de grille au blocage du transistor du bas.

110
100+ F
90
80+
70
60
50+
40
30+
20+
10

0 M
_10 | | |

—mes
—sim

‘/ch (V)

\
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (us)

(a) Pour la tension aux bornes de la charge

I, (V)

0.7 i i i i i i i i i i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Temp.s (us)
(b) Pour le courant circulant dans la charge RL

Fi1GURE 4.31 — Corrélation entre mesures et simulation pour un temps mort de 125 ns

La figure 4.31b présente les courants (simulé et mesuré) dans la charge. Le courant simulé
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4.4. Simulation de la seconde génération de carte d’essai

tient mieux compte des perturbations hautes fréquences ainsi que la décharge du condensateur
parasite de I'inductance (Cj,) proquant une discontinuité dans la mesure de courant (plus visible

sur la figure 4.32b). Le bruit de mesure n’est pas représenté en simulation.

La figure 4.32 donne les résultats de simulation pour une durée optimale de temps mort,
nous pouvons remarquer les mémes particularités entre la simulation et la mesure que sur les

précédentes courbes de tension et courant.

110
100 ——
90
80
70
60
50
40+
30
20

10
O==W,VJ
| | | | | | | |

-10

Ve (V)

= L

\
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
Temps (us)

(a) Pour la tension aux bornes de la charge
1.5
14

1.3

—

0.9 i i i i i i i i i i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Temp.s (ps)

(b) Pour le courant circulant dans la charge RL

F1GURE 4.32 — Corrélation entre mesures et simulation pour un temps mort de 75 ns
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4.5 Synthese sur les simulations dynamique de la se-

conde génération

Grace a la seconde génération de carte d’essai nous avons pu mettre en place les modifica-
tions suggérées par les étude sur la premiere génération. Ces modifications ont servi a réduire
les inductances de maille des boucles de puissances et de commande et des résistances de la
commande. La carte de puissance s’est vu ajouter des capacités de découplage au plus pres de
la cellule de commutation, permettant d’abaisser la surtension sur la tension de charge lors du
front montant & moins de 5 %. Nous avons vu la nécessité d'un « étagement » du découplage
de la cellule de commutation. Ce point est important pour la conception des convertisseurs

industriels.

La valeur de l'inductance de la seconde charge est plus faible que la premiere mais les
fréquences de résonnance et antirésonnance sont plus éloignées en haute fréquence, ce qui lui

confere un meilleur comportement a haute fréquence, simplifiant le modéle.

Les modifications des commandes de grille des transistors ont permis d’obtenir des ten-
sions moins perturbées et plus simplement modélisables. Cela facilite leur modélisation et nous
autorise a changer leur parametres comme le rapport cyclique, la durée des temps mort ou la
tension lors du blocage des transistors. Ils nous serviront par la suite a estimer les pertes de
la cellule de commutation en simulation en fonction de la commande appliquée a la cellule de

commutation.

Nous avons validé la modélisation de la carte avec des comparaison mesures/simulation
satisfaisantes qui rendre compte de la majorité des phénomenes observés lors des mesures. Cette

carte a été utilisée pendant les deux dernieres années de these pour effectuer les différents essais.
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4.6. Modeéle électrothermique

4.6 Modele électrothermique

Le modele du composant GaN présenté précédemment prend en compte la température,
mais cette derniere est définie en statique en début de simulation et reste invariante. Afin de la
rendre dynamique nous avons modifié le modele en y incluant une source de courant qui sera
I'image des pertes générée par le composant. Cela permet le calcul dynamique de la température
de jonction du composant qui est réinjectée dans le modele simulé dans le logiciel SIMPLORER

qui gére les quantités électriques et thermiques en méme temps (méme simulation).

La figure 4.33 donne le modele électrothermique de I’ensemble composant GaN + cylindre
utilisé en simulation. La température de jonction (7j) est déterminée a partir des pertes et du
modele thermique et réinjectée dans le modele électrique pour modifier le comportement de ses
éléments. Les sources de flux thermique (¢, et ;) sont connectées au modele thermique simplifié
(voir figure 3.47b-page 121) ce qui permet de calculer la température Tj. T}, correspond a la

température ambiante (initiale) du composant.

_______ Rthjp
1 150 K/W
I
I
‘ T\
L] Cthppo=
- @ CthgL Rthyc 129K
C Al 6mIK | 1,8K/W
Th Tos
I
, Rthyp
P —— 150 K/W
Rthcy;
T 13K/W
& I, {1
- %4 Cthg = Rth;c Cthc;== Cthcy==
C A 6mIK | 1L8K/W 412K [ 1,540K
Ty Tos
_______ I P

FIGURE 4.33 — Modele électrothermique de la structure utilisé en simulation

Ce modele thermique couplé a la modélisation électrique de la commande et du systeme
va nous permettre de simuler les situations expérimentales afin d’observer sa pertinence. Ceci
nous permettra d’une part d’interpréter 'origine de ses pertes et d’autre part de percevoir de
quelle maniere le composant se comporte lorsqu’il fonctionne dans un environnement a haute

température, ce qui est un des objectifs du projet MEMPHIS/GALION.
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4.6.1 Simulations du modele électrothermique

Les simulations sont basées sur le modele complet de seconde génération de la carte d’essais,
elles sont effectuées a partir de valeurs initiales évitant ainsi les phases transitoires. Elles sont
réalisées sur un petit nombre de cycles de commutation (10 a 20 cycles) ce qui donne des temps

de simulation relativement courts (5 minutes).

Nous avons réalisé des simulations en adéquation avec les caractérisations électrothermiques
vues au paragraphe 3.5 en faisant varier les durées des temps mort séparément. Nous nous
focaliserons d’abord sur les pertes de la cellule de commutation dues a la variation de la durée
de temps mort tm;. Nous pouvons décomposer cette étude en 2 parties différenciées par la
durée optimale du temps mort tm;. Ces parties font appel a des mécanismes distincts. Nous
nous intéresserons ensuite aux pertes engendrées par la variation de la durée du temps mort

tmg .

Temps mort pendant le front descendant de V,;, (tm;)

Conditions de simulation :

Vous = 100V | Ry, = 10 Q | Fréq. commut. = 1 MHz
ap = 0,5 R, = 10Q tmy = 125 ns

La figure 4.34 présente la corrélation entre la mesure et la simulation. Lorsque la durée du
temps mort tm; est supérieures a 75 ns (durée optimale du temps mort tm; pour un minimum
de pertes) nous avons une bonne estimation des pertes, qui sont proches de 2 W. Les pertes
calculées pour des durées de temps mort inférieures a 75 ns divergent légerement mais restent

dans la marge d’erreur relative de 5 % estimée lors des caractérisations électrothermiques.

Durée de temps mort tm; supérieure a ’optimale

Lorsque la durée du temps mort ¢tm; augmente au-dessus de 75 ns nous pouvons remarquer
une légere augmentation des pertes. Cela est dii a la tension inverse aux bornes du composant
dans cette phase. Plus celle-ci est longue, plus il y aura de pertes dans le composant. Cette

augmentation des pertes pour les longues durées de temps mort est aussi fonction de la valeur
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4.6. Modeéle électrothermique

— Simulations

% X Mesures

%23

k= X

o)

a
2 Py X% v X X
1 i i i i
0 50 100 150 200

Temps mort (tmy) (ns)

FIGURE 4.34 — Pertes en fonction de la durée du temps mort ¢tm; en simulation et en mesure

de la tension inverse lors de cette phase, elle-méme fonction de la tension appliquée sur la grille

au blocage et de I'intensité inverse traversant le composant durant le temps mort.

Pour mieux observer cet effet, nous avons simulé plusieurs cas pour des tensions de grille
de blocage différentes et des durées différentes de temps mort (figure 4.35). La figure 4.35a
représente, pour deux durées de temps mort, I’évolution des pertes en fonction de la tension

Vys. Plus cette tension est négative, plus les pertes sont importantes.

La figure 4.35b donne, pour les deux stratégies de commande, les pertes générées en fonc-
tion du temps mort. La commande des tensions de grille des transistors en +5/0 V correspond
a la commande utilisée pour la seconde génération de carte d’essai. Cette courbe sert de ré-
férence. Si nous symétrisons cette commande en +5/-5 V, 'immunité aux perturbations est
meilleure et évite les reconductions intempestives [77], mais cette stratégie de commande pro-
voque d’avantage de pertes dans le composant car la tension inverse resultante sera d’environ

-7 V et accentuera 'accroissement des pertes pour les durées longues de temps mort.

Durée de temps mort ¢tm; inférieure au temps optimale

Lorsque la durée du temps mort tm; est inférieure a la durée optimale (temps pour que
la capacité Cys, soit complétement déchargée) les pertes augmentent. Cela vient du fait que
le canal du transistor devient passant avant la décharge totale de Cys, et le court-circuite en
dissipant son énérgie résiduelle dans le canal du transistor. Cette dissipation engendre des pertes
proportionnelles a 'énergie emmagasinée Cys, (équation (4.14)), elles-mémes proportionnelles
au carré de la tension de charge du condensateur ; d’ou I’allure parabolique des pertes lorsque

la durée du temps mort se situe en-dessous de la durée optimale.
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2.8¢ : 4
— Vys=+5/ -5V
2.6F 3.5 _Vqs:“r5/0V
—~ —tmy=125ns .
% —tm; =200ns E 3
g24 g
S‘j’ E 2.5¢
2.2t
2,
2 : ‘ : ; J 15 : : ‘ ]
-5 -4 -3 -2 -1 0 0 50 100 150 200
Vs transistor bloqué (V) Temps mort (tmy) (ns)
(a) Pertes simulées en fonction de la (b) Pertes simulées en fonction de tm;
tension Vg, appliquée lorsque le tran- pour deux stratégies de commande

sistor est bloqué
FI1GURE 4.35 — Simulation des pertes pour différentes configurations
Le court-circuit de la capacité Cys, provoque une variation brutale de la tension de la charge

(figure 4.36a). La variation de cette tension amene un pic de courant négatif (figure 4.36b) di

aux capacités interspires (modélisées par Cy,).

100 1.4
——tmy; =50ns 13l ——tm; =50ns
80 —tm; =100ns | | =——tm; =100ns
1.2
_. 60 _ 11t
Z z
5 40 5
0.9t
20 0.8f
0 0.7
-150 -100 -50 0 50 100 150 -150 -100 -50 0 50 100 150
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(a) Tension aux bornes de la charge (b) Courant traversant la charge

FI1GURE 4.36 — Mesures en fonction du temps pour deux temps morts

1
Ee = 5Cas,Ver® (4.14)

Avec :

E. Energie contenue dans la capacité intrinseque Cys du transistor

V., Tension de la charge lors de I'amorcage du transistor du bas
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4.6. Modeéle électrothermique

Temps mort pendant le front montant de V,, (tm5)

Conditions de simulation :

Vous = 100V | R, = 10 Q| Fréq. commut. = 1 MHz
a = 0,5 R = 10Q tmy = 125 ns

9b

La figure 4.37a présente la comparaison entre mesures et simulations pour la variation de
tmsq avec tmy fixé a 125 ns. Nous observons le méme comportement que précédemment, a savoir
une bonne corrélation des mesures pour des temps morts supérieurs a 75 ns et des divergences

faibles en-dessous.

4+
—~ — Simulations
\g/ X Mesures
%2} 3 x
<
E
X
1 ; ; ; i
0 50 100 150 200

Temps mort (tms) (ns)
(a) Pertes en fonction de tmgy en simu-

lation et en mesure

6,
5,
A4
3,
S
<
=0 W V
_1,
-2+ _V(«'v*‘h
-3t _ijs‘r,
-4 i i i i i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps (us)

(b) Tensions de grille en fonction du

temps

F1GURE 4.37 — Simulation des pertes pour tmy variable et tm; fixé

L’évolution des pertes en fonction de la durée du temps mort tmy donne la méme courbe
que dans le cas de I'évolution de la durée tm; mais le phénomene engendrant cette évolution
ne vient pas d’une décharge de 1’énergie capacitive dans le canal du transistor. Elle trouve

son origine dans la perturbation oscillante générée sur la grille du transistor du bas lors de
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son blocage (figure 4.37b). Cette perturbation maintient passant ce transistor car elle dépasse
la tension de seuil (d’environ 2 V) durant les premiéres oscillations. Ce phénomene induit un
court-circuit de la cellule de commutation car le transistor du haut est fermé a ce moment. Plus

la durée du temps mort tmsy est courte plus la phase sera longue engendrant des pertes dans

les deux transistors.

La simulation de la tension de commande des transistors (Vs) montre des oscillations
inférieures a celles mesurées et cela explique aussi que les pertes simulées soient plus faibles que

les mesures.

4.7 Synthese sur la simulation électrothermique

La prise en compte des pertes produites par le composant GaN dans son modele nous a
servi a préciser leurs origines. Grace au modele de commande parametrable il a été possible de
corréler les simulations électrothermiques avec les caractérisations expérimentales et d’observer

quel facteur engendrait au premier ordre les pertes dans la cellule de commutation.

Nous avons pu confirmer I'importance de la gestion des temps morts. En ce qui concerne
la durée du temps mort tmy, elle doit étre reglée en fonction du temps de charge/décharge des
capacités intrinseques elles-mémes liées au courant de charge. Afin d’avoir une perception plus
globale de ce comportement nous avons réalisé plusieurs simulations selon les durées de temps
mort tm et a puissance variable avec une durée tms fixée a 125 ns. La figure 4.38 présente ces
résultats. La premiére observation que nous pouvons faire est que chaque courbe possede un
minimum mais qu’il differe pour chaque valeur de tm;.

3.2

3
2.8

W)

Z 26
2.4

Pertes (

2.2

—tmy; =50ns
—1tmy="75ns
—tmy; =100ns
—tmy;=125ns

2

l'80 50 100 150 200
Puissance (W)

FIGURE 4.38 — Pertes en fonction de la puissance transmise pour des temps morts (tm;) diffé-

rents
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4.7. Syntheése sur la simulation électrothermique

Plus le temps mort tmy est long, plus le minimum est atteint a plus faible puissance de
charge. En effet, ce minimum correspond au cas ou la durée de tm; est égale exactement a
la durée de charge/décharge des capacités intrinseques des transistors. Ces courbes montrent
que nous pouvons ajuster ce temps mort (évitant d’avoir a le réguler) dans & une gamme de

puissance donnée, ce qui nous assure d’obtenir des pertes proches du minimum.

