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Résume

Dans le cadre de ce travail, notre objectif porte sur la modélisation électrothermique d’un
transistor MOSFET de puissance basse tension pour 1'estimation de sa température de jonction.
Pour atteindre cet objectif, nous sommes passés par plusieurs étapes. La premicre est consacrée a
la modélisation électrique. Le but est de développer un modéle apte de décrire avec précision le
comportement statique et dynamique du transistor MOSFET de puissance. La validation de notre
mode¢le repose sur des comparaisons entre des résultats de simulation et les données fournies par
la fiche technique du constructeur. La deuxiéme étape de nos travaux est consacrée a la
modélisation thermique, 1’objectif de cette étape est I’implémentation d’algorithmes
d'optimisation (PSO) pour I’identification de l'impédance thermique transitoire du transistor
MOSFET de puissance. La méthode que nous avons proposée, permet de déterminer les
paramétres thermiques d'impédance du MOSFET de puissance. Notre procédure d'extraction est
validée par un excellent accord entre les simulations et les données fournies par la fiche technique
du constructeur. Les résultats de simulation indiquent I'exactitude et I’efficacité de cette méthode.
La troisiéme €tape est consacrée a la modélisation électrothermique, 1’objectif de cette étape est le
développement d’un modele ¢électrothermique capable d’estimer la température de la jonction du
MOSFET de puissance. Les résultats confirment l'efficacit¢é du modele électrothermique
développé pour estimer la température de jonction du MOSFET de puissance. De plus, nous y
détaillons les résultats d’essais réalisés sur le modele électrothermique, en régime d’avalanche.
Cette étude est réalisée dans 1’optique de vérifier 1a robustesse de ce modele, d’évaluer leur énergie
critique avant et lors de la défaillance. La derniére étape est consacrée a 1’étude des performances
dynamiques du mode¢le électrothermique développée. Nous y étudions 1’influence des différentes
inductances parasites, la résistance de grille Rg et la température ambiante sur le comportement
dynamique de ce modele pendant les phases de commutation, afin de déterminer ses limites de

validité.

Mots clé : MOSFET, modélisation électrique et thermique, algorithmes d'optimisation (PSO),

modélisation électrothermique, température de jonction, régime d’avalanche, énergie critique.



Abstract

As part of this work, our objective relates to the electro-thermal modeling of a low voltage
power MOSFET transistor for the estimation of its junction temperature. To achieve this goal, we
went through several stages. The first is devoted to electrical modeling. The goal is to develop a
model capable of accurately describing the static and dynamic behavior of a power MOSFET
transistor. The validation of our model is based on comparisons between simulation results and
data provided by the manufacturer's datasheet. The second stage of our work is devoted to thermal
modeling. The objective of this stage is the implementation of optimization algorithms (PSO) for
the identification of the transient thermal impedance of a power MOSFET transistor. The method
that we have proposed makes it possible to determine the thermal impedance parameters of the
power MOSFET. Our extraction procedure is validated by an excellent concordance is obtained
between the simulations and data provided by the manufacturer's data sheet. Simulation results
indicate the accuracy and efficiency of this method. The third step is devoted to electro-thermal
modeling. The objective of this step is the development of an electro-thermal model capable of
estimating the temperature of the junction of the power MOSFET. The results confirm the
effectiveness of the electro-thermal model developed to estimate the junction temperature of the
power MOSFET. In addition, we detail the results of tests carried out on the electro-thermal model,
in an avalanche behavior. This study is carried out in order to verify the robustness of this model,
to evaluate their critical energy before and during the failure. The last step is devoted to the study
of the dynamic performance of the electro-thermal model developed. We study the influence of
the various parasitic inductances, Rg grid resistance and the ambient temperature on the dynamic

behavior of this model during the switching phases, to determine its limits of validity.

Keywords: MOSFET, electrical and thermal modeling, optimization algorithms (PSO), electro-

thermal modeling, junction temperature, avalanche regime, critical energy.
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Introduction générale

Les composants ¢électriques de puissance sont de plus en plus utilisés dans les applications du
transport, de 1’énergie et de I’industrie. Ils jouent un réle prépondérant dans 1’amélioration de
l'efficacité énergétique, la sécurité, le confort, la connectivité¢ et le divertissement. De tels
composants sont cens€s pouvoir fonctionner, pendant toute leur durée de vie, dans des conditions
environnementales difficiles, telles que les bruits électriques, les changements de température et
des vibrations mécaniques. Ensuite, en raison de la nature intrinséque des composants de puissance
qui les contraint a dissiper de la puissance, et des conditions environnementales dans lesquelles ils
sont censés fonctionner, il est nécessaire de développer des modeles précis pour éviter la réduction
des performances électriques, d'une part, et les problémes de fiabilité, d'autre part. Une densité de
puissance ¢€levée dissipée par les composants de puissance, peut générer a l'intérieur de ceux-ci
des pics et des gradients de température ¢levés. Ce sont les principales causes de contraintes
mécaniques dans les matériaux constituants. Par conséquent, la dégradation des dispositifs est
causée par une interaction complexe entre les aspects électriques et thermiques. Une telle
interaction nécessite d'étre étudiée pour améliorer la sécurité et la fiabilité dans la conception de
nouveaux dispositifs, ou pour décider des lignes directrices pour l'utilisation de ceux déja
disponibles. La cible la plus pertinente, est I'étude de l'interaction et de la modélisation des aspects
¢lectriques et thermiques concernant les composants d’électronique de puissance. Notre travail
s'inscrit dans ce contexte et propose un modele électrothermique de composants semi-conducteur
pour estimer la température de jonction du MOSFET de puissance. Cette thése se divise en quatre
parties.

Dans le premier chapitre de cette thése, nous allons focaliser notre attention principalement sur
la modélisation du transistor MOSFET de puissance basse tension. Dans un premier temps, nous
décrivons le fonctionnement d’un transistor MOSFET, puis les différentes structures de ce
transistor. Dans un second temps, nous décrivons le comportement statique d'un transistor
MOSFET et enfin son comportement dynamique. Ensuite nous présentons l'influence de la
température sur les parametres €lectriques ainsi que sur les grandeurs physiques dans les modules
d’¢électronique de puissance. Par la suite, nous présentons les principales généralités concernant
I’assemblage des modules de puissance afin d’en connaitre sa composition. Puis, nous définissons
tous les parameétres nécessaires a la modélisation du comportement électrique du MOSFET grace
a une application d’une procédure d’extraction des paramétres. La procédure d’extraction de
parametres adoptée consiste a exploiter les fiches techniques du fabricant et des équations du

modele analytique afin d’extraire un maximum de données. Enfin, le mod¢le électrique sera validé

20



Introduction générale

par une comparaison entre les résultats de simulation du modele électrique et les données fournies
par la fiche technique du constructeur.

Le deuxiéme chapitre de cette thése est consacré a la modélisation thermique des composants
semi-conducteurs de puissance. Le but est de développer un modéle apte a décrire avec précision
le comportement thermique du transistor MOSFET de puissance. Ce chapitre est découpé en trois
parties. La premiére partie est consacrée a la description des différentes stratégies de modélisation
thermique que I'on retrouve dans la littérature ainsi que les différents travaux qui ont traité la
modélisation thermique des composants de puissance. La deuxiéme partie de ce chapitre est
consacrée a la détermination des paramétres du modéle thermique grace a un algorithme
d’optimisation. Nous présentons les principales caractéristiques et propriétés de 1’approche
d’optimisation (Optimisation par Essaims Particulaires (OEP) ou (PSO)) ainsi que leur principe
de fonctionnement pour extraire les valeurs des paramétres du modele thermique. La troisiéme
partie de ce chapitre, est consacrée a la validation de notre démarche. Cette validation repose
essentiellement sur des comparaisons entre des résultats de simulation obtenus a I’aide du modéle
proposé et les données fournies par la fiche technique du constructeur.

Le troisiéme chapitre de cette thése, porte sur la modélisation électrothermique d'un transistor
MOSFET de puissance pour d’estimer la température de jonction. La premiére partie de ce chapitre
est consacrée a la description des différentes stratégies de modélisation électrothermique que 'on
retrouve dans la littérature ainsi que les différents travaux qui ont traité la modélisation
¢lectrothermique des composants de puissance. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre nous
montrons les étapes suivies pour le développement du modele électrothermique, puis nous
analysons les résultats obtenus. Par la suite, nous étudions par simulation I'impact de la fréquence
de commutation sur la température de jonction. Enfin, I’étude que nous présentons dans la dernicre
partie de ce chapitre vise a analyser par simulation le comportement du modéle électrothermique
du MOSFET développé lorsque qu’il est soumis a des régimes extrémes de fonctionnement
(régimes d’avalanche). Cette étude est réalisée dans ’optique de vérifier la robustesse de ce
modg¢le, d’identifier son énergie critique.

Le quatrieéme et dernier chapitre de cette thése est réservé a 1’étude et simulation d'un transistor
MOSFET de puissance en régime de commutation. Pour cela, nous choisissons le modele
¢lectrothermique développé dans le Chapitre 3 comme support a I'é¢tude. Dans la premiére partie
de ce chapitre, nous intégrons ce modéle dans un circuit hacheur sur charge inductive. Ce circuit
nous permet de comprendre les formes d’ondes pendant 'ouverture et la fermeture du transistor
MOSFET. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous étudierons I’influence des différentes
inductances parasites, la résistance de grille Rg et la température ambiante sur le comportement
dynamiques de transistor MOSFET de puissance pendant les phases de commutation, afin de

21



Introduction générale

déterminer ses limites de validité. Ensuite, nous détaillerons la méthodologie de calcul des
différentes grandeurs dynamiques telles que 1’énergie totale dissipée, la vitesse de commutation
en tension (dv/dt) et en courant (di/dt). Finalement, 1’analyse des résultats des différentes
simulations va permettre de conclure quant aux performances et aux limites d'usage du transistor
MOSFET développé.

Enfin, une conclusion générale résume les principales avancées de ce travail de thése et

proposera des perspectives de futurs travaux.
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Modélisation et simulations électrique du transistor MOSFET de puissance

1.1. Introduction

Dans ce chapitre, nous focalisons notre attention principalement sur la modélisation du
transistor MOSFET de puissance basse tension. Dans un premier temps, nous décrivons le
fonctionnement d’un transistor MOSFET, puis ses différentes structures. Dans un second temps,
nous décrivons le comportement statique d'un transistor MOSFET ainsi que son comportement
dynamique. Ensuite nous présentons l'influence de la température sur les paramétres électriques
ainsi que sur les grandeurs physiques dans les modules d’¢électronique de puissance. Par la suite,
nous présentons les principales généralités concernant 1’assemblage des modules de puissance afin
d’en connaitre sa composition. Puis, nous définissons tous les parametres nécessaires a la
modélisation du comportement électrique du MOSFET grace a une application d’une procédure
d’extraction des paramétres. La procédure d’extraction de paramétres que nous allons adopter
consiste a exploiter la fiche technique du fabricant et des équations du modele analytique, afin
d’en extraire un maximum de données. Enfin, le modéle électrique sera validé par une comparaison
entre les résultats de simulation du mode¢le électrique implanté dans Pspice et les données fournies

par le constructeur.

1.2. Le transistor MOSFET de puissance

Les transistors MOSFET sont des transistors a effet de champ dont la grille métallique est
totalement isolée. Ces composants sont des dispositifs permettant la conversion de I’énergie
¢lectrique. Le transistor MOSFET fonctionne donc en tant qu’interrupteur ce qui lui permet de
basculer entre deux états : 1’état bloqué et 1’état passant. Le transistor MOSFET est considéré
comme un composant unipolaire car la conduction du courant se fait par un seul type de porteurs

de charge, soit par les trous (transistors PMOS) soit par les électrons (transistors NMOS) [1].