Pour la durée du temps mort tms, nous avons pu observer la probleme de la perturbation
sur la tension de grille provoquant le maintien du transistor a 1’état passant ce qui engendre
des phases de court-circuit. Sans cette perturbation, nous pourrions réduire la durée de temps
mort tmo proche de 0 pour avoir un minimum de pertes dans la cellule de commutation.
Cette oscillation responsable de la reconduction est due & l'inductance de la maille (L, 4, )
de commande servant au blocage du transistor ainsi qu’au manque d’élément permettant de
dissiper ou de récupérer I'énergie stockée dans la capacité de la grille. Pour résoudre ce probleme
nous pourrions ajouter une résistance de quelques ohms afin de dissiper cette énergie, évitant

I'oscillation sur la tension de grille et donc la reconduction du transistor.

Les courbes de pertes montrent toutes des minima proches de 2 W. La question de I'origine
de ses pertes minimales se pose. Elles sont dues principalement a deux causes qui peuvent étre
représentées par des impulsions de courant a travers le canal du transistor du haut (/.un,)
présentés sur la figure 4.39a :

— la premiere impulsion est dii & la commutation forcée lors du front montant, la fi-
gure 4.39b montre les deux boucles de courant qui provoque ce pic. Nous prendrons
I’exemple d’'une tension de bus continu de 100 V. Avant ’amorcage du transistor du
haut sa capacité intrinseque est chargée a la tension du bus continu et la capacité du
transistor du bas est & 0 V. A amorcage de T}, deux boucles se forment : une boucle
provoque la décharge de I'énergie stockée dans Cys, dans le canal du transistor du
haut (7},), lautre boucle recharge la capacité du transistor du bas a la tension de bus
en passant par la résistance du canal du transistor du haut (7}). Ces deux courants
additionnés sont responsables du premier pic de courant.

— la seconde impulsion est du a la perturbation sur la tension de commande de grille
du transistor du bas (voir figure 4.37b) qui le fait reconduire et provoque des courants
capacitfs venant charger/décharger les capacités intrinseques et la capacité parasite de

la charge.
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FIGURE 4.39 — Pertes générées par les pics de courant dans le transistor du haut

La premiere impulsion de courant est dii a la structure du convertisseur et a la nature de la
charge. Il peut étre réduit ou éliminé en changeant la charge inductive par une charge résonnante
(RLC) permettant une commutation douce ou par I'ajout d'un CALC (Circuit d’Aide a La
Commutation), favorisant aussi la commutation douce. La seconde impulsion courant peut étre
supprimé en éliminant la perturbation sur la tension de commande de grille du transistor du

bas de la méme maniere que pour celui du haut.

La simulation électrothermique nous a permis dans ce cas de déterminer précisement

I’amplitude des impulsions de courants qui seraient difficilement accessibles en mesure.
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4.8 Conclusion

Nous avons décrit la modélisation d’'un composant GaN d’EPC d’un point de vue élec-
trique et électrothermique. Le modele a été détaillé, nous permettant de pouvoir ajuster ses
parametres en fonction du composant utilisé. Les simulations statiques nous ont servi a le va-
lider, montrant un comportement similaire a ses caractérisations expérimentales statiques a

température ambiante et jusqu’a 190 ° C.

Nous avons modélisé deux générations de carte d’essai en les décomposant en sous-parties
dont les impédances ont été mesurées en fréquence. Ces mesures nous ont servi a définir un
modele « circuit » de la structure du convertisseur. Grace aux simulations de la premiere généra-
tion de carte d’essai, nous avons pu identifier les problemes rencontrés lors des caractérisations
électriques dynamiques. Cela nous a permis de définir des régles de routage et de conception

afin de réduire les phénomeénes parasites, notamment ceux observés sur la tension de charge
(Ven)-

Ces regles ont donné naissance a une seconde génération de carte d’essai qui a fournit des
mesures moins perturbées, autorisant une meilleure corrélation entre mesures et simulations.
Nous avons pu modéliser la tension de commande de grille afin de faire varier ses parametres
comme la durée des temps morts ou le rapport cyclique. Ceci améne a pouvoir simuler les limites
de fonctionnement de cette structure. Ces simulations ont été validées par des corrélations
avec les mesures et nous ont servi de base pour les simulations des pertes de la cellule de

commutation.

Nous avons ajouté le comportement thermique au modele du composant GaN, donnant
acces aux pertes émises par la cellule de commutation. Grace au modele de la commande, nous
avons pu observer I’évolution des pertes en fonction de différents parametres et notamment par
rapport a la durée des temps morts. Nosu avons ainsi pu expliciter I’évolutions des pertes et

fournir des solutions pour les réduire, voire les éliminer.

Au final, les simulations nous ont permis de valider le modele du composant tant au niveau
électrique que thermique. La prédiction des pertes peut étre estimée avec une erreur de 'ordre
de 5 %. Le modele proposé présente I'avantage de permettre I'interprétation des pertes dans le

composant pour ainsi pouvoir mieux les contrdler. En effet, grace a la simulation nous pouvons
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accéder a tous les courants et tensions nécessaires, chose impossible sur la maquette de test. A
I’aide des simulations, nous pouvons savoir quel réglage de la commande est le mieux adapté a
la structure afin d’atteindre un minimum de pertes, allégeant ainsi le systeme de refroidissement

dans une optique d’intégration.

Les modeles developpés constituent les briques élémentaires nécessaires pour simuler d’autres
structures et permettent de définir leurs commandes adaptées. Le prochain chapitre sera dé-
dié¢ a I’étude par simulation d'une structure adaptée pour les problematiques du projet MEM-
PHIS/GALION a l'aide du modele du composant GaN d’EPC et rechercher son fonctionnement

optimal.
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

Chapitre 5

Modélisation d’un convertisseur de
puissance a résonnance a base de

composant GaN

Nous avons vu dans I'introduction de cette these les contraintes sur le démonstrateur qui
doit étre réalisé dans le cadre du projet MEMPHIS/GALION. Ces contraintes permettent de
choisir le type de convertisseur de puissance. Les plus importantes dans ce choix sont listées
ci-dessous :

— 3 sorties isolées galvaniquement. Cette contrainte impose 1'utilisation d’un étage inter-

médiaire, de nature magnétique ou piézo-¢électrique par exemple,

— la tension d’entrée continue variant entre 30 et 300 V, ce qui demande une importante
plage de gain au convertisseur de puissance,

— le convertisseur de puissance devra pouvoir se loger dans un tube de 10 cm de diametre,
ce qui signifie réduire sa taille et son nombre d’éléments. Les éléments les plus contrai-
gnants au niveau de la taille sont les composants passifs (condensateurs, inductances,
circuit magnétiques) et les moyens de refroidissement (radiateurs) des composants ac-
tifs. Les composants passifs peuvent étre réduits en augmentant la fréquence de com-
mutation du convertisseur au détriment des pertes. Les moyens de refroidissement sont
utiles a la dissipation des pertes des composants actifs, plus ils produisent de pertes,
plus les radiateurs doivent étre volumineux, il y a donc un compromis a trouver. La

structure du convertisseur choisi doit avoir un nombre limité de composants actifs pour
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avoir une taille réduite et simplifier la commande,

— un rendement minimum de 80 % du convertisseur de puissance dans sa globalité.
L’étude du chapitre précédent permet de donner des éléments et des criteres pour les deux
derniers points. En effet, dans ce chapitre nous avons observé l'origine des pertes générées par
une cellule de commutation avec des composants GaN d’EPC. Celles-ci sont dues a divers
mécanismes qui peuvent étre regroupés en deux catégories :

— le type de convertisseur de puissance qui autorise une commutation douce des transistors

a l'amorcage et au blocage de ceux-ci. Nous pouvons aussi utiliser la commutation
commandée associée a un CALC mais cette technique ajoute un composant dissipateur
d’énergie baissant le rendement ou une complexité accrue de la structure pour récupérer
cette énergie,

— la bonne gestion de la tension de commande des grilles des transistors, tant au niveau

des tensions que des durées surtout en ce qui concerne les temps morts.

Dans ce chapitre nous commencons donc par présenter une structure de convertisseur de
puissance a résonnance permettant de pallier aux limitations énoncées. Nous réalisons tout
d’abord l'analyse de cette structure pour démontrer son intérét et sa validité pour le projet
MEMPHIS/GALION. Grace a cette analyse nous mettons en avant des parametres caracteris-
tiques nous permettant de connaitre de quelle maniere fonctionne la structure de convertisseur
de puissance par rapport a la fréquence de commutation des transistors. Nous présentons en-
suite les types de commutation possibles de cette cellule de commutation et déterminons le gain

entre la tension d’entrée et de sortie de ce convertisseur de puissance

Grace a I’étude théorique de la structure, nous sommen en mesure de proposer une méthode
pour dimensionner le convertisseur. Nous établissons un modele basé sur les dimensions d’'un
circuit magnétique déterminé pour répondre aux spécifications du convertisseur de puissance.
Ce modele prend aussi en compte les pertes. Pour estimer les erreurs faites sur son dimension-
nement, nous avons réalisé un circuit magnétique proche de celui déterminé afin d’effectuer des
mesures et de les comparer avec le modele. Cela nous donne une approximation de l'erreur et

nous permet de la reporter dans le modele de simulation du circuit magnétique.

Enfin, a 'aide de simulations, nous pouvons spécifier les commandes appropriées pour
réaliser un convertisseur de puissance satisfaisant les contraintes du démonstrateur données
dans l'introduction de cette these. La cellule de commutation du c6té primaire du convertisseur
de puissance est d’abord étudiée afin d’observer les contraintes électriques. Nous passons ensuite

au coté secondaire du convertisseur pour déterminer une loi de commande reliant la fréquence et
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le déphasage entre les deux cellules de commutation permettant la réalisation d’un redressement
synchrone a la sortie du convertisseur de puissance. Cette détermination est faite par ’étude
des commutations naturelles de diodes supposées idéales venant prendre en simulation la place
des transistors de la cellule de commutation du c6té secondaire. Cette étude met en avant un
indicateur qui nous permet d’estimer le bon déphasage que nous devons appliquer a cette cellule

de commutation pour optimiser son fonctionnement et déterminer la commande a appliquer.

La plannification des étapes du projet ne nous a pas permis de réaliser un prototype
complet de cette structure de puissance. Les résultats de simulations nous donnent néanmoins
une bonne estimation du fonctionnement du convertisseur de puissance. Ce travail nous permet
de prédimensionner les éléments constituant le convertisseur de puissance qui sera réalisé par

la suite.

5.1 Les structures de convertisseur a résonnance

Un des criteres du projet est d’avoir une isolation galvanique entre I'entrée et la sortie. Il
faut donc s’orienter vers une structure intégrant un circuit magnétique, elle peut-étre de type

forward, flyback, ou résonnante.

Les structures résonnantes sont étudiées depuis les années 80, elles procurent plusieurs

avantages :

— fonctionnement des transistors en commutation douce (ZVS (Zero Voltage Switching) '),
augmentant le rendement du convertisseur [95-97] ; de plus, le fonctionnement du trans-
formateur est a flux symétrique,

— grande plage de tension d’entrée car la gamme de gain est importante [96],

— peu de composants actifs (4 au total), ce qui est un avantage pour les structures en
environnements séveres car la fiabilité est augmentée,

— commutation a haute fréquence (jusqu'a quelques MHz) permettant de réduire les cir-
cuits passifs,

— réduction des interférences électromagnétiques [98],

— rapport cyclique fixe (o = 0,5) dans la majorité des cas de fonctionnement.

Leur inconvénient majeur reste leur commande a fréquence variable et les contraintes plus fortes

sur les semi-conducteurs.

1. Commutation a zéro de tension
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5.1. Les struct. de conv. a résonnance

Il existe trois topologies usuelles de convertisseur a résonnance :

— résonnance série ou (SRC, figure 5.1a) ou le transformateur est en série avec le circuit
L,.C résonnant,

— résonnance parallele (PRC, figure 5.1b) ou le transformateur se trouve en parallele
du condensateur C), servant a la résonnance, faisant de celui-ci un transformateur de
tension. Il est donc nécessaire d’ajouter une inductance a la sortie (Ls) pour respecter
les regles d’association des sources,

— résonnance série-parallele (SPRC ou LCC, figure 5.1¢) qui est I'association des deux
précédents convertisseurs basé lui aussi sur un transformateur de tension.

Les deux dernieres structures (PRC, LCC) doivent avoir une inductance au secondaire pour

D,
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D I%n’ C;‘ IK

np Y
ng

D,

Source de Source de Source de
tension courant tension
(a) Série (SRC)
I?h' L, Dl L

o~
(|
K

— AN\ ° y ]
4 gl

Iﬁ' Cp__ np .ns J

]
—
o

D,
Source de  Source de Source de Source de Source de
tension courant tension courant  tension
(b) Parallele (PRC)
C; D1l L

C,T 1y s J
ng

Source de  Source de Source de Source de Source de
tension courant tension courant  tension

(¢) Série-parallele (LCC)

F1GURE 5.1 — Types de convertisseur a résonnance

adapter les impédances [99], cela ajoute un élément passif supplémentaire.
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

Ces trois topologies de convertisseur a résonnance restent théoriques car elles négligent
les inductances de fuite et magnétisante du circuit magnétique. Néanmoins, le convertisseur a
résonnance série-parallele conduit a une structure dual lorsque nous remplagons les condensa-
teurs (Cs et Cp) par les inductances (L,/; et L,/) et I'inductance (L,) par un condensateur
(C,). Le circuit forme un nouveau convertisseur a résonnance appelé convertisseur LLC?, il est
représenté a la figure 5.2. Ainsi que le montre cette figure, cette structure peut étre vue comme
un convertisseur a résonnance série (figure 5.1a) qui prend en compte l'inductance magnéti-
sante. Le circuit magnétique est alors utilisé en transformateur de courant. Le secondaire ne
se résume donc plus qu’a un condensateur permettant de lisser la tension de sortie [99,100],
car nous pouvons directement raccorder le transformateur de courant (source de courant) au

condensateur de sortie (source de tension). Le convertisseur a résonnance LLC sera étudié par

la suite.
zl D
Kh Cr Ls/f 1 \
V,,I—__— e I
AP o I
K, Lp/t\l ny 0
- =
D,
Source de Source de Source de
tension courant tension

FIGURE 5.2 — Convertisseur LLC : dualité du convertisseur LCC

2. Typologie de convertisseur résonnant grace a un condensateur et deux inductances
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5.1. Les struct. de conv. a résonnance

5.1.1 Etude d’un convertisseur i résonnance LLC

Définition des grandeurs électriques et hypothéeses

La figure 5.3 représente le schéma retenu du convertisseur a résonnance LLC que nous al-
lons étudier. Une cellule de commutation formée par des composants GaN d’EPC (K, et K,)
sert a réaliser 'onduleur de tension raccordé aux bornes du circuit LLC. Celui-ci est formé d'un
condensateur série (C,) et d'un transformateur. Pour I'étude, le modele du circuit magnétique
est donné avec I'inductance magnétisante ramenée au primaire (L), les inductances de fuites
au primaire (L, ) et au secondaire (Lyg,). Les pertes cuivre et fer ne sont pas prises en compte
au début de I’étude car elles n’interviennent pas sur les fréquences particulieres de la structure
que nous allons établir plus loin. Comparé avec la figure 5.2, le secondaire du transformateur
ne contient qu'un seul enroulement au lieu de deux précédement. Ceci simplifie le circuit ma-
gnétique mais oblige a réaliser le convertisseur alternatif-continu de sortie avec un demi-pont
capacitif pour récuperer I’énergie transmise sur les deux alternances du courant secondaire. Ce
choix est aussi motivé par la nécessité d’avoir 3 sorties isolées au final. Une résistance de charge

(Rcp) est connectée a la sortie, elle permet de simuler la puissance délivrée par le convertisseur.

Circuit LLC Conv. AC/DC

FIGURE 5.3 — Schéma du convertisseur de puissance a résonnance LLC

L’équation (5.1) donne les relations entre les grandeurs de la sortie alternative (Vs, ., Is,.)
et celles au niveau de la charge (Vs, Ig). Ces relations nous permettent par 'intermédiaire de
la puissance consommée par la résistance de charge (équation (5.2)) de calculer une résistance
équivalente (R.,) connectée directement sur la sortie du transformateur et qui consommerait

la méme puissance que R, (figure 5.4). 1l s’agit donc d’une approche au premier harmonique
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qui ce justifie bien pour ce type de convertisseur.

T s
VS — WVSAC ISAC — ﬁls (51)

2

Vs? V2 1
Py,=———=(—Vs] . 5.2
"~ Ra, ( 7 %) "Re (52)
2
Req = ﬁRch ~ 0, Q.Rch (53)
Avec :
Vs, Ig Tension et courant au niveau de la charge

Vsuor I, Tension et courant au niveau du secondaire du transformateur LLC

Ry Charge du convertisseur
P, Puissance dissipée par R,
R, Résistance équivalente connectée en sortie du transformateur

Cette résistance équivalente nous permet d’établir un schéma d’étude sans ce convertisseur
de sortie. Ce schéma est représenté a la figure 5.4a, il peut encore étre simplifié en ramenant
les éléments situés au secondaire du transformateur du c6té primaire de celui-ci, ce qui permet

d’obtenir le schéma équivalent présenté a la figure 5.4b.

I, G Ly, Is,c Ly,
y N y
° °
Veac Ly % M Vssc| (Req
np ng
(a) Avec transformateur
Iy C Ln Ly I,
y N y N

(b) Eléments du circuit secondaire du transformateur ra-

menés au primaire

FI1GURE 5.4 — Circuit LLC avec la charge
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5.1. Les struct. de conv. a résonnance

Le circuit LLC est alimenté en entrée par une tension de forme carrée entre Vg et 0 V.
Le convertisseur étant un systeme résonnant nous nous placerons dans ’hypothése du premier
harmonique dont la valeur efficace est donnée par I’équation (5.4). En effet ’harmonique suivant
d’un signal carré est 'harmonique de rang 3 qui est trois fois moins élevé que le premier
harmonique. De plus, comme nous I’observerons sur les courbes d’impédances du transformateur
LLC, nous nous situerons toujours dans une zone de fonctionnement ot I’harmonique de rang 3
voit une impédance au moins 3 fois plus importante que le premier harmonique, ce qui justifie

I’hypoyhese de ne tenir compte que du premier harmonique.

V2
VEACl - 7VE‘ (54)

Avec :

Vi, Tension efficace du premier harmonique

VE,os Tension efficace de 'harmonique de rang 3

Les équations (5.5) et (5.6) fournissent les conversions des éléments et grandeurs électriques

lorsqu’ils sont ramenés au primaire.

Req Lf
Req/ = m2 Lf2/ = ﬁ; (5'5)
1%
Vs, = % Is,, = Ig,,.m (5.6)

Avec :

m = = Rapport de transformation entre le primaire et le secondaire du transformateur
P

Grace a ces équations et a la figure 5.4b nous allons pouvoir établir I'impédance vue par
la source de tension d’entrée (Z.) du transformateur LLC ainsi que le gain du systéme entre

I'entrée (Vg,.,) et la sortie (Vs,.) en fonction de la charge (R.;) connectée.

Calcul de I'impédance du circuit LLC

L’'impédance du transformateur LLC vue de la source de tension d’entrée reliant Vg, ., a
Ig,., est donnée par I'équation (5.7). Cette impédance peut étre mise sous une forme permet-

tant de faire ressortir deux pulsations électriques caractéristiques du circuit LLC (w1 et wyo),
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elle est donnée par ’équation (5.8).

V 1 L L) R,/
lec _ Eact = +ij1W+ ] M1W (] .fzulj‘i‘ q )/ (57)
IEACl ]CT("J ]LMIW + ijz w + Req
1 1 Lw w \? w \2
b (i (2)) - (2)) s
]Crw 1 —|—j Kle Wr2 Wr2 Wr1
Wr2
(5.9)
Avec :
w=2nf Pulsation électrique [rad.s™!]

wy1 = 27 fr1  Premiére pulsation électrique caractéristique du circuit LLC (R, — 00) [rad.s™!]

wre = 27 fra  Seconde pulsation électrique caractéristique du circuit LLC (R, = 0) [rad.s™!]
Pulsation ou se situe la résonnance du transformateur LLC en fonction de la

charge (Re,)
K r Coefficient relié a la résistance de charge équivalente

L’équation (5.11) donne les pulsations électriques de résonnance en fonction des induc-
tances et de la capacité du circuit LLC. Ce circuit va avoir une pulsation électrique de réson-
nance (w,) située entre ces deux pulsations électriques caractéristiques (équation (5.10)). Si la
résistance de charge (R.,) est élevée, wg,, va tendre vers w1, si R, tend vers 0 €2, wg,, va
tendre vers w,. L’équation (5.12) définit la constante de temps 7g,, qui dépend de la résistance
de charge associée au transformateur. Ce facteur permet de normaliser le tracé des courbes de

I'impédance.

wWrp < Wy < Wy (5.10)
1 1

Wr1 = Wro = (511)

\/(LM1+Lf1)CT $ (L + LMlLf2 C

AT o | 1 T

m LMI + Lf2
L
L+
TReq = Req Kiur = TReqWr2 (512)
m2

La figure 5.5 représente ce comportement en tragant les courbes d’impédance (modules et
phase) vue par la source de tension d’entrée en fonction du facteur Kj, g, d'une fréquence f,; de
500 kHz et d’une fréquence f,» de 1 MHz. Nous pouvons observer que pour une forte résistance
de charge (K g proche de 0) la résonnance se situe proche de f,1, pour une faible résistance

de charge nous nous rapprochons de la fréquence f,s.
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FIGURE 5.5 — Impédance du circuit LLC vue de I'entrée (Z;.) pour une fréquence f,.; = 500 kH z
et f.o =1 M Hz, module, phase, type de commutation

La résonnance de 'impédance du transformateur LLC en fonction de la résistance de charge
coincide avec le passage a 0 ° de sa phase. Ce passage délimite les zones de fonctionnement de
la cellule de commutation :

— Arg(z,. < 0° permet un mode de fonctionnement en ZVC,

— Arg(z,. > 0° permet un mode de fonctionnement en ZVS.

Types de commutation

Nous allons étudier les différents mode de commutation dans le cadre de la cellule de
commutation étudiée au chapitre 4 en utilisant une commande complémentaire avec un temps
mort fixe. Nous avons réalisé des simulations en faisant commuter la cellule de commutation
a des fréquences différentes. Ces fréquences notées f1, fo et f3 représentent réspectivement la
fréquence de résonnance du transformateur LLC pour un facteur K;, g = 10, une fréquence en-
dessous et une fréquence au-dessus de cette fréquence de résonnance. La figure 5.6 représente la
courbe de I'impédance (module et phase) vue par la source de tension d’entrée pour un facteur
K,r = 10, nous avons placé les trois fréquences de commutation du bras d’onduleur que nous

avons simulé.

Les figures 5.7a a 5.7d représentent la tension Vg, et les courants I, et Ik, pour les
trois fréquences de commutation du bras d’onduleur. Les commutations se font avec un temps
mort de 50 ns dans la commande des deux transistors sauf pour la figure 5.7d qui est réalisée

avec une durée de temps mort de 100 ns.
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FIGURE 5.6 — Impédance du circuit LLC vue de I'entrée (Zy.) pour un facteur K,z = 10 et

pour une fréquence f,; = 500 kHz et f,o =1 M Hz, module, phase, type de commutation
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temps mort de 100 ns
FIGURE 5.7 — Etude du type de commutation en fonction de la fréquence de commutation de

la cellule de commutation

La figure 5.7a présente les courbes lorsque le bras commute a la fréquence de résonnance.

Nous pouvons observer un déphasage nul entre celles-ci. La tension Vg, affiche un comporte-
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5.1. Les struct. de conv. a résonnance

ment mixte entre une commutation douce et dure (figure 5.8). Au début de la commutation, le
courant dans le circuit LLC charge/décharge les capacités des transistors. Cependant comme le
courant est proche de zéro, cette charge/décharge ne peut étre compleéte. L’énergie restante dans
les capacités Cys des transistors est dissipée lorsque le transistor complémentaire est amorcgé ce

qui provoque les pics de courant visibles sur la figure.

—~

2 100
5 75} —
& <
T 50| g
L 25 =
=0 ‘ ‘
0 0.1 0.2 0.3
5 5
= =
Ny Ny
-5 ’ ‘ -5
0 0.1 0.2 0.3
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FIGURE 5.8 = Vg,., Vk.,, 5, et les tensions de commande des transistor en fonction du temps

pour fréq. commut.= f; = f,o

Ce comportement est dii au déphase nul entre la tension aux bornes du circuit LLC et
le courant le traversant, il marque le passage entre un comportement possible en mode ZCS
(Zero Current Switching)® et en mode ZVS. Comme nous I'avons observé dans les chapitres

précédents, ce comportement engendre des pertes dans la cellule de commutation.

La figure 5.7b représente la tension aux bornes et le courant traversant le circuit LLC
lorsque la fréquence est inférieure a sa fréquence de résonnance. Dans ce cas, la charge/décharge
des capacités intrinséques des transistors ne peut se faire dii au sens du courant. Le transistor
commandé au blocage passe en conduction inverse pendant le temps mort, ce qui se traduit
par une légere surtension sur le bus. Ceci provoque des commutations dures qui engendrent le

maximum de pertes en commutation dans la cellule de commutation.

La figure 5.7c et 5.7d représentent ces grandeurs électriques pour une fréquence supérieure

a la fréquence de résonnance du transformateur LLC. Nous pouvons observer des variations

3. Commutation a zéro de courant
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douces de la tension a chaque front. Cela est réalisé par 'intermédiaire du courant qui est
en retard sur la tension (déphasage positif) et qui circule dans le bon sens pour décharger les
capacités intrinseques des composants GaN d’EPC. La figure 5.7c présente les courbes lorsque la
durée des temps morts est optimale. Dans ce cas, la tension s’annule au moment de ’amorcage
du transistor complémentaire. Si nous augmentons cette durée (figure 5.7d) nous pouvons voir la
tension Vg, passer en négatif (ou étre supérieure a la tension de bus) reflétant les phénomeénes

démontrés a la partie 3.4.2, ce qui engendre des pertes supplémentaires.

Ces figures nous permettent d’observer la bonne zone de fonctionnement qui est celle ou
nous pouvons faire commuter les transistors GaN en mode ZVS. Il est donc nécessaire de
situer la fréquence de commutation de la cellule de commutation au dela de la fréquence de
résonnance, autorisant une commutation douce qui favorise la diminution des pertes générées
par cette cellule de commutation. La commutation douce est aussi dépendante du courant dans
la charge qui chargera/déchargera plus ou moins vite les capacités intrinseques associé a la
durée de temps mort optimale pour commuter lors du passage a 0 V de la tension aux bornes

du transistors a amorcer.

Calcul du gain en tension vue par la résistance de charge

Le gain du convertisseur du puissance, donné par I’équation (5.13), fait appel aux mémes

facteurs vus pour I'impédance du circuit LLC (Zy.).

- LMIOT
vV 2 2
Wro Wr9 Wr1

(5.13)

Gchieq -

Avec :

Gen_eq Gain vu par la résistance équivalente ramenée au primaire

La figure 5.9 présente le gain G, ., (module et phase) en fonction de la fréquence pour
différents facteurs K, g, les fréquences caractéristiques restent les mémes que précédement. Le
module de ce gain présente un point caractéristique (point de stabilité) lorsque la pulsation
électrique w équivaut a w,o. En effet, a ce point, la partie imaginaire du gain G, , s’annule
et il ne reste que sa partie réelle qui est commune quelle que soit la résistance de charge (Re,).
Ce gain est donné par I’équation (5.14). Le produit Ly, C, est donné par I’équation (5.15), il

permet de tracer les courbes avec un gain égal a 1 a la fréquence f,o quelque soit la valeur de
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Kj,r (équation (5.15)).

Zone 2b
Point de stabilits - 4YS
=
Fra T
6 7

10 10° 10
Fréquence (Hz)

FIGURE 5.9 — Gain du convertisseur de puissance (G, ;) en fonction de la fréquence pour

plusieurs facteurs K, g, module et phase

(5.14)

(5.15)

Cette figure montre deux zones, la seconde pouvant étre divisée en deux sous-parties :

— Zone 1 : elle définit la zone de fonctionnement dans laquelle il est possible de commuter

les transistors en mode ZCS. Dans cette zone la cellule de commutation présente une
commutation dure, or ce ne sont pas les bonnes conditions pour les transistors GaN. Il
faut donc éviter ce mode de fonctionnement.

Zone 2a : elle délimite la zone ou le gain du convertisseur est plus grand que le gain a
la fréquence f,o et permet aux transistors de commuter en ZVS.