Semi-conduct Diélectrique .
eareondudett . ' 1 Source Grille Drain Dain
) metal |

L .

. Drain W =.:

— =

= W 7 3

& N+ | N+ '|
Source L

a) b) ¢) Source

Figure 1.1: Exemple de transistor NMOS : a) dessin de masques 4 simplifié, b) vue simplifiée en coupe transversale

et ¢) symbole électrique
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1.2.1. Principe de fonctionnement d’un transistor MOSFET de puissance

1.2.1.1. L>état passant

Pour que le transistor MOSFET soit dans un état passant ou de conduction, il faut que la tension
appliquée entre la grille et la source soit supérieure a une certaine tension de seuil Vru. Cette
tension positive entre la grille et la source permet la formation du canal d’inversion qui va
permettre le passage des électrons et le passage d’un courant de drain Ip. Dans cet état de
conduction le transistor MOSFET et se comporte comme une résistance variable dont la valeur

dépend de la tension de grille appliquée.

1.2.1.2. L>état bloqué

Lorsque la tension entre la grille et la source est inférieure a la tension de seuil V 1y, le courant
ne peut plus circuler a travers le canal, le transistor MOSFET est alors a 1’état bloqué ou ouvert. Il
n’y a pas de courant entre le drain et la source. La tension appliquée sur le composant est supportée
par la jonction entre le drain et la source et peut croitre jusqu’a une valeur correspondant a la
tension de blocage BVpss (tension d’avalanche). La tension de blocage dépend de 1’épaisseur de

la couche épitaxiée du composant.

1.2.2. Les différentes structures du MOSFET de puissance

Il existe plusieurs types des transistors MOSFETs qui, selon leurs structures, ont des
comportements physiques et des performances électriques différents. Il faut avant tout distinguer
deux technologies de conception fondamentales qui sont la technologie verticale et la technologie
latérale. Dans notre démarche, on choisira une technologie de type verticale pour le composant de
puissance. Pour un transistor MOSFET de puissance, plusieurs structures verticales existent
(comme représentés sur la Figure 1.2 [2]). Dans la structure V-groove, la zone de drain et la zone
N+ de la source sont séparées par une zone P-base, formant deux jonctions P-N. La grille en forme
de V pénétre dans ces deux jonctions. Cette structure a été la premiére a étre développée dans les
années 1970 ; elle a ensuite été abandonnée car le V-groove présente quelques inconvénients. Tout
d’abord, au niveau des étapes de fabrication, il existe une difficulté dans le contréle du procédé de
gravure permettant la formation du sillon. De plus, la fiabilité de ces composants est souvent
limitée par un claquage prématuré provenant de I'apparition d'un fort champ électrique a la pointe
du sillon. La structure VDMOSFET est fabriquée en partant d’une couche épitaxiale de type N
développée sur un substrat fortement dopé N+. Le canal est constitué par la différence d’extension
latérale entre une zone P- et la zone N+ de source formées par deux diffusions successives. Ces

deux zones sont auto-alignées sur le c6té gauche et le c6té droit de la grille. Dans la structure
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UMOSFET, la grille est placée dans une tranchée a travers les zones N+ et P-, et atteint la région
de drift P-. L’utilisation de cette structure a permis d’améliorer les performances du composant,
par rapport a un DMOSFET [2]. Par cette structure, il a été possible de réduire la résistance interne
(Rps(ony) gréce a I’¢élimination de la résistance de JFET et a une plus grande densité de courant dans

le canal MOSFET.

Source Source

WAW//// % W/////%M////%
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: j—  — r— g *
P-Base L '\\ P-Base * i
l Channel I | JFET Region |

P

N-Drift Region o .
- N-Drift Region N-Drift Region
N+ Substrate T i
LT il 7777777777777 77777777 77777777777, T T T T T T T TTTF
Py iy Drain
(a) (b) 9

Figure 1.2: Structures de MOSFET vertical : (a) Structure V-groove, (b) Structure VDMOS, (c) Structure UMOS

1.2.3. Comportement statique des transistors MOSFET
1.2.3.1. Tension de seuil Vru

Pour un transistor MOSFET, la tension Vtu est le paramétre clé permettant la mise en
conduction d’un transistor MOSFET de puissance. Elle est définie comme la tension de
polarisation minimale qu’il est nécessaire d’appliquer entre la grille et la source pour que le
MOSFET commence a conduire par inversion du canal. On peut détailler ce phénoméne de
conduction du courant de drain Ip a travers le canal. Lorsque la tension Vps est positive et que la
grille est polarisée positivement, le champ €lectrique présent a travers la couche d’oxyde attire les
¢électrons minoritaires du caisson P. Pour une certaine valeur de la tension Vgs, les électrons
présents seront assez nombreux pour créer une zone d’inversion de type N, permettant la
circulation du courant Ip. Cette valeur particuliére de la tension Vs correspond a la tension Vra.
L’ouverture du canal est donc dépendante de la Vgs appliquée et le niveau de courant dans le canal
sera controlé par la tension la tension Vps. La tension Vry dépend de la structure du composant et
des parameétres géométriques ainsi que de la qualité des oxydes et interfaces. Son expression

donnée par I’équation (1.1) [3] :

2,
12 ) L
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1.2.3.2. Les caractéristiques courant-tension

I1 existe principalement deux expériences courant-tension qui sont usuellement réalisées pour
caractériser les transistors MOSFETs de puissance. Ces mesures permettent d’obtenir des courbes
de transfert et de sortie. La courbe de transfert classique est présentée en Figurel.3(a) [4]. Le
courant drain source Ips est enregistré en fonction de la tension grille source Vs a une tension
drain source Vps fixée. Le ratio on/Iofrest le rapport entre la plus petite valeur de courant Ips et sa
plus élevée dans la gamme de tensions testées. Les courbes de sortie typiques des transistors
MOSFETs sont représentées en Figurel.3(b) [4]. Le courant drain source Ips en fonction de la
tension drain source Vps est enregistré pour différentes tension grille source Vgs. La ligne en

pointillés (Vasa= Vgs—Vin) marque la différence entre le régime linéaire et le régime de saturation.

Mode | Mode Vetear=Vge-Vin
« Blogqué » | « Passant » - | -
| Régime | Régime
los 1 lest « Ohmique »; « Saturé »
l I Vo=V tdAV
: / Vo=V +3AV
Jl / V=Vt 2AV
1| i V=Vt AV
! ul i Vg s{Vih
Vge=Vin Vs Vs
(2) (0)

Figure 1.3: Caractéristiques courant-tension d 'un transistor a effet de champ avec(a) les caractéristiques de

transfert et (b) les caractéristiques de sortie

1.2.3.3. Résistance a I’état passant Rps(on)

Dans la région linéaire (ohmique), le transistor MOSFET est considéré comme une résistance
appelée la résistance a I’état passant Rpseon). Il s’agit de la résistance du composant entre le drain
et la source dans le régime passant. Elle est définie comme I’inverse de la pente a 1’origine des
caractéristiques In(Vps) obtenues a la tension Vgs constant. La valeur de la résistance Rps(on)
dépend de la tension appliquée sur la grille gouvernant I’ouverture du canal.

La valeur de la résistance Rpsen) est un paramétre clé dans le développement technologique
puisqu’elle détermine la chute de tension aux bornes du MOSFET ainsi que les pertes par
dissipation dues a I’auto-échauffement du composant. L’objectif est donc de diminuer la valeur de
cette résistance afin de limiter ces effets.

La structure du transistor MOSFET est constituée de différentes couches du point de vue des
dopages et des épaisseurs. La résistance Rpsonest donc représentative des couches traversées par

le courant de drain jusqu’a la source et peut s’exprimer selon 1’équation (1.2) [5] (Figure 1.4) [6]:

Ry =R+ Ry +R + Ry +Rs (1.2)
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Polysilictum
de source

Source

R’C’Dlu!cl-!

Eputaxie N * R'D
-
Substrat N* Rom
RL-CPU.LI!L'{-’
Drain

Figure 1.4: Localisation des composantes de la résistance a l’état passant au niveau de la cellule élémentaire du

MOSFET

La résistance de substrat Rsus :

Le substrat correspond a une zone trés fortement dopée N+ et d’épaisseur relativement

importante, ce qui rend sa contribution non-négligeable. Sa valeur peut étre assimilée a la

formule suivante, si on considére que le substrat aune surface Ssug, un dopage constant et

une épaisseur dsus :

Ryy=— S8 (1.3)
4-t4,-NoysSsup

La résistance de drift Rp :

La résistance Rp représente la contribution de la couche épitaxiée du composant placée

entre la couche accumulée située sous la grille et le drain N+. Elle dépend essentiellement

de la résistivité et de la géométrie de la couche N-. Cette couche peut étre définie comme

un barreau semi-conducteur de résistivité p = (q.un.Np)”, de longueur H, de section S avec

un dopage Np constant. La relation établie est donc :

pl H
P ——. (1.4)

S qu,Np,S
Avec, H I’épaisseur de la couche, S surface d’une cellule élémentaire, L, la mobilité des
¢lectrons dans la couche N- et q la charge élémentaire de 1’¢lectron.
Cependant si 1’on veut un calcul plus précis en prenant en compte la focalisation des
courants [7], dans le cas d’un transistor MOSFET ou H<//2 (en général un MOS basse

tension) I’épaisseur de la couche épitaxice est telle que les flux de courant de cellules

adjacentes ne se recouvrent pas. Dans ce cas on peut exprimer la résistance Rp comme :
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1 2H
R, z.ln(l+j (1.5)
q.14,.Np.Z d
Pour les transistors MOSFETs avec des épaisseurs d’épitaxies telles que H>//2
typiquement les MOS haute tension il faut prendre en compte le recouvrement des lignes

de courant dans I’expression de la résistance Rp:

Rl h(lﬂ}ﬂ—l
TauN,Z| U d) d+ (1.6)

Plus généralement, on peut donc exprimer la résistance de la couche épitaxiée comme étant
fonction des dimensions de la cellule élémentaire, de 1’épaisseur et de la résistivité de la
couche épitaxiée.

1
R, s f(H,d.l) (1.7)

o Lavrésistance d’accés R4 :
La résistance Ra représente la couche épitaxiée qui est en accumulation de charges
sous la grille quand la tension Vgs supérieure a la tension de seuil Vtu. Cette région
correspond a la région intercellulaire de largeur et de d/2 hauteur h (profondeur de
jonction) ou le courant issu du drain va passer dans le canal, il faut donc prendre en
compte I’existence de la résistivité de la couche épitaxiée N- et la couche accumulée
et peut s’exprimer telle que [8]:

’ — 2 (1.8)
4-4,-Np-Z, '

ou A est un coefficient géométrique dépendant des dimensions géométriques, du dopage et
de la tension de grille Vgs.

e Larésistance de canal Rcy
La résistance Rcn représente une grande partie de la résistance a 1’état passant Rps(on).La
résistance Rcp Cette est déterminée par la longueur et la largeur développée du canal et
peut étre exprimée telle que [9] :
W Vty—24

wLZC.w V=V

Ry = (1.9

Ou v représente le potentiel de réduction de mobilité, @ potentiel de Fermi de la zone P+, Vry

&,

ox

tension de seuil et V'es =Vos Ve =Vos +
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e Larésistance de la source Ry~ :
La résistance Rn+ est trés faible car la source est une zone fortement dopée de faibles
largeur et épaisseur. Pour cette raison, a toutes ces résistances il faudra bien évidemment
rajouter les résistances liées a la connectique qui sont les résistances des métallisations face
avant et face arriere de la puce et les résistances des fils de connexion [10].