Zone 2b : dans cette zone le gain du convertisseur est inférieur au gain a la fréquence
fra. Quelle que soit la résistance de charge, les commutations des transistors se feront en
mode ZVS. En outre, le gain du convertisseur dans cette zone diminue avec la résistance
de charge ce qui peut permettre une protection contre les court-circuits. Cette zone est
aussi utile pour démarrer le convertisseur car le gain diminue et la commutation est
tout de méme possible en mode ZVS ce qui permet un démarrage en minimisant les

pertes de la cellule de commutation.
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Récapitulatif

Grace aux équations établies précédemment sur le circuit LLC et aux relations permettant
de revenir au schéma du convertisseur de puissance a résonnance LLC, nous pouvons connaitre
la tension aux bornes de la charge apres le convertisseur de sortie AC/DC (Vg) par rapport a

la tension du bus continu (Vg) (voir figure 5.3). Cette relation est donnée par I’équation (5.16).

V. w?
Gen = 75 = Ant. o 2 e (5.16)
e ()G
Wr2 Wr2 Wr1
7'('2 LM1m2 + Lf
Kw = 4 - - T
lwR.p, 9 R, Wr2
Any = m.Ly C,

Gch(wrg) = ANt' Wr2 (517)

<wr2)2 1
Wr1

Avec
Gen Gain en tension du convertisseur de puissance
Ki,r,, Coefficient relié a la résistance de charge

Cette équation montre les parametres caractéristiques pour la mise en ceuvre de ce type

de convertisseur :

— w9 : cette pulsation sert a définir la fréquence d’un point de stabilité du convertisseur
car le gain a ce point et le méme quelque soit la résistance de charge en sortie. Elle est
généralement définie en premier car le convertisseur de puissance aura une fréquence
de commutation autour de cette fréquence,

— w,q : cette pulsation définit la limite de fonctionnement basse fréquence du convertisseur.
En effet, en-dessous de cette fréquence, le convertisseur travaillera obligatoirement en
ZCS quelque soit sa résistance de charge de sortie.

— Ap, est un gain fixe de la structure de puissance, il intervient dans ’expression du gain
au point de stabilité (a la fréquence f,o, équation (5.17)).

— Kjur,, est relié¢ a la résistance de charge.

Les deux pulsations électriques sont fonction des inductances et de la capacité du circuit LLC
(figure 5.3). Or, ces inductances dépendent beaucoup de la structure phyisque du circuit ma-
gnétique réalisé (torique, planar) et se retrouvent liées physiquement par un rapport entre elles.

Nous en discuterons en détail dans la partie suivantes et nous pourrons observer les topologies
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de transformateur pour avoir des valeurs d’inductances utiles a la conception d’un convertisseur

de puissance résonnant sur la plage de fréquence voulue.

Le tableau 5.1 donne la relation entre les éléments électriques et les parametres du conver-
tisseur a résonnance, la derniere colonne montre le moyen de mise en ceuvre qui permet de faire
varier la valeur de ces éléments. Comme nous pouvons l’observer, il y a 5 degrés de liberté pour
3 parametres ce qui nous permettrait en théorie d’avoir un réglage indépendant sur chaque
parametre. Cependant, nous allons le voir en détail dans la partie suivante, les inductances et
le rapport de transformation du transformateur sont liés entre eux et réduisent le nombre de de-

grés de liberté. Il y aura donc des compromis a faire par rapport aux valeurs de ces parametres.

TABLEAU 5.1 — Correspondance entre les éléments éléctriques du circuit LLC et ses parametres

Elements LLC | Paramétre affecté | Mise en ceuvre
C, Wy, Wra, Ang Composant discret
Ly Wy, Wra, Ang Conception du circuit magnétique
Ly, Wy, Wro Conception du circuit magnétique
Ly, Wy Conception du circuit magnétique
m Wra, ANt Conception du circuit magnétique

Une solution pour avoir plus de flexibilité sur le choix des parametres consiste a ajouter
une inductance externe (Ly, ,) comme montré a la figure 5.10. Cette inductance augmente
artificellement I'inductance de fuite Ly, et autorise un réglage supplémentaire sur les pulsations
électriques du convertisseur. Néanmoins, 1’ajout de ce composant implique un élément physique

supplémentaire et diminue donc la possibilité d’intégration du convertisseur de puissance.

Iye G Lo, Ly Issc Ly, :
u_ﬂ | A A LA
: () (] I
I
Veac ' Ly y 7 I{S}{c Rey
I I
I S S
Circuit magnétique

FI1GURE 5.10 — Modification de la structure LLC par I'ajout d’une inductance externe permet-

tant un degré de liberté supplémentaire
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La connaissance de ce modele de simulation est important car il a permis de lister les
différents modes de fonctionnement de la cellule de commutation. La partie suivante va nous
permettre de déterminer les inductances et le rapport de transformation du transformateur ma-
gnétique. Sa topologie sera choisie afin de pouvoir régler les inductances de fuite et magnétisante

de la fagon la plus indépendante possible.

5.1.2 Etude du circuit magnétique

Le projet a pour but de concevoir un convertisseur pour une gamme d’entrée de 30 a
300 Vdc et fournissant trois sorties indépendante débitant chacune 10 W au maximum pour
des tensions différentes (voir chapitre ). Afin de minimiser le volume de ce convertisseur et le
nombre de composants, le projet s’est tourné sur une structure pourvue d’un transformateur
a un enroulement primaire et trois enroulements secondaires. La fréquence de régulation du
convertisseur a résonnance LLC sera donc commune aux trois circuits secondaires. La premiere
sortie a été choisie comme sortie principale et donc la régulation portera sur cette sortie. Le fonc-
tionnement a haute fréquence étant important pour la diminution de la taille des composants

passifs, la fréquence de commutation du systéme sera située autour du mégahertz.

Choix du matériau magnétique

Chaque type de matériau magnétique est adaptée a une gamme de fréquence bien précise.
La figure 5.11a représente I'induction maximale pouvant traverser le matériau avant de le saturer
a température ambiante en fonction de la fréquence [101]. Malgré les différents choix disponibles,
plus la fréquence est haute, plus le I'induction admissible dans le matériau sera faible. Pour des
fréquences supérieures au mégahertz les matériaux magnétiques a base de ferrite sont les plus

appropriés mais ils ne permettent pas d’atteindre des inductions supérieures a 0,3 T.

La figure 5.11b affiche le facteur de mérite (fréquencexinduction maximale) en fonction
de la fréquence pour des matériaux magnétiques ferrite du constructeur FERROXCUBE [102].
Dans notre cas le matériau présentant les meilleures performances dans la bande de fréquence
voulue est celui de type 3F4. Nous prendrons les caractéristiques de ce matériau comme base

pour le dimensionnement du circuit magnétique.
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FI1GURE 5.11 — Caractéristique des principaux types de matériau magnétique

Disposition des enroulements

Afin de maximiser I'intégration du circuit magétique, nous avons choisi d’utiliser une archi-
tecture planar (extra plate) autorisant a réaliser les spires directement sur le circuit imprimé. La
figure 5.12 schématise deux configurations d’enroulements sur un noyau magnétique constitué
de 3 jambes. Sur la figure 5.12a les spires sont réalisées sur la jambe centrale, cela permet un
bon couplage et minimise les fuites. Sur la figure 5.12b I'enroulement du circuit primaire est
effectué sur une jambe et les enroulements secondaires sur une autre jambe, le couplage entre
les deux enroulements est moins fort. En revanche, les fuites sont maitrisables grace a la jambe
centrale dans laquelle nous pouvons réaliser un entrefer. Grace a la disposition des enroulements
sur les jambes extérieures, nous pouvons obtenir des valeurs d’inductance de fuite égales aux
valeurs de I'inductance magnétisante sans ajouter une inductance externe au transformateur ce
qui favorise l'intégration du convertisseur de puissance car nous évitons un élément physique
supplémentaire. Nous choisirons cette derniére disposition car elle autorise une plus grande

plage de fréquence entre les deux résonnances (écart entre les fréquences f,q et f.o).

V) /T 4

V/ /A

(a) Enroulements planar sur la jambe (b) Enroulements planar sur les jambes

centrale externes

FI1GURE 5.12 — Configuration des enroulements sur un noyau magnétique a trois jambes
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Mise en équation des inductances propres et mutuelles

Pour simplifier la mise en équation, seul I'’enroulement du circuit principal est pris en
compte. Nous négligerons les fuites dans l'air, le flux de fuite est supposé totalement cana-
lisé dans le circuit magnétique. La figure 5.13 représente le schéma reluctant correspondant
a la figure 5.12b, les parametres du circuit réluctant sont donnés au tableau 5.2 ainsi qu’au

tableau 5.3 pour les parametres physiques de la structure.

Gp Ve P
nﬂ]I > @ > I ni; ny III <
Gy, Gy,
(a) Complet (b) Avec reluctances regroupées

FIGURE 5.13 — Schéma reluctant pour le calcul des inductances

TABLEAU 5.2 — Définition des réluctances de la figure 5.13

Elément | Désignation Formule
T L+
%h Réluctance de la demie partie en E du noyau magnétique b T e
NO/iLf A?/ 2
%b Réluctance de la demie partie plate du noyau magné- | —— b
tique Hofts Ac/2
T 1
7 Réluctance de la jambe centrale du noyau magnétique =
MO],_uf Ae
ec
%c Réluctance de 'entrefer de la jambe centrale 1
Mo Ae
nyiy Source équivalente a nqi;
T9lo Source équivalente a nots
92 Réluctance totalisée d’'un c6té du noyau magnétique {@}h + 92%
% Réluctance totalisée de la jambe centrale et de Uentrefer | % .+ K@?ec
J

Pour calculer les inductances propres et mutuelles, nous utilisons le théoreme de Mil-
Iman pour connaitre la FMM au point milieu notée FM M,,;. Cette FMM est définie par
I'équation (5.18). A partir de celle-ci, nous pouvons calculer le flux circulant dans le circuit
primaire (1), elle est définie a I’équation (5.19). Ainsi, le flux vu par I'inductance est déter-
miné a I'équation (5.20), laquelle fait apparaitre deux termes liés a 7; et i pour l'inductance

propre au primaire (L) et la mutuelle (M) respectivement.
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TABLEAU 5.3 — Définition des parametres physiques liés au transformateur

Parametre | Désignation
140 Pérméabilité du vide
[y Pérméabilité de la ferrite
ly longueur de la demie partie plate du noyau magnétique
le longueur de la jambe centrale du noyau magnétique
A Section de la jambe centrale du noyau magnétique

nlil TLQ’iQ
+ —
> >
FMM, = M
1 2
—_— 4 —
H T

1= 7112'1{%6 - nQigﬁf avec {@q = L%(Q k@gjt @?f) (5.19)
eq eq

F+ X R
= T TuNgla———
2, %,

= *%Qpc = nlil — %901 = n2i2 — %()02 (518)

_ _ 2
O =n101 =n1"0

A partir de Péquation (5.20) nous pouvons définir les inductances et mutuelles du circuit
par rapport aux réluctances. Cela est exprimé a 1’équation (5.21). Nous pouvons noter que les
inductances propres de chaque enroulement voient la méme réluctance.

2@{%;@ M = nan% (5.21)

ez
= Ly, = Ly — m.M = ny*—;
X, m e X,

Ly = ny

=
N
<
N

(5.22)

A cette étape, nous pouvons convertir ces paramétres pour les exprimer en fonction du
modele du transformateur vu précédemment a la figure 5.4. I’équation (5.22) détermine les in-
ductances de fuite au primaire et au secondaire ainsi que I'inductance magnétisante en fonction
des inductances propres et mutuelles [103]. Si nous interprétons ces équations, nous pouvons
remarquer qu’au final I'inductance magnétisante est fonction de % et les inductances de fuites
sont fonctions de .Z2. Cela exprime le fait que les fuites passent par la jambe centrale et donc

grace a la surface de celle-ci et ’épaisseur de I'entrefer nous pourrons ’ajuster avec précision.
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5.1.3 Calcul des éléments du modéle du circuit LLC

La détermination des valeurs des inductances du modele du circuit magnétique dépend de
plusieurs dimensions : longueur et largeur du matériau magnétique, surface ou circule le flux
magnétique, épaisseur de 'entrefer. Afin de se rapporter a des dimensions de circuit magnétique
disponible commercialement, nous avons choisi une référence de circuit magnétique distribué par
FERROXCUBE, puis, en partant des dimensions de ce circuit, nous avons tracé les parametres

utiles au dimensionnement du convertisseur de puissance en fonction de I’épaisseur de 'entrefer.

Le premier parametre a déterminer est le gain maximum (G, . ) entre la tension d’entrée
(Vi) et celle de la sortie (V) pour des faibles charges. Ce gain maximum est celui qu’il faut
obtenir pour la plus faible tension d’entrée (30 V) et la plus grande tension de sortie (12 V). Il
peut étre vu comme le gain G (w,2) car les faibles résistances de charge connectées a la sortie
(Kiwr,, €levé) peuvent atteindre au maximum cette valeur du gain (voir figure 5.9). Il est donné
par I’équation (5.23) et est fonction de I'inductance magnétisante, de I'inductance de fuite au
secondaire et du rapport de transformation. Si nous exprimons cette relation en fonction des
parametres physiques de la structure, nous obtenons I’équation (5.24). Les longueurs étant fixées
par les dimensions du circuit magnétique, nous ne pouvons controler 1’épaisseur de ’entrefer et

le rapport de transformation.

2 2
Wro 1 m°Lyq + Lf
Gor = Gup(wng) = m. Ly Cpo—2r2 2TV ML B 5.23
hmaz h(w 2) m M1 <wr2>2 B 1 m LMl ( )
Wr1

40, + 2L,
oo (i1 ) »

pg-ec+ 1.

Avec :

py = 1000 Perméabilité relative du matériau 3F4 a température ambiante

Le second parametre est la fréquence du point de stabilité ( f,2) qui est fonction des mémes
éléments que Gy, .. avec en plus le condensateur C., qui servira donc a ajuster ce parametre.
La fréquence de résonnance f,; faisant appel aux valeurs des éléments déterminés par rapport

aux précédents parametres, elle sera imposée.

Le circuit magnétique choisi est un noyau FERROXCUBE de référence E22/6/16/R [102].
Les dimensions de cette structure sont fournies au tableau 5.4. FERROXCUBE propose des
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noyaux a entrefer central de différentes épaisseurs. Celle-ci faisant varier le dénominateur du

gain G, ., il est avantageux de prendre la plus fine épaisseur qui est ec = 160 pm.

TABLEAU 5.4 — Dimensions du circuit magnétique servant au calcul des réluctances

Parametre | Valeur
ly 9,6 mm
le 4,7 mm
A, 72,6 mm?