Pour conclure ce paragraphe sur la résistance a 1’état passant Rpswon), On note que les
composantes dominantes sont la résistance li¢e a la connectique Rconnect €t la résistance de substrat
Rsug. Les résistances de canal, d’épitaxie et la résistance liée a I’effet JFET prennent, quant a elles,
une part quasi équivalente dans la valeur de la résistance Rpson) -

—

Substrat Connectique

-y -
33% 34%

I_'.}"'.Fr.‘ Ve
[ 1%

Figure 1.5: Composantes de la résistance a I’état passant dans un MOSFET de puissance 30V.

1.2.3.4. Tension de claquage BVpss

Lorsque le transistor est a 1’état ouvert, il s’agit de la tension pour laquelle la diode structurelle
polarisée en inverse claque. Cela permet I’établissement du courant entre la source et le drain par
le processus de multiplication par avalanche. Pour des tensions de drain en dessous de la valeur de
la tension BVpss et sans polarisation de la grille, le canal ne se forme pas et la tension de drain est
entiérement supportée par jonction PN- de la diode structurelle polarisée en inverse. En effet, cette
valeur de la tension BVpss dépend de 1’épaisseur de la couche épitaxiée N et du dopage dans
laquelle s’étendra la zone de charge d’espace. Plus la tension BVpss sera grande plus la résistivité
et I’épaisseur de la couche épitaxiée seront importantes. De plus, la tension BVpss du transistor
devra étre proche de la tension d’utilisation afin de limiter la valeur de la résistance a 1’état passant

Rps(on) -

1.2.4. Comportement dynamique
Le comportement dynamique du transistor MOSFET de puissance est principalement régi par
ses trois capacités intrinseéques : la capacité entre grille et drain Cgp, la capacité entre grille et

source Cgs et la capacité entre drain et source Cps. En effet, ce sont ces capacités qui, par le temps
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nécessaire pour les charger ou les décharger, limitent la rapidité de commutation du transistor et
entrainent donc des pertes par commutation dans les systemes de conversion d’énergie. Les

composantes des différentes capacités sont représentées sur la Figure 1.6 [11].

Polysilicium
de grille

Source

P T {K, Lane de f.‘ha."ge"
Crsl ala D_S:" despace
Epiaxie N-
Substrat N*

Drain

Figure 1.6 Localisation des composantes des capacités parasites et schéma équivalent associé au MOSFET

1.2.4.1. La capacité drain-source
La capacité entre drain et source (Cps) est formée par la jonction PN~ de la diode structurelle.

La valeur de cette capacité dépend donc de la tension entre drain-source Vps appliquée et varie en
inverse de /V)s [12]. En effet, la valeur de la tension Vps influence la formation de la zone de

charge d’espace.

1.2.4.2. La capacité grille-source
La capacité entre grille et source Cgs est formée par la région du canal et le recouvrement de la
source par 1’¢lectrode de source. La valeur de cette capacité dépend de la géométrie de ces régions
et reste donc pratiquement constante c'est-a-dire linéaire quelle que soit la tension grille source
Vas appliquée. La capacité Cgs est constituée de trois capacités en paralléle:
e Cgsi, capacité formée par le polysilicium de grille, la surface du silicium au-dessus de la
zone de formation du canal et I’oxyde de grille.
e Cgs, capacité identique a Cgs1 mais formée au niveau du caisson de source N*
e Cgss, capacité formée par le polysilicium de grille, ’oxyde épais et la métallisation de
source.
1.2.4.3. La capacité grille-drain
La capacité entre grille et drain Cgp résulte de deux effets. Le premier est le recouvrement de
la région JFET et de ’¢lectrode de grille qui s’additionne a la capacité de la zone de charge

d’espace. La valeur de cette capacité dépend donc de la tension grille drain Vgp appliquée et varie
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en inverse de .V, [12]. La capacit¢ Cgp est constituée de deux capacités en série qui

correspondent a la capacité de transition des jonctions existant entre 1’épitaxie N faiblement dopée
et le caisson P
e Cqpi, capacité formée par I'oxyde de grille, la surface du silicium entre deux cellules
¢lémentaires et le polysilicium de grille.
e Cgp2, capacité formée par la zone de déplétion sous la grille entre deux cellules
¢lémentaires.
En général, les fabricants ne donnent pas directement ces capacités mais les décrivent sous la forme

suivante :

G=C+ o (1.10)
G =Gt (1.11)
G=Co (1.12)

Ciss qui correspond a la capacité d’entrée. Cette capacité définit la quantité de charges a injecter au
niveau de 1’¢lectrode de grille pour atteindre une certaine valeur de Vgs, Crss qui correspond a la

capacité de contre-réaction (ou capacité de Miller) et Coss qui correspond a la capacité de sortie

1.2.5. Impact de la température sur les caractéristiques d’un MOSFET

Le transistor MOSFET, comme tout composant semi-conducteur de puissance est sensible aux
effets de la température. Ainsi toute variation de la température affecte les propriétés physiques du
silicium. Dans cette section, nous allons décrire 1'effet de la température, dans un premier temps
sur la variation des caractéristiques propres aux MOSFET telles que la tension de seuil, la
transconductance, etc... et dans un second temps sur les paramétres internes du MOSFET, telles

que la concentration intrinséque et la mobilité des porteurs de charges.

1.2.5.1. Tension de seuil

La tension de seuil Vry est la tension a I’origine de la formation du canal dans le transistor
MOSFET. Cette tension est dépendante de la température. Comme le montrent la Figure 1.7, la
tension Vty est décroissante en fonction de la température.
La tension de seuil Vtn est exprimée théoriquement par 1’équation [13, 14, 15]:

[45,qN @
Vi =V +20, 4 X 22 (1.13)
L’expression de la tension de seuil Vry est donnée par 1’équation (1.13) dans cette équation,

plusieurs paramétres évoluent avec la température. L'évolution de la tension de bande plate avec
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la température est décrite par l'expression suivante :

_ KT [ Moo | Qo 1.14
Vig = p ln[ s ] C. ( )
L'évolution du potentiel interne avec la température est décrite par la forme suivante :
KT (N
=——In| —
0, p (nij (1.15)

En introduisant la variation du paramétre (ni) avec la température, 1'évolution de la tension de

seuil Vty avec la température peut étre approximeée correctement par la formule suivante :

Vi =Vigo| 1-2.107 (T =15 | (1.16)

1

N

0.8
\

0.6 AN

0.4 ™\
0.2 AN

™\
0.2 AN

300 350 400 450 500 550 600
Température (K)

Tension de seuil (V)

Figure 1.7: Evolution de la tension de seuil Vry en fonction de la température pour V=2V

1.2.5.2. Transconductance
La variation de la transconductance K, en fonction de la température dans le cristal suit la loi

suivante [2] :

Kp(T):Kpo[l]- (1.17)

T

Kyo la transconductance pour To= 300K.

1.2.5.3. Résistance a I’état passant Rps(on)

La résistance a 1’état passant Rpson) d’un transistor MOSFET de puissance est considérée
comme étant la résistance totale a la circulation du courant entre le drain et la source. La valeur de
la résistance a 1’état passant augmente lorsque la température augmente. La résistance a I'état

passant est définie comme :

23
T
RDS(()n) (T) = RDS(on)O [Foj (1 . 1 8)

A partir d’équation (1.18) nous avons simulé I'évolution de la résistance a 1’état passant Rpson)

en fonction de la température (Figure 1.8).
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Figure 1.8: Evolution de la résistance a l’état passant Rpson) en fonction de la température

1.2.5.4. Tension de claquage Vspss

On définit un paramétre important dans le fonctionnement des transistors MOSFET de
puissance, a savoir la tension de claquage ou la tension d’avalanche (noté Vgpss). Ce parametre
est la tension maximum que peut supporter le transistor. La tension de claquage augmente
linéairement en fonction de la température. Effectivement, a basse température, la probabilité de
collision des porteurs avec le réseau diminuent, 1’énergie qu’ils acquiérent a fort champ électrique
est plus grande qu’a température élevée. En statique, la tension de claquage par avalanche
¢lectronique dans le silicium représente une limite a ne pas dépasser. L’évaluation de ’effet de la
température sur la tension de claquage se fait au travers de I’intégrale d’ionisation [14]. Le

coefficient d’ionisation o dépend de la température de la maniére suivante [14]:

1100(7-300)
a~e (1.19)

1.2.5.5. Mobilité des porteurs de charge

La mobilit¢ des porteurs de charge varie avec le dopage et la température de jonction du
composant. On trouve dans la littérature de nombreuses études [16-20] sur le comportement de la
mobilité des porteurs de charge dans le silicium massif. Cette variation de la mobilité des électrons
et des trous dans le silicium est représentée par la Figure 1.9 pour le cas des concentrations de
faible dopage (en dessous de 1015 cm™) dans le semi-conducteur. L'influence de la température

sur la mobilité des porteurs est donnée par :
T —m
7)< 7 (1.20)

Avec o la mobilité a To =300K

Dans le cas des électrons, I'équation (1.21) s'écrit :
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T —2.42
0
Dans le cas des trous, I'équation (1.22) s'écrit :
22
T
1) 7 | (122)
0

Avec pn0=1390 et py0 =495 [2].
L'évolution de la mobilité des électrons et les trous dans le silicium avec la température en

appliquant I’équation (1.21) et (1.22) est montrée sur la figure 1.9.
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Figure 1.9: Evolution de la mobilité des électrons et les trous dans le silicium en fonction de la température
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Figure 1.10: Evolution de la mobilité des porteurs libres dans le canal avec la température et son effet sur les
caractéristiques directes Ip = f (Vps)

La Figure 1.10, montre I’évolution de la mobilité en fonction de la température et son effet sur
les caractéristiques statiques du transistor MOSFET [21]. Nous voyons clairement que pour des
températures inférieures a 600°K et a une tension de grille Vgs donnée, 1a mobilité augmente avec
la polarisation de la grille et avec la température.
1.2.5.6. Concentration des porteurs intrinseque

La concentration des porteurs intrinséque (ni) d'un transistor MOSFET suit la variation de la
température. L’agitation thermique et les vibrations dans le réseau cristallin augmentent en effet

avec la température, entrainant une augmentation globale de I'énergie qui se traduit par la
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génération de paires électron-trou supplémentaires. La concentration des porteurs intrinséque (ni)

est donnée en fonction de la température par les relations suivantes [22] :

ni:3.11016TEexp(7(;<'6TO3] (123)

KT est exprimée en eV et ni en cm.
La Figure 1.11 présente 1’évolution de la concentration intrinséque en fonction de la

température donnée par Green et Putley & Mitchell [23].
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Figure 1.11: Evolution de la concentration intrinséque en fonction de la température

A partir de 1’équation (1.23) nous avons simulé I'évolution de la concentration intrinséque (1i)

avec la température, montrée sur la Figure 1.12.
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Figure 1.12: Evolution de la concentration intrinséque en fonction de la température

1.2.5.7. Conductivité thermique
La conductivité¢ thermique des semi-conducteurs suit la variation de la température. La
conductivité thermique des semi-conducteurs est donnée en fonction de la température par les

relations suivantes:

k(1)=& (300) 22 (1.24)
Avec a une constante dépendante du matériau et la conductivité thermique du semi-conducteur a
300 K. Le Tableau 1.1 donne les valeurs de ces paramétres pour le silicium (Si), le carbure de
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silicium (SiC), GaN, I’AIN, et le diamant. La Figure 1.13 représente 1’évolution de la conductivité
thermique des semi-conducteurs en fonction de la température.

Tableau 1.1 : Conductivité thermique et coefficient o de matériaux III-N et d’autres semi-

conducteurs [24].

k(300)Wm™'K"! a
GaN 160 1.4
AIN 350 1.7
Si 150 1.3
SiC 340 1.5
Diamant 2000 1.15
350
- 300 l —s
g —— K(GaN)
Z 250 AN XS0
3 \ KAN)
5200 N
'i; 150 \\ \\\
5 N~ ~
100 ~\\
\\

5
900 350 400 450 500 550 600

Température (k)

Figure 1.13: Evolution de la conductivité thermique des semi-conducteurs en fonction de la température

La Figure 1.13 montre que la conductivité thermique des semi-conducteurs diminue a mesure
que la température augmente dégradant ainsi la dissipation thermique des composants. La variation
des propriétés physiques des semi-conducteurs a des conséquences sur le comportement électrique

statique ainsi que sur la fiabilité des transistors.

1.3. Fiabilité des modules de puissance
1.3.1. Définition de la fiabilité

Par définition, la fiabilit¢ d’un dispositif électronique exprimée par la probabilité que ce
dispositif accomplisse une fonction requise dans des conditions d’utilisation et pour une période
de temps donnée [25,26]. L’étude de la fiabilité intégre donc trois notions fondamentales : le
temps, les conditions d’utilisation (température, humidité, polarisation, ...) et le critére de
défaillance. La Figure 1.14 précise I’évolution typique du taux de défaillance pour un dispositif,
en fonction du temps de fonctionnement sous des contraintes déterminée [27]. Cette courbe en

baignoire fait apparaitre trois types de défaillances distinctes, selon la durée de fonctionnement.
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Taux de défaillance 4 (1)
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Figure 1.14: Evolution temporelle du taux de défaillance d'un produit en fonction du temps

Zone A (jeunesse) : Elle est souvent désignée comme la jeunesse du dispositif. Dans cette zone, le
taux de défaillance est décroissant avec le temps d’utilisation sous contraintes du dispositif. C’est
le cas le plus souvent des défaillances induites par une utilisation mal adaptée du dispositif ou par
un défaut de fabrication.

Zone B (vie utile) : Le taux de défaillance est constant, et donc indépendant du temps d’utilisation
sous contraintes du dispositif. Dans cette zone, le dispositif fonctionne normalement, mais la
défaillance peut apparaitre précocement a cause de la présence de défauts extrinseques qui
entrainent un vieillissement anormal du dispositif.

Zone C (fin de vie) : Au cours de cette zone, le taux de défaillance augmente alors avec le temps
d’utilisation sous contraintes du dispositif. C’est le cas du vieillissement du dispositif,
correspondant a la zone utile pour la détermination de la durée de vie du dispositif.

L’approche traditionnelle de réduire les défauts repose principalement sur 1’optimisation des
procédés de fabrication de maniére a obtenir un dispositif qui vieillit le moins possible. Dans les
technologies avancées, il apparait désormais nécessaire d’optimiser la fiabilité des produits tout
au long de la chaine d’intégration dans une approche ascendante, du défectif au produit (cf. Figure

1.15) [28].

Figure 1.15: Les différents niveaux de fiabilité Front End

1.3.2. Définition d’un module de puissance (Etat de ’art des modules de puissance)
Un module électronique de puissance est un circuit électronique constitu¢ de plusieurs éléments

tels que des puces semi-conductrices, d’isolants et d’un substrat, des connexions électriques. Les
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puces semi-conductrices sont reliées entre elles par des fils de céblage et protégées de
I'environnement par un boitier. Ce dernier est normalement encapsulé avec du gel silicone pour
minimiser les décharges électrostatiques. Le module de puissance est fixé sur un systéme de
refroidissement (dissipateur thermique) afin d’évacuer la chaleur générée par les composants
pendant leur fonctionnement [29]. La Figure 1.16 illustre les différents éléments constituant un
module de puissance [29].

Filde ciblage = Puce  Terminal
Gel diélectrique

électrique
/ Métallisation Couvercle
supérieure
Substrat | h Bras,uT'e
céramique< g,o}llc te’ supérieure
métallis¢ | Grelectrique Brasure
Métallisation inféri
\. inférieure HEEHCERe
Pate Semelle
thermique
Dissipateur
thermique

Figure 1.16: Vue en coupe d’un assemblage de puissance

Dans cette partie nous présente les différents ¢léments qui constituent un module d’électronique

de puissance, leurs roles et leur assemblage.

1.3.2.1. Les puces semi-conductrices

Les puces sont des ¢éléments actifs (MOSFET, IGBT, diode..) qui constituent le module de
puissance [30]. Elles sont caractérisées par des dimensions de ses couches et des concentrations
de dopage qui définissent ses caractéristiques électriques. Les puces semi-conductrices peuvent
étre fabriquées a partir de plusieurs types de matériaux tels que le silicium (Si), le carbure de
silicium (SiC) [31], le nitrure de gallium (GaN) [32]. L’¢épaisseur d’une puce varie de 100 a 500
pum et ses deux faces sont métallisées par un métal (Aluminium, Cuivre, Or..) : la face arriére pour
braser la puce sur un substrat et la face avant pour assurer les connexions électriques avec les
autres ¢léments du module. Une couche de passivation recouvre la face supérieure de la puce afin
de limiter le courant de fuite, de diminuer le risque de claquage dans I’air et de protéger sa surface
de I’environnement extérieur [33].

Les puces semi-conductrices peuvent étre fabriquées a partir de plusieurs types de matériaux
tels que le silicium (Si), le carbure de silicium (SiC), le nitrure de gallium (GaN) ayant des

propriétés bien différentes (Tableau 1.2)
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Tableau 1.2 : Propriétés physiques des matériaux semi-conducteurs a 25°C [34, 35]

Matériaux Conductivité thermique | Tenue diélectrique Mobilité électron Mobilité Trous | Energie de Gap
(W/m.K) (kV.cm™) (cm?/v.s) (cm?/v.s) (eV)
Si 150 200 600 600 1.1
SiC-3C 450 1200 - - 2.2
SiC-4H 450 2000 600-750 115 3.26
SiC-6H 450 2400 50-370 101 3
GaN-3C 130 1000 1000 850 3.27
GaN-2H 130 3300 900 850 3.29
Diamant 2000-2200 5600 1900 850 545

st .
(b)

Figure 1.17: (a) vue des wafers (SiC) en carbure de silicium, (b) Vue des wafers en silicium (Si) .Chaque carré sur
le wafer correspond a une puce

Dans la Figure 1.17, on voit quatre galettes de semi-conducteurs de différents diamétres, en

SiC, qu’on appelle ¢galement « wafer » en anglais [36],[37].

1.3.2.2. Les substrats

Le substrat est un support réalisé en diélectrique organique ou céramique qui garantit I’isolation
¢lectrique entre les composants électroniques et la semelle. Il est congu de maniére a favoriser la
dissipation thermique de la puce ¢électroniques vers le milieu extérieur, réduisant ainsi les pertes
de puissance durant la conduction et la commutation. Le substrat dispose de pistes conductrices
permettant ainsi la connexion électrique des composants. Il est une sorte de couche de transition
dont le role est d’homogénéiser les coefficients de dilatation thermique (CTE) entre la semelle et
les puces [38-40].
Le substrat doit posséder différentes propriétés physiques telle que : un coefficient de dilatation

thermique proche de celui des puces et semelles, une faible permittivité di¢lectrique afin d’affaiblir
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I’effet des capacités parasites, une bonne tenue contre les chocs thermiques et mécaniques, une
rigidité diélectrique élevée pour assurer I’isolation entre la semelle et les composants semi-
conducteurs [41] [42]. I existe principalement deux types de substrats utilisés en électronique de
puissance : substrat métallique isolé (SMI) et substrat céramique métallis¢ (DBC). La Figure 1.18
représente ces deux substrats [44].

Le Tableau 1.3 résume les différentes céramiques utilisées pour la fabrication du substrat et leurs
propriétés physiques : I’oxyde de Béryllium (BeO), I’alumine ou oxyde d’aluminium (A1203), le
nitrure de silicium (Si3N4) et le nitrure d’ Aluminium (AIN).

Tableau 1.3: Propriétés physiques des céramiques utilisées dans les modules de puissance [43].

Substrat Conductivité thermique Coefficient de dilatation Contrainte 2 la flexion
W/m.K ppm/K (Mpa)
BeO 270 7 250
AI203 (96 %) 24 6 317
AI203 (99 %) 33 7.2 345
Si3N4 70 3 932
AIN 150-180 4.6 360

Dielectric = =

-, 0
Aluminum S5 e

Figure 1.18: Substrat céramique métallisé (DBC) et substrat métallique isolé (SMI)

1.3.2.3. Les semelles

La semelle est un support sur lequel est déposé le substrat. Son réle est d’assurer la liaison entre
le module et le radiateur ainsi que de faciliter I’évacuation de la chaleur générée par les puces. La
semelle est généralement constituée de cuivre (Cu), d’alliages de cuivre (Cuivre- Tungsténe ou
Cuivre-Molybdéne) ou encore d’un alliage d’aluminium et de carbure de silicium (AISiC), [45].
Les propriétés physiques de ces matériaux utilisés sont présentées dans le Tableau 1.4. La semelle
est principalement utilisée pour les applications moyenne et forte puissance. Le cuivre est
généralement le matériau le plus utilisé pour les applications automobiles et ferroviaires grace a

sa conductivité thermique élevée (380W/mK), et sa facilité de production. L’AlSiC présente le
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meilleur candidat pour les applications des systémes embarqués, grace a sa faible densité massique
qui est de I’ordre de 3 g.cm™ et son module de Young élevé (jusqu’a 290 GPa) [40].

Tableau 1.4 : Propriétés physiques des matériaux utilisés dans la fabrication des semelles [46]

Matériaux CDT Conductivité thermique Densité
(ppm/°C) (W/m.°C) (g/cm’)
Cu 17.8 398 8.96
Al 23.6 238 2.7
CuMo 7-8 160-170 10
AlSIC 6.5-9 170-200 3
Cu-W 6.5-8.3 180-200 15.7-17
Ni/Fe 5.2 11-17 8.1
1.3.2.4. Les brasures

La plupart des connexions entre les différents éléments constituants un module de puissance
(Puce/Substrat, Substrat/Semelle, Métal/Céramique) sont réalisées par des brasures [33] [40].
L’épaisseur de ces brasures varie de quelques dizaines a quelques centaines de micrométres. Ils
jouent le réle de liaisons thermiques et mécaniques. Le brasage s’effectue en trois étapes : d’abord
le dépot de la pate a braser entre les divers éléments, puis la mise en température de I’ensemble
au-dela de la température de fusion, enfin refroidissement. On obtient alors une liaison
métallurgique entre les différents éléments. Jusqu’a récemment, la pate a braser était généralement
constituée d’un alliage a base de plomb (Figure 1.19) [49]. De nos jours I'utilisation du plomb a
¢été interdite a cause de sa toxicité [47]. Les critéres de choix de 1’alliage a utiliser sont : une faible
température de fusion, une faible résistivité ¢lectrique, une bonne tenue mécanique, et une bonne

adhésion entre les différents matériaux du module de puissance [49].

Température de fusion (°C)

A
312
310
304
301
Pb92.5-Sn5-Ag2.5
Pb88-Snl10-Ag2
183

Figure 1.19: Température de fision pour différents alliages a base du Plomb
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1.3.2.5. Les connexions internes

Les connexions ¢électriques entre les composants électroniques se fait a 1’aide de fils fins appelés
(wire bonding) [51]. Ces fils, dont le diamétre peut aller de 20 um a 500 pm, offrent une connexion
a faible résistance avec une bonne tenue mécanique et une grande fiabilité. Le métal le plus
couramment utilisé¢ est I’aluminium mais il est dans certains cas remplacé par d’autres métaux
possédant une conductivité électrique élevée tel que 1’argent, le cuivre ou ’or. Le cablage peut
étre réalisé selon deux techniques différentes : le ball bonding et le wedge bonding [51]. Le ball
bonding consiste a faire passer un fil en or a travers un capillaire chauffé afin de faire fondre son
extrémité pour former une boule sur le plot a souder. Le capillaire se déplace suivant un chemin
de trajectoire spécifique pour former une boucle de fil qui raméne a la deuxiéme connexion.
Ensuite, il descend pour souder la seconde extrémité a travers un procédé thermosonique. Le fil
est arraché par le capillaire, puis une nouvelle connexion peut étre effectuée. Le principe du wedge
bonding consiste a amener un fil vers la surface de la puce a I’aide d’un 1’outil (aiguille ou stylet).
Le fil est alors pressé entre la puce et la pointe de 1’aiguille a température ambiante. La connexion
est effectuée en appliquant une onde ultrasonore de fagon a faire fondre le fil. Celui-ci est ensuite
guidé par 1'outil sur le second plot pour effectuer une seconde soudure de la méme maniére [52].