Le gain maximum G.,,,,, pour une tension de sortie de 12 V doit étre au minimum de 0,4.
Pour une tension de sortie de 5 et 3 V, ces gains devront étre au minimum de 0,16 et de 0,1.
Nous voulons diminuer la taille du circuit magnétique au maximum, pour se faire, les nombres
de spires au primaire et aux secondaires doivent étre les plus petits possibles. L’épaisseur de
Ientrefer étant le méme pour chaque secondaire, il faut déterminer un nombre de spires au
primaire (n;) permettant d’obtenir trois rapport de transformation (m) donnant des valeurs

proches et supérieures des trois gains G, .. voulus, pour chaque valeur de tension de sortie.

max

Apres plusieurs itérations, nous avons décidé de prendre un nombre de spires au primaire
égal a 9 car avec un faible nombre de spires a chaque secondaire (1, 2 et 4 spires pour 3, 5 et 12V

en sortie respectivement) nous arrivons a satisfaire les gains G, ,,. voulus pour chaque tension

de sortie. La figure 5.14 représente ce gain pour trois rapports de transformation différents.
Nous pouvons observer que ces rapports permettent d’obtenir un gain Gg,,,, supérieur au

minimum calculé pour chaque tension de sortie pour ec = 160 um.

Les dimensions du noyau magnétique choisi associé au nombre de spires de chaque enrou-
lement nous permet de satisfaire le gain du convertisseur. Le matériau 3F4 ayant des faibles
valeurs d’induction de saturation, il est nécessaire de calculer I'induction maximale qui circulera

dans ce matériau.

Saturation magnétique

La saturation est d’autant plus rapide que la surface A, est petite. La surface de ré-
férence sera la surface des jambes latérales du noyau magnétique qui est définie par A./2.

L’équation (5.25) met en relation cette surface avec l'induction de saturation (Bj,). Grace a
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Epaisseur de ’entrefer (mm)

FIGURE 5.14 — Gain Gy,,,, en fonction de I'épaisseur de l'entrefer et du rapport de transfor-

mation

cette équation nous pouvons calculer la surface nécessaire pour éviter cette saturation (équa-
tion (5.26)). La documentation du matériau 3F4 donne une valeur de 30 mT pour un fonction-
nement & 1 MHz permettant d’avoir des pertes d’environ 150 kW/m? (voir figure 5.18). Nous
prendrons, pour calculer cette surface, la tension aux bornes du secondaire du transformateur
du coté alternatif (Vs, ) la plus importante qui vaut 6 V (la plus grande tension de sortie (V)
vaut 12 V).

A
VSAC = 4n2foBM? (525)
Vs
A, > AC 5.26
2ns foBur ( )

Avec :

V5 Tension au secondaire du transformateur
ny  Nombre de spire au secondaire
fo  Fréquence de fonctionnement

Bjs Induction de saturation

Avec toutes ces données nous calculons une surface minimum A, = 28 mm? qui est in-
férieure au 72,6 mm? du noyau magnétique choisi. En effectuant le calcul inverse pour cette

surface nous obtenons une induction maximale a 1 MHz de 11,53 mT. Cela nous laisse une
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marge sécurité importante et 'on pourrait envisager de prendre une circuit magnétique de
taille inférieure (E18/A/10/R : A, = 35 mm?).

Calcul des inductances de fuite et magnétisante

Les données déterminées dans la partie précédente et 1’équation (5.22) nous permettent de
calculer les différentes inductances en fonction de I’épaisseur de I’entrefer de la jambe centrale
(ec). Comme le montre la figure 5.15, I'entrefer a une plus forte influence sur les inductances
de fuite que sur I'inductance magnétisante, cette figure nous montre aussi 'inductance de fuite

au secondaire (Ly, ).
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FIGURE 5.15 — Valeurs des inductances en fonction de I'épaisseur de I’entrefer pour un rapport

de transformation de 4/9

Le tableau 5.5 donne les valeurs des inductances de fuite et magnétisante pour une épaisseur

de 'entrefer de 160 pm.

TABLEAU 5.5 — Valeurs des inductances du modele du circuit magnétique pour ec = 160 um

Ly, | 19,53 uH
Ly, | 3.86 uH
Ly | 67,2 uH

La figure 5.16 présente le rapport entre les deux pulsations électriques de résonnance nous

permettant d’observer la plage de fréquence que nous pourrons obtenir en fonction de 1’épaisseur
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

de I'entrefer choisi. Pour cette épaisseur, nous avons un rapport de pulsation d’environ 0,65.
Cela signifie que pour une fréquence de résonnance f,, de 1 MHz nous obtiendrons une fréquence
de résonnance f,; proche de 650 kHz. Afin d’obtenir la fréquence f,, voulue, il nous faut calculer

le condensateur servant a la résonnance du transformateur LLC (C,).
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FIGURE 5.16 — Rapport entre les deux pulsations électriques de résonnance en fonction de

I’épaisseur de ’entrefer

Condensateur du circuit LLC

Le condensateur est choisi avec I’équation (5.11) dans les conditions ou f,, = 1 MHz.
Pour cette fréquence, cela a donné un condensateur d’une valeur de 670 pF. Cet ordre de valeur
est avantageux car d’une part des capacités hautes températures existent dans ces gammes et
d’autre part elle aura des dimensions faibles favorisant les possibilités d’intégration, il sera aussi
possible de la réaliser par une capacité planar de cette valeur intégrée directement au circuit

imprimé.

Estimation de la résistance des pertes cuivres

Ces pertes sont responsables de ’élévation thermique de la structure. Dans la littéra-
ture, la densité de courant circulant dans un transformateur doit étre comprise entre 3 et
15 A/mm? [104]. En supposant l'effet de peau faible du fait de I'épaisseur des pistes (35 pm)
et leffet de proximité faible, nous pouvons calculer une résistance minimale représentant les

pertes cuivres.
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5.1. Les struct. de conv. a résonnance

La largeur d’une piste est donnée a I’équation (5.27). La puissance délivrée maximale étant
de 30 W, l'intensité maximale sera d’environ 1 A. Pour une densité surfacique de courant de
15 A/mm?, nous avons I, = 1 mm?. Les pistes devront avoir une largeur au moins égale a
cette valeur.

1

cu —
Je,

l (5.27)

Afin de connaitre la puissance dissipée par les pistes de cuivre nous devons avoir connais-
sance de la résistance de ces dernieres. L’équation (5.28) permet de lier les grandeurs physiques
a la résistivité. Pour calculer R,, il nous faut estimer la longueur (L.,), elle-méme dépendante
de la longueur moyenne d’une spire (L., ) et du nombre de spires (n,). L'équation (5.29) donne
la relation entre les grandeurs physique du noyau magnétique représenté figure 5.17.

Rey = pcu@ avec Sey = €culen (5.28)
Seu
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FIGURE 5.17 — Dimension du circuit magnétique pour le calcul du contour moyen

La résistance linéique du cuivre (R.,/L.,) pour cette section est de 257,57 Qm~'. La
longueur moyenne par tour pour cette structure est de 50 mm. La piste la plus résistive sera
le circuit primaire comprenant 9 tours. Pour ce nombre de tours, la résistance du cuivre au
primaire (R,.) estimée est d’environ 115 mS, a cette valeur il faut ajouter un facteur lié¢ a
effet de proximité qui peut augmenter la résistance de 33 % [104]. Nous prendrons le facteur
maximum pour avoir le cas le plus défavorable. La résistance au primaire du transformateur

est donc de 153 mf2. Au secondaire la résistance de pertes (R,.,) sera d’environ 68 m¢).
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

Estimation de la résistance des pertes fer

La documentation du matériau nous permettent de connaitre les pertes volumiques par
rapport 'induction maximale (B,,4,) et par rapport a la fréquence [105]. La figure 5.18 rapporte
deux courbes des caractéristiques données (1 et 2 MHz). Le point se situant sur les courbes
donne le induction maximale pour le fonctionnement de la sortie principale, c’est-a-dire, la
tension la plus élevée que devra réaliser le convertisseur. Le volume du noyau magnétique
donné pour la structure choisie est de 2100 mm?. Cela nous donne des pertes fer au maximum

d’environ 42 mW.
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FIGURE 5.18 — Pertes volumiques en fonction de I'induction maximale et de la fréquence de

commutation du systeme [102]

Pour calculer la résistance (R,;) ramené au primaire correspondante a ces pertes nous
pouvons négliger le secondaire du transformateur (R,., et Ly,), donc toute la tension du se-
condaire se retrouve aux bornes de R,f. Dans ces conditions, cette résistance se calcule par
I'équation (5.30) et donne pour Vs, = 5,4V, m = 4/9 et P = 42 mWW une résistance de
pertes fer de 3,51 kf).

_ l VSA02

Rpf—P m2

(5.30)

Synthese du circuit LLC

Le circuit LLC complet est schématisé a la figure 5.19 avec les valeurs de chaque élé-
ment. Ces valeurs sont estimées pour étre au plus fidele de la structure physique. Néanmoins,
d’autres parametres non pris en compte peuvent les faire évoluer et en conséquence, changer le

fonctionnement du convertisseur.
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5.2. Réalisation d’un circuit magnétique de test

670pF 153 m&2 68 mQ
Ige G Ly Rpe 3,51k Issc Ly Rpes
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FI1GURE 5.19 — Modele du transformateur avec les valeurs de chaque élément associé

Les inductances de fuites (L; et Ly,) sont sous-évaluées car le flux passant dans l'air
n’est pas comptabilisé. Cela peut engendrer une augmentation de quelques microHenry sur ces

derniéres. L'inductance magnétisante (L) suivra le méme changement d’un facteur m.

Les pertes joules liées aux résistances sont, a température ambiante, surévaluées car nous
avons pris d'une part un facteur de proximité maximum. Or, par rapport aux dimensions du
noyau, il est envisageable de pouvoir les séparer pour diminuer ce facteur. D’autre part nous
avons pris un contour moyen pour calculer sa longueur, cependant, les pistes pourront étre
réalisées sur un circuit imprimé multicouche, ce qui les fera rester proche du circuit magnétique

et diminuer leur longueur.

5.2 Réalisation d’un circuit magnétique de test

Afin d’estimer I'erreur commise sur les calculs des éléments électriques du modele du circuit
magnétique, nous avons réalisé un circuit magnétique composé d’'un noyau magnétique avec
un matériau 3F4 et des pistes en cuivres sur un circuit imprimé comportant 6 couches. Les
enroulements sont congus selon les regles définies dans la partie précédente. L’épaisseur de
cuivre étant au maximum de 35 pm, chaque spire est réalisée sur deux couches pour atteindre
une épaisseur de 70 um. Le primaire contient 9 spires, 3 par couche double soit 6 couches. Les
secondaires sont réparties par couche double :

— 4 spires sur une couche double pour le premier secondaire.

— 4 spires sur une couche double pour le deuxieme secondaire.

— 1 ou 2 spires sur une couche double pour le troisiéme secondaire suivant que nous

voulons 3 Vou 5 V.
Pour un total de 6 couches également. La figure 5.20 représente une vue éclatée des couches de

piste en cuivre et montre la liaison entre les couches (série ou paralléle)
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

op—
// == Sortie 1
-

Primaire - Secondaire

FIGURE 5.20 — Couches du circuit imprimé réalisé (Top et Bot. sont la couches du dessus et du

dessous respectivement, les // signifient que les couches sont reliées en parallele)

Les ferrites FERROXCUBE ne sont pas disponible rapidement avec un entrefer central
(figure 5.21a). Pour caractériser le circuit, il a été décidé de concevoir le circuit magnétique
avec un entrefer réparti (figure 5.21b) car il peut étre réalisé facilement en insérant un matériau
non magnétique entre les deux parties du noyau magnétique. Néanmoins, ce type d’entrefer
réduit le rapport que nous pouvons obtenir entre les deux fréquences caractéristique du circuit
LLC.

(a) Entrefer sur la jambe centrale (b) Entrefer réparti

FIGURE 5.21 — Schéma des possibilités d’entrefers (visualisés en rouge) pour un circuit magné-

tique a trois jambes

La figure 5.22 compare sur une plage d’épaisseur d’entrefer équivalent le rapport des deux
pulsations électriques de résonnance dans le cas d’un entrefer central et réparti. Nous pouvons
remarquer qu’'un entrefer central permet un large choix de ce rapport allant de 0,9 a 0,3 pour
une épaisseur d’entrefer d’un millimetre. L’entrefer réparti ne descend pas en-dessous de 0,94

méme pour un entrefer de plusieurs millimetres.
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Réal. d’un circuit mag. de test
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FIGURE 5.22 — Comparaison de I’évolution du rapport entre les deux pulsations pour un entrefer

sur la jambe centrale et réparti

Pour nos mesures nous prendrons une épaisseur d’entrefer de 60 pym ce qui nous donne un

rapport entre les deux fréquences de résonnance de 0,94. Les valeurs calculées de chaque com-
, L .-

posant sont données au tableau 5.6, comparé a la structure avec entrefer central, I'inductance

magnétisante est la valeur qui varie le plus. Cette inductance est considérablement réduite est

devient inférieure a I'inductance de fuite, d’ott 7, proche de 1. Les résistances des pertes cuivres

restent les mémes car la disposition des pistes ne changent pas. La résistance des pertes fer est

égale dans les deux cas, les sections magnétiques étant les mémes.

TABLEAU 5.6 — Valeurs des éléments pour la structure a entrefer réparti

Elément | Valeur ent. rep. | Valeur ent. j. cent. || Elément | Valeur ent. rep. | Valeur ent. j. cent.
Ly, 24,82 uH 19,53 uH Ry 153 mf2 153 mf
Ly, 4,902 pH 3,86 uH Ry, 68 m< 68 m<
Ly 9,561 uH 67,2 uH R,¢ 3,5 kQ 3,5 k2

Le circuit magnétique monté avec le circuit imprimé multi-couche est représenté a la fi-
gure 5.23. Des emplacements sont prévus pour le montage du condensateur permettant la ré-
sonnance (figure 5.23a). Les contacts sont repris directement sur des vias, favorisant le montage

futur sur une carte réceptrice comprenant les bras d’onduleurs.
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

SO
ry

(a) Vue du dessus (b) Vue du dessous

FIGURE 5.23 — Photo du circuit imprimé 6 couches plus le noyau magnétique

5.2.1 Mesures et simulations du circuit magnétique

Les mesures ont été faites au pont d’impédance HP 4194A qui permet de mesurer des
fonctions de transfert (gain et la phase) jusqu’a 100 MHz. Nous nous arréterons a 20 MHz car

la résonnance avec les capacités parasites du circuit se trouvent aux alentours de 10 MHz.