La figure 1.20 décrit le processus de cablage par ball bonding et wedge bonding.

vV v _ VYV

Formation de la

Substrat Substrat Substrat Biinle #'as
(@)
Puce Puce J\L Puce -,\
Substrat Substrat Substrat
(b)

Figure 1.20: Schéma d’une séquence de cablage (a) ball bonding et (b) wedge bonding

Une autre technologie consiste a remplacer les fils de cablages par un ruban lorsque les
composants a cabler possedent une forte densité de courant. Cela évite d’utiliser plusieurs fils en
paralléle entrainant ainsi une baisse du coflit de fabrication, une diminution des inductances
parasites, une amélioration de la productivité du processus et un renforcement de la fiabilité du

module (Figure 1.21) [53, 54].
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Figure 1.21: (a) Fils de Bonding et (b) Ribon de Bonding.

1.3.2.6. Les connexions externes

La connexion entre le module de puissance et I’extérieur se fait par le brasage de connecteurs
sur le substrat métallis¢ (Figure 1.22) [55]. Une autre solution consiste a utiliser des connecteurs
intégrés aux boitiers, et a remplacer les brasures par des fils de cablage afin d’assurer la liaison

entre ces connecteurs et le module de puissance [47].

Figure 1.22: Connecteurs externes brasés sur la métallisation du substrat

1.3.2.7. Les encapsulation

Afin de protéger les composants de puissance de I’environnement extérieur (humidité, gaz,
contaminants chimiques), des arcs électriques et les chocs mécaniques, le module de puissance est
recouvert d’un gel encapsulant en époxy, en pyraléne, en silicone ou en polyamide (Figure 1.23)
[57]. Le gel sert aussi a éviter des décharges partielles résultantes des défauts dans 1la métallisation
du substrat [56].

Les gels encapsulant doivent garantir une bonne isolation électrique entre les €électrodes, une
bonne isolation mécanique, une bonne tenue thermique (entre -50 °C et +200 °C), ainsi qu’une

grande pureté et une faible perméabilité a I’humidité et aux gaz [42].

Figure 1.23: Encapsulation d’'un module de puissance par un gel silicone transparent
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1.3.2.8. Les Boitiers

Les boitiers servent a enfermer les différents composants du module de puissance, dans le but
de fournir un support mécanique et d’apporter une protection contre différents facteurs
environnementaux. Les boitiers sont constitués d’un matériau I’époxy ou métallique (Figure 1.24)
[59]. Une faible résistance thermique est requise afin d’assurer le transfert de chaleur entre le

module et I’environnement [33] [58].

(al
Figure 1.24: Boitier discret to 247 en (a) EPOXY (b) métallique

1.3.2.9. Les systémes de refroidissements

En effet, les systémes de refroidissements servent a maintenir le module de puissance a un
niveau de température plus faible que la température critique pendant le cycle de fonctionnement,
appelée température maximale de jonction. Cela permet de prolonger la durée de vie des
composants et aussi des assemblages en limitant les amplitudes de températures de jonction. Les
types de systemes de refroidissement : refroidissement liquide [60], [61],radiateurs a ailettes [62],
caloducs [63], convection naturelle [64] [65] [66] et convection forcée [67] [68], pour ne citer que

les plus courants.

Figure 1.25: Refroidissement d’'un module de puissance par (a) plaque a eau (b) radiateur

1.4. Modé¢le du transistor MOSFET de puissance

Les modeles de transistors semi-conducteurs de puissance décrivent le comportement du
composant en termes de caractéristiques électriques, principalement courant-tension (I-V) et
capacité-tension (C—V), ainsi que le processus de déplacement des porteurs dans le composant
[69]. Ces modéles doivent donc refléter le comportement du composant dans toutes les régions de
fonctionnement. Dans le cas du transistor MOSFET, un modéle doit alors étre valide de

I’accumulation a I’inversion. Généralement, on peut classifier les modeles des composants semi-

46



Modélisation et simulations électrique du transistor MOSFET de puissance

conducteurs de puissance en deux grandes catégories : les modéles physiques et les modeles
comportementaux.

Les modeéles de type physiques décrivent les phénoménes intervenants au sein des dispositifs
semi-conducteurs de puissance dans les divers cas d’applications. Les modéles physiques
dépendent des équations analytiques issues de la physique des semi-conducteurs [70].

Les modeles physiques ils sont largement employés, soit pour étudier la physique et la
conception du dispositif, soit comme moyen de validation, des mode¢les analytiques par exemple.
Par contre ces modéles présentent différents inconvénients parmi lesquels, le temps de simulation
trés long, la complexité de mise en ceuvre et la nécessité de disposer de parametres technologiques
(dimensions physiques, dopages...).

Les modéles comportementaux (Les modéles de circuits équivalents) décrivent les propriétés
¢lectriques du composant en connectant les éléments du circuit de facon a ce que le modele
fournisse le comportement électrique aux différents terminaux. Les modéles comportementaux
reposent sur des expressions analytiques plus ou moins fondées sur la physique du semi-
conducteur, et sur les entrées du modéle.

D’un point de vue général, les modeles comportementaux permettent de pallier les
inconvénients que présentent les modeles physiques.

Au final, dans le cadre de cette thése, nous nous intéresserons tout particuliérement aux familles
de modeles appartenant au groupe des modeles comportementaux.

Le modele comportemental de source de courant de drain Ips utilisé dans ces travaux de thése
est inspiré des travaux présentés par les auteurs dans [71] et [72] pour la modélisation de transistors
MOSFET de puissance. Ce modele permet de modéliser I’ensemble de la caractéristique statique
a partir d’équations permettant a la fois une bonne séparation des influences de Vs et Vps ainsi
qu’un nombre de paramétres d’ajustement raisonnable tout en gardant une bonne flexibilité. Ce
mode¢le utilise deux transconductances Kypiin €t Kpsat pour représenter convenablement le courant
dans le canal et pour améliorer la modélisation. Kyiin correspond a la région linéaire (ohmique) et
Kpsat correspond a la région de saturation des caractéristiques statiques Ips (Vps). En supposant un
courant de canal parabolique par rapport @ Vgs en régime de saturation et par rapport & Vps en

régime linéaire, on trouve :

k inV2
(VGS - VTH )VDS - ;Zk l k
Ips =k e Pour Vg < (Vg = Vi )24 1.25
ps = Kp 1+0(Vgs V) s < (Vs = Vi) ” (1.25)
(VGS B VTH )2 kpsat
Ips =k, Pour Vg > (Ve =V, 1.26
DS psat 2(1 + 0(VGS — VTH )) DS ( GS TH ) kp/m ( )
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Le schéma électrique équivalent de la Figure 1.26 représente le modele choisi pour décrire le

transistor MOSFET de puissance et qui représente son comportement en statique ainsi qu’en

moem] [ (D B 25

Rg - . Didoe

Rs
Source

Figure 1.26: Schéma électrique équivalent du transistor VDMOSFET.

dynamique pour des différentes températures.

|

1.4.1. Identification du paramétre du modéle MOSFET
Dans ce paragraphe nous allons présenter les différentes techniques utilisées pour 1’extraction
des parametres du mod¢le développé .La procédure d’indentification proposée est basée sur une
fiche technique d’un fabriquant et des équations du mode¢le analytique.
Les parametres du modele du MOSFET, sont divisés en deux groupes principaux (voir annexe
1):
* Le premier groupe représente les caractéristiques statiques (VrtH, 0, Kpsat, Kptin, RDS(on)
et Isar).
* Le deuxiéme groupe représente les caractéristiques dynamiques (Cgs, Cpso, Mj, Pb,
Coxd).
La procédure d’indentification des paramétres agissant sur des caractéristiques statiques et des

caractéristiques dynamiques se trouvent dans I’annexe 1.

1.5. Validation du modéle du MOSFET de puissance

1.5.1. Validation statique

1.5.1.1. La caractéristique de sortie Ins-Vbs

La Figure 1.27 montre la comparaison entre les résultats de la simulation du modeéle MOSFET et
les résultats obtenus par la fiche technique du constructeur [74] des caractéristiques de sortie pour
différentes valeurs de la tension de grille VGS. Comme illustré dans la Figure, le mod¢le donne

une trés bonne précision.
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Figure 1.27: Comparaison du courant de drain Ip simulé avec le modéle proposé et le modeéle constructeur en
fonction de Vps pour différentes tensions Vs

1.5.1.2. La caractéristique de transfert

La Figure 1.28 montre la comparaison entre les résultats de la simulation du modele MOSFET
et les résultats obtenus par la fiche technique du constructeur [73] des caractéristiques de transfert
pour différentes valeurs de la température. Comme illustré dans la Figure, le modéle donne une

trés bonne précision sur toute la plage de température.
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Figure 1.28: Comparaison du courant de drain Ip simulé avec le modéle proposé et le modéle constructeur [74] en
fonction de Vs pour différentes température

1.5.2. Validation dynamique

Apres avoir validé le modele du MOSFET en mode de fonctionnement statique, nous allons
maintenant passer a la validation des caractéristiques dynamiques. Les paramétres du modéle ont
¢été identifiés pour pouvoir valider celui-ci en commutation, nous allons le vérifier sur un circuit
sur charge RL. Dans notre cas la validation des caractéristiques dynamiques de ce mod¢éle est
assurée par les quatre grandeurs temporelles classiques tdon), tf, tdofn €t t. Le circuit de
commutation sur charge RL (Figure 1.29) est utilisée pour les évaluations, avec les conditions
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(Vps= 15V, Ips = 1A, RL =15Q, Vgen =10 V et Rg = 6Q). Les Figures 1.30 et 1.31 présentent les
formes d’onde simulées des tensions et du courant du modéle MOSFET a la fermeture et a

I’ouverture respectivement.

(i Voe

Rg

17T
>

Vs

GND——

Figure 1.29: Circuit de test utilisé pour la simulation des caractéristiques dynamiques du modele du MOSFET
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Figure 1.30: Formes d’ondes de la commutation du modéle MOSFET sur charge RL a la fermeture
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Figure 1.31: Formes d’ondes de la commutation du modele MOSFET sur charge RL a l'ouverture

Le tableau 1.4 représentent les valeurs des paramétres transitoires, extraits pour la simulation,
qui caractérisent les courbes lors de la commutation a la fermeture et a I’ouverture respectivement.

Les paramétres transitoires sont comparés par 1’utilisation de I’erreur relative A; qui est définie par
x/ —x
A =———+ (1.27)
T
Ou :
xif ,X: : Les grandeurs obtenues par la fiche technique du fabricant et en simulation respectivement.

Tableau 1.5 : Parameétres transitoires caractérisant la commutation du transistor MOSFET

(SI7390DP) a la fermeture et a I’ouverture.
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Symbole | Unité¢ | Valeursimulée X! | Valeurmesurée X /73] |  Erreur relative Ai%
tr (on) (ns) 7,5 7 6,66 %
td (on) (ns) 17 16 5,88 %
te o (ns) 15 14 6,66 %
td (off) (ns) 45 43 4,44 %

L’analyse des paramétres transitoires en commutation a la fermeture et a I’ouverture nous
montre que les erreurs relatives entre les valeurs de la simulation et les valeurs obtenues par la
fiche technique du constructeur sont faibles. On obtient une erreur relative maximale a 6.66 % sur

la plage de valeurs considérée.

1.6. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté la modélisation électrique d’un transistor MOSFET de
puissance. Dans un premier temps, nous avons présenté le principe de fonctionnement d’un
transistor MOSFET, puis les différentes structures de ce transistor. Egalement, I’influence de la
température de fonctionnement sur les différents paramétres (Résistance a 1’état passant, Tension
de claquage, Concentration des porteurs intrinséque, etc.) a été étudiée. Il a été constaté que ces
différents parameétres augmentent avec 1’augmentation de la température de fonctionnement. Dans
un second temps, nous avons présenté une méthodologie pour 1’extraction des paramétres statique
et dynamique d’un transistor MOSFET de puissance basée sur la fiche technique du constructeur
et des équations du modele analytique. Le modéele électrique développé est suffisamment précis
pour permettre les simulations statique et dynamique. Le modéle sera utilisé par la suite dans le
chapitre 3 pour étudier la modélisation €lectrothermique d’un transistor MOSFET de puissance.
Finalement, une trés bonne concordance entre les simulations et les données fournies par le

fabricant est observée aussi bien en régime statique qu’en régime dynamique.
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2.1. Introduction

Le deuxieme chapitre est consacré a la modélisation thermique des composants semi-
conducteurs de puissance. Le but est de développer un mode¢le apte de décrire avec précision le
comportement thermique de transistor MOSFET de puissance. Ce chapitre est découpé en trois
parties. La premicre partie de ce chapitre est consacrée a la description des différentes stratégies
de mod¢élisation thermique que 1'on retrouve dans la littérature ainsi que les différents travaux qui
ont traité la modélisation thermique des composants de puissance. La deuxieme partie de ce
chapitre est consacrée a la détermination des parametres du modele thermique grace a un
algorithme d’optimisation. Nous présentons les principales caractéristiques et propriétés de
I’approche d’optimisation (Optimisation par Essaims Particulaires (OEP) ou (PSO)) ainsi que son
principe de fonctionnement pour extraire les valeurs des parametres du modele thermique. La
troisiéme partie de ce chapitre, sera consacrée a la validation de notre démarche, cette validation
repose essentiellement sur des comparaisons entre des résultats de simulation obtenus a I’aide du
modele proposé et des résultats expérimentaux obtenus a 1’aide de la fiche technique du

constructeur.

2.2. Types de modélisations thermiques

Plusieurs modéles existants permettent de simuler le comportement thermique des composants
et des modéles de puissance. La plupart de ces modeéles sont formés par des réseaux de résistances
et éventuellement de capacités thermiques et utilisent 1’analogie électrique-thermique pour la
résolution du systeme. Dans les paragraphes suivants, nous présentons les principaux modéles
thermiques suivant leurs principes de calcul. La Figure 2.1 donne un apercu général de ces modéles
[1]. Cette partie présente la méthode de modélisation thermique que nous utiliserons dans le

développement de notre modéle thermique.

( Systéme physique (Puces, PCBs, ....) )

'/<L'qua1mu du transfert de chaleur par Conduction + L'ml\‘ecuon) Mesures Thermiques

e
Série de Fonctions de

BEM FEM DM | D D ™

| Modéle Numérique Détaillé \/[ Modéle Approximé ]

Meéthode
Nodale

!

G’\':]luatinn de la température de L;ljmlctimD

Approche Approche Anproche |
1

Fourier Gireen |

Modéle Analytique

Figure 2.1: Classification des différentes méthodes de modélisation thermique
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2.2.1. Modéles thermiques analytiques

Le premier type de modele thermique est le modéle analytique. Ce modéle est basé sur des
séries de transformations (Série de Fourier) et de fonctions mathématiques (Green, Kirchhoff, ...)
[2-4] appliquées a I'équation de transfert de chaleur. Il est adapté pour certains cas particuliers ou
I'on peut faire des simplifications. Dans ses domaines d’application, il est trés précis et rapide
d’exécution mais reste malheureusement limité a des structures géométriques et des conditions

aux limites simples.

2.2.2. Modéles thermiques numériques

Le développement de I’outil informatique, a permis d’implémenter des méthodes numériques
puissantes, intégrant de nombreux paramétres et gérant différents phénoménes physiques
simultanément [5]. A titre indicatif, le modeéle thermique détaillé est composé de milliers de
mailles, auxquelles on applique 1’équation de conduction thermique. L’obtention de la distribution
de la température dans la structure requiert I’utilisation d’outils mathématiques avancés telles que
la méthode des différences finies (FDM), la méthode des éléments finis (FEM) ou la méthode des
¢léments de fronticre (BEM).

2.2.2.1. Méthode des différences finies (FDM)

Cette méthode discrétise le domaine de définition des variables espace et temps selon la
structure et les conditions aux limites [6-7]. Chaque noeud issu de la discrétisation est caractérisé
par une valeur discréte de la température. L'équation de la chaleur est alors appliquée aux nceuds
sous sa forme discréte. La FDM remplace I'équation différentielle par une équation algébrique,
engendrant ainsi, un systéme d'équations dont la résolution implique 1’utilisation des méthodes

numériques telles que la relaxation [8].

2.2.2.2. Méthode des éléments finis (FEM)

C’est une méthode d’approximation d'une fonction inconnue sur un domaine continu, en
utilisant des fonctions d'interpolation représentant au mieux le milieu d'origine [9-11].Elle
transforme les équations aux dérivées partielles en systéme d'équations algébriques. Son principal
atout réside dans sa bonne adaptation aux frontiéres de formes irréguliéres, ainsi qu’aux problémes
ou les conditions aux limites font intervenir une dérivée [8].Le nombre de travaux de modélisations
thermique de dispositifs de puissance ayant eu recours ces derni¢res années aux méthodes des
¢léments finis est considérable et souligne surtout de ’efficacité de cette méthode par rapport aux

autres méthodes de modélisation thermique [12-14].

61



Modélisation et simulations thermique du transistor MOSFET de puissance

2.2.2.3. Méthode des éléments de frontiéres (BEM)

Cette méthode représente une alternative aux méthodes des éléments finis. Elle consiste a
résoudre 1’équation de diffusion de la chaleur dans des zones délimitées par des surfaces fermées
[15]. En imposant les conditions de fronti¢re prescrites du probléme, on obtient un systéme
d’équation algébrique linéaire auquel on applique des méthodes de résolution numérique directes
ou itératives. Les valeurs des différentes caractéristiques thermiques aux frontiéres permettent
d’obtenir les températures et les flux en un point donné de chaque domaine [16]. Elle a pour
principale avantage la diminution du maillage, mais cela ne concerne pas le régime dynamique, ce

qui représente une contrainte a cette méthode [16].

2.2.3. Modéles thermiques approximés

Ces modéles sont basés sur ’utilisation de I’analogie entre les grandeurs électrique et
thermique. Les mod¢les thermiques approximeés se présentent sous forme de réseaux RC dont le
but est de reproduire une réponse thermique bien définie. Généralement, ces réseaux RC sont
faciles a extraire et a utiliser. Il existe dans la littérature plusieurs techniques pour la détermination
les résistances et les capacités de ces modeles. Elles sont basées sur des calculs de constantes de
temps [17-19] ou sur des algorithmes d’optimisation. Nous rappelons sur le Tableau 2.1 I’analogie

¢lectrothermique [20].

Grandeurs thermiques Grandeurs ¢électriques
Puissance calorifique Courant électrique
Température Tension
Conductance thermique Conductance électrique
Capacité calorifique Capacité électrique

2.2.4. Modé¢le Nodale

La méthode nodale, est une méthode numérique basée sur la considération de nceuds et découle
directement de 1’analogie avec la théorie de la conduction électrique. La méthode nodale consiste
a mettre en place un réseau thermique formé de nceuds caractérisés par des capacités et/ou des
sources liées par des résistances thermiques. Comme toute méthode numérique, le milieu a étudier
est discrétisé en €léments de volumes Vi supposé€s isothermes de température Ti, caractérisés par
leur masse volumique pi et leur chaleur massique Ci comme cela est montré par la Figure 2.2 [8].
La capacité calorifique Ci = pi.Ci.Vi est alors affectée au centre i de 1'élément appelé noeud du
systéme. L'analyse des échanges conduit a installer entre les différents nceuds des connexions

désignées par des conductances thermiques dans les trois directions de I'espace, découlant des
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conductibilités thermiques kx, ky et kz du milieu. Du réseau ainsi formé, il en découle un systéme

d'équations algébro-différentiel décrivant les échanges d'énergie dans le réseau.

Figure 2.2: Maillage du milieu et mise en place d’un réseau RC tridimensionnel dans les méthodes nodales

2.3. Etat de I’art sur la modélisation thermique des composants de puissance

Ce paragraphe a pour objectif de faire le point sur les différents travaux relatifs a la modélisation

thermique des composants semi-conducteurs de puissance.

2.3.1. Modz¢les thermiques analytiques

Dans les travaux présentés dans [8], [21] la série de Fourier a ét¢ appliquée avec succes afin de
résoudre des problémes thermiques a 3-D dans des structures géométriques simples. La démarche
proposée dans [22-23] pour développer un modele analytique basé sur la méthode des fonctions
de Green afin de calculer 1’¢lévation de température d’un systéme a géométrie simple, pendant le
régime transitoire. Dans un article [24] la résolution de I’équation de la chaleur sur un systéme en
2-D soumis a un échange convectif sur sa face inférieure et possédant 3 couches de mémes
dimensions a été proposée. Il offre un mod¢le analytique de la résistance thermique de diffusion
maximale d’un tel systéme. Dans [25] des mode¢les analytiques 3-D pour des systémes avec une
face isotherme et un flux imposé ont été proposés, ainsi qu’une expression normalisée de résistance
thermique moyenne prenant en compte les effets de propagation 3-D. Dans les mod¢les analytiques
présentés dans [26][27] le méme modéle de différence de température moyenne entre la source et
I’air ambiant est proposé. Il provient de la résolution de I’équation de la chaleur en régime
permanent sur un dissipateur en 3-D possédant une ou plusieurs sources, en considérant un

¢change convectif sur la face inférieure du systéme.
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2.3.2. Mod¢les thermiques numériques

Les auteurs dans [28], ont étudié un onduleur triphasé. IIs ont extrait les parameétres du réseau
thermique de I'impédance thermique transitoire Z-c) de fagon expérimentale et par FEA, puis ils
ont comparé les deux méthodes. Dans [29], les auteurs ont étudié le module onduleur IGBT
triphasé et ont établi un modele compact grace a l'utilisation du logiciel Flotherm [29]. Les auteurs
dans [30], ont analysé les performances au niveau du systéme d'une configuration de boitier de
module de puissance et caractérisé le comportement thermique d'un packaging en utilisant a la fois

la méthode FEA et la méthode CFD.

2.3.3. Modéles thermiques compacts

Dans [31] ont décrit un modele de réseau thermique de troisiéme ordre en extrayant les
parametres thermiques de la fiche technique fournie par le fabricant. Les auteurs dans [31] ont
proposé un réseau RC équivalent thermique en utilisant les paramétres extraits de 1'impédance
thermique transitoire [32]. Dans [33], les auteurs ont appliqué une méthode de déconvolution pour
l'extraction des paramétres du réseau thermique (RC). Les auteurs dans [34] ont développé un
modele thermique compact de module de puissance IGBT en tenant compte de 1'effet de couplage

croisé pour un onduleur a pont complet commandé en courant basé sur PWM.