La figure 5.24 montre deux mesures ainsi que les simulations associées dans le cas d'une
mesure au secondaire sur charge de 1 M avec injection au primaire (figure 5.24a) et inversement
(figure 5.24b). Nous retrouvons une tres bonne corrélation pour les deux mesures que ce soit
au niveau du gain du systeme ou de la phase. Sur la figure 5.24a, le gain remonte aux alentours
de 6 MHz dii au circuit RC parasite du secondaire. Cette remonté peut étre considérée comme
une limite de fréquence a ne pas dépasser lors de l'utilisation de ce transformateur car cela
peut provoquer une instabilité du montage lors de la régulation. La figure 5.24b montre un pic

similaire se trouvant plus bas, a 4 MHz.

Ces mesures ont permis d’établir un modele équivalent du transformateur représenté a
la figure 5.25, les parametres sont donnés au tableau 5.7. Comparé aux valeurs calculées (ta-
bleau 5.6), les inductances de fuite ont des valeurs supérieures d’environ 10 % a celles calculées
car ces dernieres ne prennent en compte que les fuites passant par le matériau et non dans l'air

ou entre les pistes.

Les résistances de pertes cuivre présente une augmentation d’une dizaine de m¢ par rapport
aux valeurs calculées, cela peut s’expliquer par les vias faisant la connexion entre les différentes
couches du circuit qui ont une épaisseur de cuivre d’'une dizaine de pm seulement. L’inductance

magnétisante et la résistance des pertes fer restent les mémes.
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Réal. d’un circuit mag. de test
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FI1GURE 5.24 — Corrélation entre mesures et simulation en fréquenciel
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FIGURE 5.25 — Modéle équivalent du circuit magnétique incluant les capacités parasites

Cette partie valide le dimensionnement du circuit magnétique et du circuit imprimé qui
lui est associé. 6 couches sont nécessaires pour diminuer la résistance des pistes. Les mesures
ont permis de confirmer les calculs des différents éléments du montage et ont servi a connaitre

les limites du transformateur notamment dues aux capacités parasites.
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

TABLEAU 5.7 — Valeurs des composants déduites des mesures grace aux simulations

Elément | Valeur sim. | Valeur calc. || Elément | Valeur sim. | Valeur calc.
Ly, 28,5 uH 24,82 uH R, 166,7 mS 153 m{?
Ly, 5,2 uH 4.9 uH R, 80,36 mf2 68 mS
Ly 9,5 uH 9,5 uH Rys 3,5 k€2 3,5 k€2
R, 75 € — Cp, 44 pF —

R., 120 Q — Cp, 37 pF —

La prochaine partie consiste a associer en simulation le modele du transformateur calculé
dans la partie précédente au modele électrothermique du composant afin de réaliser la simu-
lation complete de la structure et d’étudier la commande dans le but de trouver le rendement

maximum.

5.3 Simulations du convertisseur de puissance a réson-

nance

Cette partie met en ceuvre deux types de simulation : en fréquenciel et en temporel. Les
simulations en fréquenciel nous permettent d’observer le gain du convertisseur (G.,) et le respect
des fréquences de résonnance par rapport aux éléments électriques choisis. Ces simulations nous
aideront a ajuster ces éléments si nécessaire. Ces simulations nous montrent également la tension

maximale que voit le condensateur C, que nous considérons comme une contrainte importante.

Les simulations en temporel nous permettent d’observer le comportement complet de la
structure. Une régulation est mise en place selon les conditions établies par le projet MEM-
PHIS/GALION afin d’obtenir la tension de sortie voulue quelque soit la résistance de charge
connectée a la sortie. Nous étudions d’abord les grandeurs électriques se situant a l’entrée pour
montrer le comportement du convertisseur de puissance lorsqu’il fonctionne en ZVS. Ensuite,
nous passons au convertisseur AC/DC de sortie que nous décomposons en deux étapes pour
trouver une stratégie de commande de la cellule de commutation au secondaire du transforma-

teur satisfaisante.

Les simulations sont réalisées avec le modeéle du transformateur & entrefer central car il
correspond mieux aux problematiques de ce convertisseur et permet une plage plus grande entre

les deux fréquences de résonnance du systeme.
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5.3. Simulations du convertisseur de puissance a résonnance

5.3.1 Simulations en fréquenciel

Le circuit magnétique de test admet des différences de valeurs entre les éléments électriques
calculés et ceux mesurés. Pour prendre en compte ces différences dans le transformateur a
entrefer central pris pour réaliser les simulations nous augmentrons les inductances de fuites
de 10 %, nous prendrons les valeurs des résistances mesurées car elles sont liées au routage
qui reste identique dans les deux configurations d’entrefer et nous rajouterons les circuits RC
parasites en entrée et en sortie. La figure 5.26 présente le circuit LLC dont nous nous servirons

pour réaliser les simulations en fréquenciel.

21,5 uH 80,4 mS2
L G Ly Rpe 3550 Is,c L, Ry
R,, 167mS2 .
%AC C LMI Rpf V%I
rl 67,2 uH

FIGURE 5.26 — Schéma du transformateur & entrefer central pris pour les simulations en fré-

quenciel

La figure 5.27 présente les courbes de gain entre les tensions continues d’entrée et de la
premiére sortie (G, avec un rapport de transformation m = 4/9). Les simulations en fréquenciel
ont été réalisées pour des valeurs de résistance de charge allant de R., = 14,4 Q (charge
maximum) jusqu'a R, = 1 k€2, cette derniére valeur permet de voir ou se situe la premiere
résonnance (wy,). Pour ces simulations, la résistance R, est ramené avant le convertisseur
AC/DC de sortie et devient R., prenant en compte le rapport de conversion entre les deux

résistances.

La figure 5.27a représente les courbes pour C' = 670 pF, a cette valeur le circuit ne
résonnance pas a la fréquence voulue car le condensateur parasite du transformateur vient se
rajouter a ce condensateur. La figure 5.27b est réalisée pour C' = 670 — C,,, = 626 pF', cela a
pour effet de résonner a 1 MHz comme prévu mais d’augmenter aussi la premiere résonnance
se trouvant aux alentours de 658 kHz. Nous pouvons observer pour les résistances de fortes
valeurs un gain a la fréquence de résonnance f,o (noté G, . ) proche de 0,5 comme nous

I’avions calculé. Néanmoins lorsque la charge augmente ce gain diminue a cause des résistances
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de pertes et pour une résistance de charge minimale (R., = 14,4 Q) G,p,.. est a la limite de

0,4 nécessaire pour atteindre une tension de sortie de 12 V pour une tension continue d’entrée

de 30 V.
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(a) Pour un condensateur de 670 pF
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FIGURE 5.27 — Gain en fonction de la fréquence du convertisseur LLC

Si nous ajoutons les autres enroulements, les inductances de fuites viennent s’ajouter en

parallele, augmentant du fait la seconde résonnance qui est a 1,16 MHz dans ce cas (figure 5.28).

Contraintes sur le condensateur C,

Le condensateur C) est nécessaire au fonctionnement du convertisseur, il empéche aussi
I’établissement d’un courant continu donc d’un flux continu dans le circuit magnétique. En

effet, ce courant continu peut étre induit par un rapport cyclique différent de 0,5 ou une
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5.3. Simulations du convertisseur de puissance a résonnance
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FIGURE 5.28 — Gain en fonction de la fréquence en ajoutant les autres secondaires pour un

condensateur de 626 pF

disymétrisation des caractéristiques des transistors eGaN-FETs. Ce courant provoquerait une

saturation du circuit magétique empéchant le bon fonctionnement du systeme [106].

La contrainte en tension aux bornes de ce composant est la plus critique, la figure 5.29
représente le gain en tension vu par le condensateur (V¢ /Vig). La tension peut atteindre 2700 V
soit un gain de 9 fois la tension de bus maximale (300 V) pour la plus faible charge. Cette ten-
sion peut étre atteinte lors du forte variation de charge le temps que la régulation fasse changer
le point de fonctionnement. Les condensateurs a base de diélectrique X7R [107], prévu pour les
hautes températures permettent de résoudre cette contrainte. Il existe des condensateur sup-

portant plus de 3000 V dans la gamme de capacité voulue (exemple : condensateur supportant
3000 V de 100 & 2700 pF en boitier 1825).
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FIGURE 5.29 — Gain en fonction de la fréquence aux bornes du condensateur C,

Ces simulations nous ont permis de comprendre comment réagit le circuit LLC avec les
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¢léments parasites associés. Le condensateur étant un élément nous permettant d’ajuster le
systeme nous 'avons dimensionné pour obtenir une fréquence de résonnance proche de 1 MHz
lors des fortes charges. Les pertes dans le matériau magnétique 3F4 augmentent a partir de
2 MHz [105], la limite supérieure en fréquence sera donc celle-ci. En-dessous de la premiere ré-
sonnance ( f,1), les transisors ont des commutations dures ce qu’il faut éviter, la limite inférieure

en fréquence sera de 1,16 MHz.

5.3.2 Simulations temporelles

Les simulations temporelles nous permettent d’étudier le comportement de la structure
complete (figure 5.30) en fonction de la charge de sortie et de la tension d’entrée. La cellule de

commutation se situant a I'entrée du convertisseur (K est mise en place avec le modele

enny)
électrothermique des transistors GaN d’EPC étudié au chapitre 4. Celle se situant a la sortie du
convertisseur est faite dans un premier temps avec un modele de diode parfaite (tension de seuil
égale a 0, pas de capacité intrinseque). L’objectif est de comparer les instants de commutation
avec un redressement synchrone et d’établir une loi de commande en fonction de la fréquence

de commutation des transistors a 'entrée et de la commutation naturelle des diodes parfaite.

La cellule de commutation a la sortie du convertisseur est modélisée dans un second temps
avec des modeles identiques a ceux des transistors se situant a I'entrée. La loi de commande
établie grace a I’étude de la commutation naturelle des diodes parfaite est mise en place pour

commander le déphasage entre les deux cellules de commutation.

e

Circuit LLC Conv. AC/DC

FIGURE 5.30 — Schéma de la structure complete (transformateur et interrupteurs)

L’intérét de cette étude est de réaliser un redressement synchrone avec des transistors GaN

car il n’existe pas pour le moment de diodes GaN. Les diodes SiC sont trop volumineuses et
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5.3. Simulations du convertisseur de puissance a résonnance

présentent une tension de conduction supérieure a 1 volt, ce qui provoque des pertes dans la

cellule de commutation.

Nous nous concentrons uniquement sur les pertes générées pas la cellule de commutation de
la sortie du convertisseur et observons quelles sont ces pertes en fonction de la loi de commande
appliquée a cette cellule. L’évolution des pertes en fonction de la variation de cette loi de
commande est montrée et nous pouvons en déduire les conditions appropriées par rapport a la

puissance demandée pour générer un minimum de pertes.

La figure 5.30 ne représente que le circuit secondaire de la sortie principale, les autres
secondaires sont simulés avec le méme schéma. L’étude qui va étre présentée s’est déroulée
a la fin du projet MEMPHIS/GALION. Elle est prospective et a pour objectif I’étude d’une
stratégie de commande pouvant convenir a un convertisseur a résonnance LLC. Il n’est pas
certain que la stratégie de commande élaborée a la fin de cette partie soit la plus efficace pour
un convertisseur a résonnance LLC. Il faudrait une étude comparative avec d’autres stratégies

de commande pour 'affirmer.

Conditions de simulation

La commande des transistors est générée par des sources de tension parfaite afin de se
concentrer sur le comportement de la structure sans les problemes liés a la commande et pour
alléger la simulation. La sortie du premier secondaire est mesurée pour la régulation (Vg) et
elle est comparée a une tension de consigne de 12 V (Vs ). Un correcteur PI est inséré pour que
la tension de sortie puisse atteindre la consigne demandée (figure 5.31). Ce correcteur génere
une commande en fréquence qui est soustrait de la fréquence de référence de 2 MHz. En effet,
au dela de la fréquence de résonnance f,o la variation du gain G, par rapport a la fréquence
est négative (voir figure 5.28). Le fait de partir d’une tension de 2 MHz nous permet d’avoir
un démarrage du convertisseur sous une tension de sortie réduite et de ne pas provoquer de

surtension a la sortie.

Gestion des .
2 MHz M tme Con‘;ersion
R +5/-5V
/ T '@’_’ commandes

1,16 MHz transistors

e %

2 MHz

v

FI1GURE 5.31 — Régulation de la tension de sortie du convertisseur
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La consigne en fréquence passe par un bloc limiteur qui I’empéche d’aller en dehors de la
plage entre 1,16 MHz (f,2) et 2 MHz. Un bloc de commande permet de convertir le signal carré
(de fréquence f..) sortant du VCO en tension de commande de grille des transistors. Ce bloc
prend aussi en compte la durée des temps mort voulue entre ’extinction et 'amorcage des deux

transistors (tm.).

Simulation d’un point de fonctionnement

Conditions de simulation :

Ve = 100V | tm., = 50ns Ks{h/b}:
Vs.., = 12V | Ry = 30Q

con

Diodes parfaites

Nous avons effectué une simulation pour une résistance de charge de 30 2. La tension
d’entrée (Vg) a été fixée a 100 V car elle est définie comme la tension nominale qu’il y aura
en entrée du convertisseur. La figure 5.32 représente le gain G, (Vs/VEg) pour la valeur de la
résistance que nous avons simulé. Le point pf; représente le point de fonctionnement atteint par
le convertisseur pour obtenir une tension de sorti (Vs) de 12 V. La ligne en pointillé (Gep12 100v)
donne le niveau du gain théorique qu’il faudrait pour obtenir une tension Vg = 12 V pour une
tension Vg = 100 V. Le point de fonctionnement se trouve au-dessus pour compenser les pertes

de la structure (résistances du modele du transformateur et des transistors)

1Gch12_10[)v théorique (sans pertes) pfi

-3 ; ; R R S R ; ; R R S S R

10 10° 10
Fréquence (Hz)

F1GURE 5.32 — Gain G, en fonction de la fréquence pour R., = 30 €2

La figure 5.33 trace les grandeurs électriques du coté primaire du transformateur pour ce

point de fonctionnement. La figure 5.33a montre les tensions aux bornes de chaque transis-

Contribution & la caractérisation et a la modélisation de composants grand gap GaN-Application 291
a un convertisseur en environnement sévere



5.3. Simulations du convertisseur de puissance a résonnance

tor ainsi que le courant dans le circuit LLC. Le convertisseur fonctionnant a une fréquence
supérieure a la fréquence de résonnance permet d’obtenir des commutations douces sur les
tensions des transistors. Nous pouvons remarquer néanmoins que la durée des temps morts
est trop courte par rapport a 'optimale ce qui amorce le transistor complémentaire avant la
charge/décharge complete des capacités intrinseque. Le courant [, . a une forme sinusoidale,

il est en avance sur la tension. La figure 5.33b présente les tensions aux bornes du condensateur

1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (us)

=
&
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (us)
(b) Ve, Viae et Ip,e
1 \ 1
< os e |
S e el @
S N .- < =
! 07'.~ =7 = L ~e - 0 =
|: ~~~~.~ “‘f N~~.~~ —”" 5
S =05 o TEEeem o e - -
| _1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 _1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (us)

(C) ILMI’ ILf1 et IK%
FIGURE 5.33 — Grandeurs électriques du coté primaire du transformateur en fonction du temps
(Ve,) et du transformateur (Vr,.). Nous pouvons observer la contrainte importante en tension
sur ces deux éléments ou la tension est 4 fois supérieure a la tension de bus. La figure 5.33c

présente les courants dans le transformateur (Ir,,, et Ir, ) et dans le transistor du bas (Ig,, ).

Le courant Iy,,, est d'une faible intensité comparé a celui dans 'inductance Ly,.

La figure 5.34 trace les grandeurs électriques du coté secondaire du transformateur dans
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Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

les mémes conditions que pour les courbes précédentes. La figure 5.34b représente le courant
et la tension de la diode K, . Ce courant montre la contrainte a respecter sur cet élément. En
effet, il atteint les 1,25 A pour un courant dans la charge (I5) de 0,4 A, soit 3 fois supérieur. Les
transistors GaN qui remplaceront ces diodes par la suite devront supporter cette contrainte en
courant. Nous pouvons aussi observer la contrainte en tension lorsque la diode est bloquée qui

est égale a la tension au bornes de la résistance de charge. Nous avons inséré la tension Vg,

7 \ \ \ \ 2

S I

@ 3.5- /\ 11
/ =

-7 | T ] ] i i i i | -2
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (us)
(a) VSAC? VCr et ISAC
—~ 14 \
Z 12F- 7 i e e - 1.5
o2 10F | y : .
: 8- “ l, ik :E
= gk ' _ —
T4 \ Jos.%
g2 1Déphasage ; 1,
I I I I I I I I I I
-2
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (us)

12
(b) VEAC'W’ VKsh et IKS’L

FIGURE 5.34 — Grandeurs électriques du coté secondaire du transformateur en fonction du

temps

en la normalisant pour obtenir les mémes échelles de tension ce qui nous permet d’observer
le déphasage se produisant entre ’entrée et la sortie du convertisseur. Nous nous servirons de
ce déphasage pour réaliser une loi de commande par la suite. La figure 5.34a trace la tension
et le courant en sortie du transformateur ainsi que la tension aux bornes du condensateur du

demi-pont capacitif Cj, .

Ces courbes montrent le bon fonctionnement du convertisseur de puissance a résonnance,
nous pouvons observer la bonne régulation de la tension de sortie voulue (Vs,,,) par rapport
a la résistance de charge connectée. Ceci va nous permettre de réaliser des simulations avec
plusieurs valeurs de résistance R, pour connaitre 1’évolution du point de fonctionnement du

convertisseur et le déphasage qui se produit entre les tensions alternatives d’entrée et de sortie.
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5.3. Simulations du convertisseur de puissance a résonnance

Gréace a ces simulations, nous mettrons en place une loi de commande pour les transistors qui

viendront remplacer ces diodes.

Interrupteurs K : diodes parfaites

{h/b}

Conditions de simulation :

Vi variable | tm, = 50 ns K

Sthsby Diodes parfaites
Vsow = 12V Ry, variable

La diode parfaite est le composant théorique idéal pour redresser la tension sortant du
transformateur, en effet, ce composant n’engendre aucune pertes. Le but de cette étude est de
savoir comment commutent naturellement ces diodes dans le systéme afin de faire commuter les
transistors de la méme maniére ce qui permettrait d’avoir un redressement avec un minimum

de pertes dans la cellule de commutation a la sortie du convertisseur.

Pour ce faire nous mesurons le déphasage (que nous nommerons ¢) se produisant entre la
commande des transistors (qui est I'image de la tension Vp,.) et la commutation naturelle des
diodes par l'intermédiaire de la tension aux bornes de K, (voir figure 5.34b). Ces simulations
sont effectuées pour des puissances de sortie totalisées allant de 2 W a 30 W (puissance maximale

admissible par le convertisseur de puissance).

La figure 5.35 donne les résultats par rapport a trois tensions d’entrées (la tension minimale,
nominale et maximale) en fonction de la puissance de sortie totale demandée. La figure 5.35a
montre la fréquence qui est atteinte en régime permanent lorsque la tension de sortie a été
régulée a 12 V. Nous pouvons remarquer que les courbes divergent pour les faibles puissances et
convergent vers la fréquence de résonnance f,o (1,16 MHz) lorsque les puissances sont élevées.
La figure 5.35b représente l'angle de déphasage (¢) en fonction de la puissance de sortie se
produisant entre la commutation des transistors au primaire et la commutation naturelle des
diodes au secondaire. Lorsque la tension Vg est faible 'angle de déphasage varie de 40 °, alors

que pour des tensions d’entrées élevées cette variation est plus restreinte.

Nous avons synthétisé ces résulats sur la figure 5.36. Ces courbes nous permettent de

connaitre le déphasage ¢ en fonction de la fréquence de commutation de la cellule de commuta-
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— V=30V \
18} — Ve=100V 80
S — V=300V :
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FI1GURE 5.35 — Résultats de simulation pour Vg régulé a 12 V

tion en entrée du convertisseur et de la tension de bus. Elles ne sont pas fonction de la puissance

que nous ne pouvons pas mesurer car il n’y a que la mesure de tension Vg au secondaire et la

résistance de charge est amenée a varier.

100

801 //\l
e

> 60} : — V=30V
1 — Vp=100V
= 40t : — V=300V
o
D
a
20}
0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

Fréquence (MHz)

FI1GURE 5.36 — Déphasage en fonction de la fréquence demandée par la régulation pour avoir

Ve=12V

En connaissant la tension d’entrée (Vg), nous pouvons établir une loi de commande pour
la cellule de commutation se situant a la sortie du convertisseur pour qu’elle commute de la
méme maniere qui si nous avions utilisé des diodes. En effet, les deux cellules de commutation
fonctionnent a une fréquence identique (f.s = fe), il ne nous reste plus que le déphasage entre

les cellules comme variable de contrdle de la seconde cellule de commutation.

Cette loi de commande nous permet d’obtenir une commande optimale des transistors,

schématisée a la figure 5.37 :
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5.3. Simulations du convertisseur de puissance a résonnance

— la cellule de commutation a I'entrée du convertisseur voit sa fréquence contrdlée par
variation de la résistance de charge, elle donne sa consigne de fréquence (f..) a 'autre
cellule de commutation,

— la cellule de commutation a la sortie du convertisseur voit sa fréquence ajustée (fs)
pour obtenir le déphasage imposé par la loi de commande établie (¢c,,) par rapport au

déphasage mesuré entre les deux commandes des transistors (e )-

i | | 2 Coyeon
Voom PI / —VCOo commandes
1,16 MHz)| K 2
%i 2MHz

FI1GURE 5.37 — Régulation de la tension de sortie du convertisseur par la commande des deux

cellules de commutation

Interrupteurs K, , : transistors GaN

Conditions de simulation :

Ve = 100V | tm, = 50 ns Ks{h/b}: transisors GalN

Vs = 12V |tmg = 50ns R, variable

Les simulations avec diodes parfaites au secondaire nous apportent I'information de régu-
lation du déphasage en fonction de la fréquence voulue. La seconde étape est de remplacer les
interrupteurs K, , par des modeles de transistors GaN (figure 5.38). La consigne de dépha-
sage @qon dépendra de la fréquence comme il a été montré a la figure 5.36. Nous ajouterons
a cette consigne un déphasage supplémentaire (nommé Ayp) pour observer le comportement
de la structure lorsque nous imposons un déphasage inférieur ou supérieur a celui se produit
lors d’'une commutation naturelle (cas diode parfaite). Ce déphasage sera régulé par une boucle
de phase faisant varier légerement la fréquence. L’étude se concentre uniquement sur la sortie
régulée pour une tension d’entrée Vy = 100 V. Les cellules de commutation se situant aux

autres sorties voit la méme commande qu’a la sortie principale.
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] Ren

Circuit LLC Conv. AC/DC

FIGURE 5.38 — Schéma de la structure complete avec transistors GaN

La figure 5.39 présente les résultats pour des charges variant de R, = 14,4 (10 W) a
R, =120 Q (2 W) et pour Agp = [10,0, —5, —10,—20, —30] *. La figure 5.39a montre le point
de fonctionnement de la cellule de commutation a la sortie du convertisseur pour une tension
de consigne de 12 V. Le trais gris rappelle le point de fonctionnement lors des simulations
avec des diodes. Les traits noirs de direction verticale reprsésentent les simulations pour une
méme charge mais une consigne de déphasage supplémentaire Ay différent, les traits rouges

représentent les courbes pour un méme Ap mais pour des résistances de charges différentes.

Nous pouvons observer que pour des faibles résistances de charge la fréquence évolue peu
en fonction de Ay imposé, seul le déphasage entre les cellules de commutation change, mais
plus la résistance de charge augmente plus nous voyons les courbes en noir se dessiner pour une

méme résistance de charge et venir atteindre une fréquence maximale.

120¢ 10
110t
—~ 0
-_100¢ 10
9 =
) 90r E =
: o 2 107"
% 80f% 5 R =14.40
<= < — Ry, =14.4Q
E ol = B
2 Vs 107} — Ry =600
— Ry, =900
60} —— Ry, =1200)
50 i i ‘ 1073 . . Pertes min. |
13 1.4 15 1.6 -30 -20 -10 0 10
Fréquence (MHz) Déphasage Ap (°)
(a) Déphasage en fonction de la fré- (b) Pertes en fonction du Ag imposé
quence pour différents Ay et différentes pour une gamme de charge
charges

FI1GURE 5.39 — Résultats de simulations lorsque les interrupteurs K sont remplacés par des

{h/b}
modeéles de transistor GaN
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L’évolution de la fréquence de commutation remarquée sur la figure 5.39a pour une méme
résistance de charge est due a une diminution des pertes dans la cellule de commutation a
la sortie du convertisseur. Les pertes générées diminuant, le convertisseur n’a plus besoin de
transmettre autant d’énergie pour compenser ces pertes. Le point de fonctionnement se situe a
une fréquence plus élevée, synonyme d’un gain G, plus faible. La figure 5.39b donne I’estimation
des pertes dans les transistors de la cellule de commutation a la sortie en fonction de la résistance
de charge et de Ap. Nous pouvons remarquer que le minimum de pertes pour une résistance
de charge donnée correspond au point de fonctionnement ou la fréquence est maximale pour
cette méme charge (figure 5.39a). Cette figure nous permet d’aborder plusieurs points :

— le déphasage a une influence sur les pertes de la cellule de commutation en sortie et

cette influence est aussi fonction de la charge associée,

— les pertes atteignent un minimum ce qui implique qu’il y a un optimum a trouver pour

chaque résistance de charge,

— plus la résistance de charge est élevée, plus il faudra un Ay important pour trouver ce

minimum.

Il faut donc connaitre les phénomenes responsables de I’émission de ces pertes. Grace
aux simulations, nous pouvons mesurer le courant et la tension d’un transistor se situant a
la sortie pour observer le courant qui le traverse et le type de commutation du transistor.
Les figures 5.40 et 5.41 présentent la tension aux bornes et le courant traversant le transistor
K, pour les différents Ay et pour une résistance de charge R, = 30 §2. Toutes ces figures
montrent un courant négatif traversant le transistor, ce qui affirme le comportement synchrone
du redressement. La tension aux bornes de ce transistor est équivalente a la tension du point
milieu de la cellule de commutation, elle est donc caractéristique du fonctionnement de cette

cellule.

Sur la figure 5.40a (Ap = 10°) nous pouvons observer des périodes de temps morts
provoquant des pics de tension (lorsque la tension est inférieure & 0 V ou supérieure a 12 V)
et des commutations forcées (pentes abrutes), deux facteurs favorisant les pertes, le courant
est strictement négatif. La figure 5.40b (Ag = 0°) montre une diminution des temps morts
tant en durée qu’en amplitude de pic (-5 V au lieu de -7 V), le courant devient positif avant la
commutation ce qui permet aux capacités intrinseques Cys des transistors de commencer a se
charger/décharger (pentes douces au début de la commutation), cela diminue les pertes dans

la cellule de commutation.

La figure 5.40c (Ap = —5 ) donne le cas quasi-idéal, ¢’est-a-dire aucun pic (-1,5 V pendant
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quelques nanosecondes) et des commutations douces dues au passage positif du courant aidant
a la charge/décharge compléte des capacités Cys, cela provoque un minimum de pertes ce qui

est retranscrit par la figure 5.39b.
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FIGURE 5.40 — Tension aux bornes et courant traversant le transistor K, fonction de Ay (a

gauche : deux périodes du signal, a droite : agrandissement)

Si Ap diminue encore (figures 5.41a a 5.41c¢) nous observons une réapparition des pics de
tension lors des temps morts. Ce phénomene est dii au courant qui, apres avoir chargé/déchargé

les capacités intrinseque des transistors, impose une phase de roue libre dans le transistor allant
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FIGURE 5.41 — Tension aux bornes et courant traversant le transistor K, fonction de Ay (a

gauche : deux périodes du signal, a droite : agrandissement)

s’amorcer. Nous obtenons donc une augmentation des pertes lorsque Ay devient trop négatif

mais elles sont moins importantes car nous avons une commutation douce des transistors.
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Indicateur de bon déphasage diminuant les pertes

La tension aux bornes d'un des transistors de la cellule de commutation a la sortie du
convertisseur peut nous permettre d’obtenir un indicateur précisant si nous sommes trop dé-
phasé, pas assez, ou si nous sommes dans une zone ou le déphasage est correct pour des pertes
minimales dans la cellule de commutation. En effet, la figure 5.42 nous montre la tension aux

bornes de K, ainsi que la commande des deux transistors de cette cellule de commutation.