2.4. Choix de la méthode

Comme évoqué dans les sections précédentes, de nombreuses approches sont utilisées pour
simuler le comportement thermique des composants semi-conducteur de puissance, tel que les
méthodes analytiques, les méthodes numériques et les modeles thermiques approximés. Parmi les
méthodes utilisées, nous choisirons des modéles thermiques approximatifs. Les modéles
thermiques approximatifs sont faciles a manipuler : ce sont des modeles simples, basés sur une
analogie ¢lectrique/thermique, qui offrent une solution approchée du phénomene de propagation a
une dimension. De plus, ce sont des modéles rapides d’exécution ; ils offrent une solution

intéressante.

2.4.1 Réseaux Foster et Cauer

Généralement, il existe deux types de réseaux thermiques équivalents permettant de décrire un
systéme thermique unidirectionnel. Ces réseaux sont désignés sous le nom de Foster et Cauer [35-
36] et sont représentés sur la Figure 2.3. La masse ¢lectrique représente la température de référence
ambiante et la source de courant représente la puissance dissipée dans la source de chaleur. les

réseaux Foster et Cauer représentent un solide dans lequel le chemin thermique est unidirectionnel,
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signifiant que s’il y a un seul refroidisseur et une seule source de chaleur , I’énergie thermique va
de la source au refroidisseur via un seul chemin que ce soit en statique ou en dynamique. Le mod¢le
Foster est treés souvent utilisé et peut étre représenté en formulation exponentielle. L’expression de

I’'impédance thermique du réseau de Foster s’écrit selon I’équation suivante [37-39] :

Zth—jc(t)zéRi 1-6XP[—£} (2.1)

1

Cependant, le mode¢le Foster n’est qu’un modele comportemental et ne représente pas la réalité
physique [40]. Dans le domaine de Laplace I’impédance thermique du réseau de type Foster se
calcule simplement et elle est donnée par 1’équation suivante :

Zyp =Yt 2.2)

iz 1+s.7;
Ou R; sont les résistances thermiques, C; sont les capacités thermiques et 1i=R.C; sont les
constantes de temps.

En revanche, le mod¢le de Cauer est un modele thermique reflétant le comportement physique
du composant. Dans le domaine de Laplace I’impédance thermique du réseau de type Cauer est
donnée par I’équation suivante :

1

Zye (t) = ] (2.3)
S.C, +

Rthl + 1

SC,,+——
PR+

Les auteurs dans [41] proposent une méthode pour déterminer les paramétres d’un modéele de
Cauer a partir de ceux d’un modé¢le de Foster. Pour identifier les paramétres (RC) de réseau Foster
(modéle thermique), nous avons opté a leur identification en utilisant un algorithme d'optimisation
(Optimisation par Essaims Particulaires (OEP)). L’objectif de ’algorithme d'optimisation est
d’obtenir les valeurs optimales des résistances thermiques et des capacités thermiques pour

construire le mod¢le thermique de transistor MOSFET de puissance. Ceci sera détaillé dans les

sections suivantes.

Ran If Roy Raz Ras Raw
MM A MA—
Crin Py )Cﬁr== Crr=e= Cess= Crin
1 ik
(a) (b)

Figure 2.3: Réseau thermique équivalant de Foster et Cauer
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Figure 2.4: Schéma des couches du module de puissance (CULPA)

La Figure 2.4 [42] illustre les impédances thermiques du module de puissance telle que Zthjc est
I’impédance thermique jonction-boitier du MOSFET, Zthja est I’impédance thermique jonction-
ambiante du MOSFET et la distribution de la température telle que la température de la jonction,

la température du boitier et la température ambiante.

2.5. Identification des paramétres (RC) du réseau Foster

Pour pouvoir faire des simulations électrothermiques de transistor MOSFET de puissance, il
faut créer un réseau thermique de ce dernier. Ce réseau est compos¢ de résistances thermiques (R),
de capacités thermiques (C;) et de source de puissance thermique (Pq4). Cependant, il est difficile
de créer ce réseau par soi-méme. En effet, pour ce faire, il faudrait connaitre les valeurs des
paramétres (R;) et (Ci) pour le couplage thermique entre composants. Or ces parametres sont
difficiles a mesurer et encore plus a estimer manuellement a partir de données théoriques. Ainsi,
pour déterminer les paramétres thermiques, nous avons besoin d’utiliser des logiciels permettant
d’extraire et de définir le réseau thermique du transistor MOSFET. Dans cette partie, une méthode
d’identification des paramétres mal connus (les résistances thermiques et les capacités thermiques)
du réseau Foster (modéle thermique du MOSFET) est développée. Cette méthode consiste a
transformer le probléme d’identification en un probleme d’optimisation. Dans notre cas nous
utilisons 1’approche d’optimisation par essaim de particules (PSO).

2.5.1. Optimisation par Essaim de Particules (PSO)

L’optimisation par essaim de particule (PSO), est une méthode populaire pour résoudre des
problémes d’optimisation complexes [43-45]. Elle a été¢ développée par James Kennedy et Russel
Eberhart en 1995 [46], cette méthode est inspirée du comportement social des animaux évoluant
en essaim, comme les poissons évoluant en groupe, les essaims des oiseaux,... etc [47]. En effet,
tout comme ces animaux se déplacent en essaims pour éviter les prédateurs ou trouver de la
nourriture, les algorithmes a essaims de particules recherchent des solutions pour un probléme
d’optimisation.
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2.5.1.1. Principe de base d’un PSO
Dans la technique PSO, chaque individu de la population est appelé particule, tandis que la
population est connue sous le nom essaim. Il faut noter, que la particule peut bénéficier des
mouvements des autres particules dans la méme population pour ajuster sa position et sa vitesse
durant le processus d’optimisation. Chaque individu utilise I’information locale a laquelle il peut
accéder sur le déplacement de ses plus proches voisins pour décider de son propre déplacement.
Des régles trés simples comme “ rester proche des autres”, “aller dans la méme direction”, “aller
a la méme vitesse” suffisent pour maintenir la cohésion de I'essaim tout entier. Dans PSO, les
particules se déplacent a I’intérieur d’un espace de recherche, pendant le déplacement, chaque
particule ajuste sa position selon sa meilleure position, et de celle de ses voisines. Pour appliquer
PSO, il faut définir un espace de recherche constitué de particules et d’une fonction cotit (fonction
’objectif’) a optimiser. Le principe de la technique d'optimisation PSO est de déplacer ces
particules afin qu’elles trouvent I’optimum, le déplacement d’une particule est influencé par les
trois types de comportement :
e Une composante physique : la particule tend a suivre sa direction courante de déplacement ;
e Une composante cognitive : la particule tend a se diriger vers le meilleur site par lequel
elle est déja passée ;
e Une composante sociale : la particule tend a se fier a I’expérience de ses congéneres et,

ainsi, a se diriger vers le meilleur site déja atteint par ses voisins.

L'emplacement de la particule dans I'espace de recherche est défini par un ensemble de parameétres

et la valeur du site est déterminée par la fonction objective, comme illustré dans la Figure 2.5 [48].

Vers sa meilleure
performance

. Nouvelle
Pnsmlrlm -,-""'""‘\g. position Vers la meilleure
AEUENE —> performance des
particules voisines
Vers le point

accessible avec sa
vitesse courante

Figure 2.5: Mécanisme de déplacement d'une particule

2.5.1.2. Formulation Mathématique de I’Algorithme PSO

Dans la technique PSO le comportement social est modélis¢ par des équations mathématiques
permettant de guider les particules durant leur mouvement et leur déplacement. Dans un espace de

recherche de dimension D, la particule i de I’essaim est modélisée par son vecteur position X; =
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(Xi1, X2, . . ., Xip) et par son vecteur vitesse noté Vi = (Vii, Vi, . . ., Vin). La qualité de sa position
est déterminée par la valeur de la fonction objective en ce point. Cette particule garde en mémoire
la meilleure position par laquelle elle est déja passée, que I’on note Pyesi = (Pbestii, Pbesti, . . .,
Pbestip). Toutes les meilleures positions atteinte par les particules de I’essaim est notées Gpest =
(Gbesti, Gbestz, . . ., Gbestp). Nous nous référons a la version globale de PSO, ou toutes les
particules de 1’essaim sont considérées comme voisines de la particule i, d’ou la notation Gbest
(global best). Au départ de 1’algorithme PSO, toutes les particules de 1’essaim sont initialisées de
manicre aléatoire/réguliere dans 1’espace de recherche des solutions. Ensuite, a chaque itération,
chaque particule se déplace, en combinant linéairement les trois composantes citées ci-dessus. En

effet, a I’itération k+1, le vecteur de vitesse et le vecteur de position sont calculés comme suit :

Vl.!k;l = a)Vii,j +on (Pbest,-lfj - X,—’fj)Jr Cyy (Gbestf - Xi]fj) 2.4
k+l k k+l

Xij =X, +Vi) @3)

avec :

*  ® est une constante, appelée coefficient d’inertie;

* ¢ et ¢z sont deux constantes, appelées coefficients d’accélération ;
* 11 etz sont deux nombres aléatoires pour chaque itération k et pour chaque dimension j

déterminent dans l'intervalle [0-1].

L’équation (2.4) est composée de trois termes qui sont [48], [49]:

oA ;correspond a la composante d’inertie du déplacement, ou le paramétre @ controle

I’influence de la direction de déplacement sur le déplacement futur ;

* an (Pbesti’f Xt i) correspond a la composante cognitive du déplacement, ou le paramétre

c1 contrdle le comportement cognitif de la particule ;

* on (Gbestf. -x} 1.) correspond a la composante sociale du déplacement, ou le paramétre c»

contrdle 1’aptitude sociale de la particule.

Une fois le déplacement des particules effectué, les nouvelles positions sont évaluées et les
deux vecteurs Ppest €t Guest sont mis a jour, a I’itération k+1, suivant les deux équations (2.4) et

(2.5), respectivement.

2.5.1.3. Fonction objectif
L’équation (2.1) représente l'impédance thermique (qui a son tour représente le modele

thermique de transistor MOSFET) en fonction des paramétres (Ri, ti). L impédance thermique
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peut étre calculée apres la détermination des constantes (Ri, ti). Ces derniers ce sont les paramétres
inconnus de 1’équation (2.1).

Une bonne détermination de fonction objective permet d'évaluer efficacement les parametres
du modele thermique du MOSFET. Cela aide a atteindre la solution optimale. Par conséquent,

nous pouvons identifier la fonction objective comme suit:

f= min[lO(l—x(l))z +20(2-x(2))’ +3O(3—x(3))2} (3.6)

LE=[-4 -4 -4 -4 -6 —-& —-& —-&6]; %lower bounds of wvariables
UB=[0.5 0.5 0.5 0.5 -1 -1 -1 -1]:; %upper bounds of variables
% p=so parameters values

m—8; % number of variables

n=100; % population =si=ze

wmax=0.9; % inertia weight

wmin=0.4; % inertia weight

cl=2; % acceleration factor

Wboon -] &y A = L kB

c2=2; % acceleration factor

=
L]

% pso main program

[
[

maxite=500; % =et maximum number of iteration

[y
P

maxrun=10; % set maximum number of runs need to be

Figure 2.6: Parameétres utilisés lors de 'implémentation de PSO (Zthjc)

LE=[0 O 0]: % lower bounds of wariables
UB=[10 10 10]:; % Upper bound=s of variables
% pso parameters wvalues

m=3; % number of wvariables

n=100; % population =size

wax=0.9; % inertia weight max

win=0.4; % inertia weight min

cl=2; facceleration factor

Wofh ] g A s L Ra

c2=2; facceleration factor

[
[l ]

% ps0o main program———————————————————————————
maxite=1000; % set maximum number of iteration

[
[

[
%]

maxrun=10; % set maximum nunber of runs need to be

Figure 2.7: Paramétres utilisés lors de I'implémentation de PSO (Zthja)

Les Figures 2.6 et 2.7 illustres les parametres utilisés lors de I’implémentation de PSO pour
I’impédance thermique jonction-boitier (Zthjc) du modéle MOSFET et I'impédance thermique

jonction-ambiante (Zthja) du modéle MOSFET.
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Le processus de calcul pour estimer les paramétres thermique de modeéle MOSFET (Ri,ti) par

l'algorithme (PSO) est décrit dans la Figure 2.8.