La figure 5.42a représente le cas ou le déphasage (¢) est supérieur a celui nécessaire pour
avoir un minimum de perte. Dans ce cas, le pic de tension négatif apparait apres le blocage du
transistor K,. La figure 5.42b démontre le cas inverse, dans celui-ci le pic de tension négatif
apparait lors du blocage du transistor Kj,. Le cas idéal observé a la figure 5.42c ne montre

quasi aucun pic de tension.
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La position de ces pics de tension en fonction de la commande des transistors peut servir
d’indicateur de bon déphasage. Les commandes sont connues car nous les générons, il suffit
donc de rajouter une mesure de tension sur le transistor du bas pour connaitre dans quelle zone
nous nous situons par rapport au minimum de pertes. En ne considérant que les pics de tension
négatifs (tension inférieure a 0 V) la régulation peut se faire via trois régles :

— si la tension est négative aprés le blocage du transistor K, il faut réduire le déphasage,

— si la tension est négative aprés le blocage du transistor Kj, il faut augmenter le dépha-

sage,

— sinon le déphasage est correct, nous nous situons dans une zone a minimum de pertes.
Cette régulation du déphasage peut se faire de maniere simple : un intégrateur avec un gain
négatif, positif ou nul selon le cas par exemple. Elle résulte que d’une mesure de tension donc
un capteur, ce qui favorise l'intégration. De plus elle a I'avantage supplémentaire de régler le
probléeme de déphasage dii au retard de commande provoquer par la logique de commande qui

pourrait survenir et qui est difficile & caractériser.

5.4 Conclusion

Ce chapitre nous a permis d’observer comment pouvait étre intégré les transistors GaN
d’EPC dans une application haute fréquence. Nous avons étudié un convertisseur de puissance
a résonnance LLC afin de mettre en évidence son adéquation avec les contraintes du projet
MEMPHIS/GALION. Nous avons pu mettre en avant les parametres caractéristiques de ce
type de structure comme les fréquences de résonnance. Ces fréquences nous ont aidé a délimiter
des zones de fonctionnement ot un certain type de commutation était possible. Les transistors
GaN d’EPC générent moins de pertes lorsqu’ils commuttent en mode ZVS car leur capacité

intrinseque se retrouve a la bonne tension pour pouvoir commuter.

L’étude théorique du convertisseur a résonnance LLC a été associée a 1’élaboration d’un
circuit magnétique permettant de lier les parametres physiques d’un noyau magnétique aux
valeurs des éléments électriques du circuit LLC. L’élaboration de ce circuit nous a permis de
nous rendre compte de la difficulté imposée par la montée en fréquence comme le choix du
matériau magnétique et le choix de la disposition des enroulements. Le choix de ces parametres
nous a aidé a réduire la capacité série du convertisseur nous accordant une meilleur intégration

et la possibilité de choisir des condensateurs haute température.

232



Chapitre 5. Modélisation d’un convertisseur de puissance a résonnance

Nous avons réalisé un circuit magnétique de test pour observer les caractéristiques réelles
du circuit magnétique et pour fournir des informations supplémentaires sur ce circuit, telles

que les capacités parasites et les erreurs faites sur les éléments calculés.

Nous avons ensuite simulé dans un premier temps la structure en fréquenciel afin d’avoir des
informations sur le gain par rapport a la charge, cela nous a permis de constater la conformité
du circuit LLC par rapport aux valeurs des parametres, cela nous a montré aussi que les
éléments parasites avaient une influence sur les fréquences de résonnance calculées. Nous avons
pu constater les contraintres du circuit LLC, surtout en ce qui concerne la tension aux bornes
du condensateur qui peut dépasser 2000 V. Cette contrainte peut étre respectée car la valeur de
ce condensateur ne dépasse pas le nanofarad et dans cette gamme de valeur des condensateurs

haute tension existent.

Dans un second temps nous avons rajouté les cellules de commutation au convertisseur
pour observer, cette fois-ci en temporel, comment influencait la commande des transistors par
rapport a la puissance totale demandée. Pour ce faire, des diodes parfaites ont été tout d’abord
insérées dans le modele de la cellule de commutation en sortie du convertisseur pour observer
comment elles se comportaient par rapport a la valeur de la résistance de charge, et surtout
pour connaitre leur déphasage entre la commande de la cellule de commutation a ’entrée et
leur commutation naturelle. Cela nous a permis d’établir une loi de commande que nous avons

appliquée ensuite lorsque que nous avons remplacé les diodes par les transistors GaN.

Enfin, nous avons approfondi 1’étude de ce déphasage grace au modele électrothermique
des transistors GaN d’EPC qui nous permet d’avoir une estimation des pertes générées. Nous
avons noté que le déphasage provoquant un minimum de pertes n’était pas celui préconisé
pas la commutation naturelle. Effectivement, la nature méme des transistors oblige une phase
de charge/décharge de leurs capacités intrinseques qui se fait par l'intermédiaire d’un courant
inverse les traversant, or cette phase ne peut étre atteinte que si nous réduisont le déphasage

lié a la résistance de charge.

Au final nous avons vu qu’il était possible de réguler le déphasage pour se situer dans
une zone ou un minimum de pertes est généré par la cellule de commutation a la sortie du
convertisseur. Cette régulation est faite en prenant une information supplémentaire, a savoir
la tension aux bornes du transistor du bas de cette cellule de commutation. Grace a cette

nouvelle information nous pouvons aisément savoir dans quel zone nous nous trouvons par
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rapport au minimum de pertes sans connaitre la puissance demandée en sortie. Nous pouvons

ainsi rejoindre cette zone en contrélant dynamiquement le déphasage entre les deux commandes.
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Conclusion générale et perspectives

5.5 Conclusion générale

L’objectif principal de ce mémoire est I'étude des composants a base de nitrure de gal-
lium pour connaitre leurs performances et déterminer la commande la plus appropriée pour la

réalisation de convertisseur de puissance pouvant fonctionner dans des environnements séveres.

Au cours de 'introduction nous avons vu I'importance des semi-conducteurs a grand gap
dans les domaines variés tels que ’aéronautique, I'industrie pétrioliere et le spatial. Nous avons
pu observer les spécificités techniques de chacun de ces domaines. Ceci nous a permis de com-
prendre la nécessité de se tourner vers une électronique de puissance de plus en plus intégrée

fournissant toujours plus de puissance.

Cette intégration passe par d’autres technologies que le silicium, en effet malgré sa grande
maturité et des travaux pour dépasser ses limites conventionnelles, il ne peut plus travailler dans
des gammes de températures et de fréquences les plus séveres voulues par le secteur industriel.

Ce dernier s’oriente progressivement vers les technologies SiC et GaN.

La comparaison des composants a grands gap entre eux nous a permis de constater la
maturité plus élevée des composants a base de SiC (transistors 1200 V disponible depuis
quelques années) par rapport aux composants & base de GaN. Dans Iavenir, ces nouveaux
semi-conducteurs sont destinés a cohabiter ensemble sur le marché, le SiC pour des fortes puis-
sances (quelques mégawatts) et le GaN pour les applications commutant & hautes fréquences

(supérieures au mégahertz) de puisssance intermédiaire. Nous avons aussi investigué les fabri-
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cants de composants a base de GaN et montré que des composants de fortes puissances sont en

cours de développement.

Le projet MEMPHIS/GALION a pour but de suivre cette évolution dans le domaine
a¢rospatial et de forage offshore. Dans cet objectif, deux axes ont été étudiés : le substrat
HTCC autorisant un fonctionnement a plus haute température que les substrats a base de
matériaux composites FR-4 et les semi-conducteurs a base de GaN amenant au développement
futur d’une nouvelle filiere technologique. L’introduction se termine par les spécifications d’un

démonstrateur qui devra étre réalisé, alliant la technologie HTCC et GaN.

Le chapitre I propose un état de I’art montrant les propriétés intrinseques du GaN. Ap-
profondissant les connaissances sur ce matériau, il expose son intérét a travailler en hautes
fréquences grace a la possibilité de le lier a I’AlGaN pour créer une hétérostructure décuplant
la vitesse des électrons. Les composants a base de GaN amenent une rupture technologique par
rapport aux composants a base de Silicium. Ils présentent un nouveau comportement lors de

leur conduction inverse et une grande rapidité lors des commutations.

Ce chapitre décrit aussi sur les épitaxies disponibles qui se résument & 'homoépitaxie et
les hétéroépitaxies permettant la fabrication de composants a conduction verticale ou latérale.
L’observation de la structure interne des composants GaN a montré les nombreuses couches

nécessaires a la conception des transistors GaN d’'EPC.

Le chapitre II s’est concentré sur le substrat HT'CC produit par la société EGIDE. En effet,
ce substrat n’est pas réalisé pour les problematiques de I'électronique de puissance a 1’origine.
Il a donc fallu le caractériser afin d’avoir un modele électrique de ses pistes en tungstene pour
déterminer ses performances. Cela a donné lieu a un modele résistif et capacitif des pistes
prenant en compte la température. Ce chapitre a montré que les circuits a base de substrat
HTCC ne sont pas bien adaptés pour l'électronique de puissance et qu’il est nécessaire de

développer des briques technologiques pour pallier a ces problematiques.

Le chapitre 11T a été consacré a 1’étude des composants GaN d’EPC (nommé eGaN-FET),
seuls composants disponibles au début des travaux. Les caractérisations statiques du transistor
GaN a donnée des faibles valeurs de résistance a ’état passant induisant des pertes en conduc-

tion réduites. Ces caractérisations se sont focalisées sur le mécanisme particulier pendant la
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conduction inverse de ce transistor entrainant une tension inverse a ses bornes, dépendante de

la tension de grille appliquée.

Nous avons pu observer la difficulté d’implantation de ces composants due a leur boitier
(de type LGA) et leur profil de température de soudage particulier. Ce chapitre a permis de
réaliser des caractérisations dynamiques grace a la fabrication de différentes cartes en prenant
comme structure de test une cellule de commutation sur charge RL. Ces tests se sont effectuées

selon deux prototypes proposant des approches et des tensions de commande différentes.

Apres avoir réalisé une une étude thermique d’un cylindre servant a canalyser les pertes
générées par la cellule de commutation nous avons caractérisé ces pertes. Ces mesures ont été
effectuées en fonction des commandes envoyées aux transistors, grace a une méthode calorimé-
trique. Elles ont fait ressortir qu’il existait des minima par rapport aux durées de temps mort

choisies.

Le chapitre IV a abordé un modele comportemental du composant GaN d’EPC du point
de vue électrique et électrothermique. Ce modele est constitué de fonctions non linéaires qui
s’adaptent aux courbes de variation en tension ou température des éléments intrinseques (source
de courant, condensateur) du composant GaN. Le modeéle a montré une prise en compte de tous
les phénomenes constatés lors des mesures, fournissant un outils de simulation puissant pour

I’étude de convertisseurs.

Le chapitre se termine par ’ajout du comportement thermique au modele du composant
GaN, fournissant une estimation des pertes émises lors du fonctionnement de la cellule de com-
mutation. Ce modele a confirmé I'importance de la durée des temps morts en reliant 1’évolution
des pertes générées par la transistor avec le réglage de cette durée. cette démarche a permis

une optimisation des commandes de la cellule de commutation.

Le chapitre V regroupe les travaux vus dans les deux précédants chapitres en prospectant
une structure adaptée aux probléematiques du projet et aux transistors. Cette étude a permis
la compréhension fine de son comportement électrique et a validé sa faisabilité en réalisant son

prédimensionnement.

Gréce a ce travail nous avons pu simuler la structure compléte (composants passifs et actifs)
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et étudier son comportement électrique par rapport a la commande, la charge, et la tension
d’entrée appliquée. Les pertes ont été estimées selon une stratégie de commande choisie; cela

a contribué a ’élaboration de regles les réduisant.

5.6 Perspectives

En termes de perspective nous pouvons lister certains points qu’il sera intéressant d’appro-

fondir :

— a court terme :

— finalisation du prototype : dans le dernier chapitre, tout les éléments nécessaires
au fonctionnement du convertisseur LLC ont été prédimensionnés. Une fabrication
du circuit est donc possible et nous permettrait de comparer les résultats de simu-
lation a des mesures que nous réaliserons,

— compatibilité électromagnétique : cette aspect n’a pas été abordé dans ce ma-
nuscrit. Néanmoins, des mesures et simulations préliminaires ont démontré que le
modele du composant GaN permet de prendre en compte une partie de son compor-
tement électromagnétique. Pour effectuer des tests valides, il nous faut une structure
figée et proche d'un besoin industriel. La réalisation du prototype étudié au chapitre
V nous aidera a mettre en place des mesures de CEM,

— a moyen terme :

— commande adaptée : la tension entre grille et source des eGaN-FETs fait va-
rier fortement leur comportement. Les différents chapitres montrent I'importance
de maitriser cette derniere. Il reste a étudier le comportement dynamique de ces
transistors en imposant a leurs bornes des stratégies de commandes plus complexes
comme une commande & trois niveaux [108],

— commande en courant : ce mémoire ne présente que des commandes en tension
qui révelent des inconvénients comme la résistance de grille engendrant des pertes et
la surintensité dans la grille lors de I'ouverture ou de la fermeture. Une commande
en courant permettrait d’éliminer ces inconvénients. Pour cela il faut mettre en
ceuvre une structure plus complexe pour réguler le courant chargeant la grille afon
d’éviter de dépasser la limite en tension de grille,

— réglage des temps morts par mesure thermique : I’étude thermique a permis
de proposer un modele thermique du composant, Nous avons vu au chapitre 4 la

conséquence des pertes, liées aux durées des temps morts principalement, sur la
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température du composant. Grace a une mesure de température nous pourrions
réguler dynamiquement la durée de ces temps morts par rapport aux varations de
courant de charge pour rester dans une zone de pertes minimales,

— a long terme :

— intégration d’un module et de sa commande rapprochée : la taille des
transistors GaN d’EPC en font des éléments propices a 'intégration, il serait donc
intéressant de créer des modules de puissance intégrant une ou des cellules de com-
mutation et les éléments magnétiques (transformateur d’impulsion) permettant leur
commande,

— fiabilité et viellissement : ces composants sont prévus pour des environnements
séveres ou il est difficile voir impossible de dépanner. Il serait donc important de sa-
voir comment ces nouveaux composants cassent (court-circuit, circuit ouvert, ...) et
d’appréhender cette casse par la connaissance de 1’évolution des parametres lorsque
le composant vieillit. Ces composants n’étant pas pour I'instant mis en ceuvre dans
des convertisseurs industrialisés, nous n’avons aucun retour sur leur fonctionnement

a longue durée.
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