Défimir les paramétres de PSO

Inihizlizer 1z populzhon de particules
avec la position et Iz vélocité

v

Evzluation de lz fonction fitness de chague parbeule o
sélectionnez la pomtion locale (Phest) ot globale (Ghest)

v
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ditérztion k=1

|
+-|

Mize & jour de Iz position st la
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v

Evalusticn de lz fonchon fimess et nmse & jour de
lz metlleure pesition locale (Phest) ot globals
(Gheat)

v

Affichege des résultats ; Parametres
ulentifiés et reprézentations graphiques

Figure 2.8 : Organigramme de l'algorithme PSO

2.5.2. Résultats de simulation et discussion

Aprés avoir appliqué la stratégie d’estimation des parametres des réseaux thermique
d'impédances Zwg-c) et Zm-a) basée sur I’algorithme PSO, les courbes de convergence de la
fonction de fitness de chaque impédance sont présenté respectivement sur la Figure 2.9 et 2.10. En
effet, on remarque sur ces figures que la valeur de la fonction objective de la meilleure solution
est une fonction décroissante au cours des itérations. Nous avons autorisé la PSO a itérer jusqu’a
500 itérations pour Zin-c) et 1000 itérations pour Zing-a), avec 100 et 200 particules respectivement.
Le résultat optimal est trouvé lors des itérations 200-300 pour Z-c) et 700-800 pour Zin-a), avec

une progression réguliére d’itération en itération.

70



Modélisation et simulations thermique du transistor MOSFET de puissance

—_
i

Fonction fitness

0.5 “L\ﬂ
0
0 100 200 300 400 500

Iteration

Figure 2.9 : Evolution de la fonction fitness f en fonction du nombre d’itérations Zi(j-c)

2000

—_
W
(=3
(=}

\

OLLH‘h

0 200 400 600 800 1000
Iteration

Fonction fitness
—_
o
S
S

W
(=3
(=

Figure 2.10 : Evolution de la fonction fitness f en fonction du nombre d’itérations Zpj-a)

Afin de valider les modeles thermiques proposés, les impédances thermiques transitoires Zin-c)
(°C/W) et Zmnj-a (°C/W) est comparée a celle extraite de la documentation technique du
constructeur. La figure 2.11 et 2.12 présentent les résultats de simulation obtenus par I’approche
d’optimisation PSO. On constate que I’impédance thermique Zin-c) €t Zing-a) donnée par I’approche
PSO correspond bien aux données du constructeur. On constate également que I’erreur relative est
trés petite sur toute la gamme de temps.

D'autre part, a partir des résultats présentés sur la figure 2.11 et la figure 2.12 successivement,
on constate que le modéle de Foster proposé pour le circuit thermique du transistor MOSFET et
constitu¢ de quatre cellules (RC) est globalement suffisant pour décrire 1’évolution de I’impédance
thermique Zin-c) €t Zin(-a). Cette derniere validation permet donc de nous assurer de la capacité de

calcul et donc de la justesse des résultats fournis par la PSO.

71



Modélisation et simulations thermique du transistor MOSFET de puissance

4
o | LI |
=
N —— Approche PSO .

3
% === Datasheet /
£2 P%
3 A
=] i~
S 7
59 =
(=9 ’,a’
E LT

0

10" 10° 10° 10" 10°

Temps (s)
(@)
0.01
0.005 -
A
[T [ N

Erreur

-0.005 d \ l [

-0.01 V

-0.015
10 10° 10° 10 10”
Temps (s)
(®)
Figure 2.11 : (a) Comparaison entre le modéle d’impédance thermique Zy.) (°C/W) et datasheet apreés
optimisation par PSO, (b) Estimation de I’écart entre l'impédance obtenu par I’approche PSO et par datasheet.

80
= [ I LI
=
f 60 —— Approche PSO ,/
% ===-Datasheet /
£ /
240 Y
o
% i ’/
320 =
£ L
= i =TT
0
10" 10° 107 10" 10° 10' 10° 10°
Temps (s)
(a)
0.6
04 Zan
s IV M\ ALy |
. / \ J V N
3 / A la
g 0 Y L
= / \ / F
02 y \
/|
04T N
0.6
107" 10° 10° 10" 10° 10' 10° 10°
Temps (s)
(b)
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Le Tableau 2.2 : donne les paramétres estimés avec 1’approche d’optimisation PSO d'impédances
thermiques Zing-c) (°C/W) et Zng-a) (°C/W) du transistor MOSFET de puissance.

Tableau 2.2 : Paramétres estimés du modéle thermique de Foster

Zin(j-c) Zith(j-a)
N R;(°C /W) 7; (s) R;(°C /W) 7; (s)
1 0.7612 0.7882 107 3.2156 0.0975
2 1.5142 9.2458 1073 10.3492 5.1631
3 0.7956 13.4489 1073 7.1753 2.5281
4 0.1326 190.7993 1073 49.2599 59.8261

2.6. Conclusion

Nos objectifs de la modélisation thermique du transistor MOSFET de puissance nécessitent le
développement de modéle complet capable de prendre en compte les phénoménes thermiques.
Dans un premier temps, nous avons décrit les différentes stratégies de modélisation thermique des
composants semi-conducteurs de puissance qui existent dans la littérature ainsi que les différents
travaux qui ont trait¢ la modélisation thermique de ces composants. Nous avons choisi la méthode
thermique approximé (réseaux RC) qui correspond bien a notre approche. Pour la détermination
précise des parametres du modele thermique de transistor MOSFET de puissance, nous avons
développé d’une approche basé sur 1’algorithme d’Optimisation par Essaims Particulaires (OEP)
pour construire un modele mathématique qui permet d’estimer I'impédance thermique du transistor
MOSFET a I’aide de la fiche technique du constructeur. Ce modéle sera utilis¢ dans le chapitre 3
pour étude la modélisation électrothermique d’un transistor MOSFET de puissance. Finalement,
les résultats de simulation de I’impédance thermique transitoire a partir du modele du transistor
MOSFET de puissance ont été comparés aux caractéristiques d’impédance thermique transitoire
fournies dans la documentation du fabricant. Ils montrent une trés bonne concordance, ce qui
prouve la validité de la méthode proposée. Dans le chapitre suivant, nous allons nous intéresser

plus particuliérement a la modélisation électrothermique du transistor MOSFET de puissance.
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3.1. Introduction

Au cours des deux chapitres précédents, les travaux consacrés a la modélisation d'un transistor
MOSFET de puissance ont principalement portés sur les aspects ¢électriques et thermiques. Ce
chapitre détaille la modélisation électrothermique d'un transistor MOSFET de puissance pour
I’estimation de la température de jonction. La premiére partie de ce chapitre est consacrée a la
description des différentes stratégies de modélisation électrothermique que I'on retrouve dans la
littérature ainsi que les différents travaux qui ont traité¢ la modélisation électrothermique des
composants de puissance. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre nous montrerons les étapes
suivies pour le développement du modele électrothermique, puis nous analyserons les résultats
obtenus. Par la suite, nous allons étudier par simulation I'impact de la fréquence de commutation
sur la température de jonction. Enfin, I’étude que nous allons présenter dans la derniére partie de
ce chapitre vise a analyser par simulation le comportement du modéle électrothermique du
MOSFET développé quand il est soumis a des régimes extrémes de fonctionnement (régimes
d’avalanche). Cette étude est réalisée dans 1’optique de vérifier la robustesse de ce modéle et

d’identifier son énergie critique avant et durant la défaillance.

3.2. Modélisation électrothermique des composants de puissance

La simulation de modéles mathématiques représentant des phénomeénes ou des systémes
physiques apporte des explications complémentaires aux études expérimentales. Elle permet
notamment d’évaluer des grandeurs physiques difficilement accessibles en conditions réelles. Il
est techniquement difficile de mesurer les champs de température et de courant dans une puce de
puissance, a cause notamment de leur distribution non homogene. Dans ce cas, la simulation de
cette puce nous fournit les niveaux de contraintes thermiques et électriques. Afin d’avoir des
résultats de simulation suffisamment précis et réalistes, la conception d’un modeéle
¢lectrothermique d’une puce de puissance doit prendre en compte les interactions de cette puce
avec son environnement. Une étude doit étre faite au niveau des différents constituants du
composant (boitier et semi-conducteur) ainsi que de son dissipateur thermique. On peut trouver
plusieurs mode¢les électrothermiques dans la littérature, mais a ce jour, aucun modeéle n’a réussi a

s’imposer comme mod¢le de référence.

3.3. Principe de la simulation électrothermique

La simulation électrothermique requiert la résolution d’un probléme thermique et d’un

probleme électrique couplé. Dans les semi-conducteurs, le modéle thermique assure I’estimation
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de I’évolution et de la répartition de la température dans le dispositif en fonction des sources
internes de chaleurs et des échanges avec l'extérieur. Le modéele électrique détermine la distribution
du courant en se basant sur les caractéristiques €lectriques relevées a la température donnée par le
modele thermique. Dans la littérature, de nombreuses études qui visent a mettre en ceuvre un
couplage entre le comportement électrique de composants de puissance et I’impact thermique de
toute la structure ont ét¢ développées. Les différentes étapes du couplage électrothermique de
composants €lectroniques on trouve dans [1]. Ces étapes consistent, a créer un mode¢le électrique
du composant électronique de puissance (MOSFET, IGBT, Diode, ...). Ensuite, définir tous les
paramétres du modele électrique qui sont affectés par la température (concentrations des porteurs,
durées de vie des porteurs, mobilités, ...).Puis, développement du modéle thermique de la structure
que constitue le composant, son boitier et son refroidissement. Enfin, établir une communication
entre le modéle électrique et le modele thermique. La réalisation de cette communication entre le
modele électrique et thermique nécessite 1’exploration de différentes méthodes classées en deux

principales catégories, Les méthodes directes et les Méthodes de relaxation [2].

3.4. Meéthodes de simulation électrothermique

Dans la littérature, Il existe plusieurs méthodes pour conduire une simulation électrothermiques
a la fois réalistes et de mise en ceuvre aisée. Celles-ci peuvent &tre classées en deux principales
catégories : la méthode directe (les phénomenes thermique et électrique sont traités par le méme
simulateur) et la méthode de relaxation (les phénomenes thermique et électrique sont traités

séparément par deux outils de simulation différents).

3.4.1. Méthodes directes

Les méthodes directes ont pour avantages de réduire le temps de calcul et de n’utiliser qu’un
seul simulateur pour simuler simultanément le comportement électrique et thermique du
composant [2]. Le principe consiste a représenter le modéle thermique par un modeéle électrique
équivalent (Figure 3.1). Ainsi, le modele électrothermique est implémenté sous forme de réseaux
RC [3][4], puis est simul¢ soit par un logiciel de simulation dédié, soit au moyen d’un langage de
programmation tel que le C++, ou encore par un langage de modélisation tel que le VHDL-AMS

[5]- On retrouve sur la Figure 3.2 une illustration de cette approche (la méthode directe) [6].
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Figure 3.1 : Principe de la simulation électrothermique directe
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Figure 3.2 : Modélisation électrothermique utilisant la méthode directe

3.4.2. Méthodes de relaxation

La méthode de relaxation repose sur le couplage entre un simulateur électrique et un
simulateur thermique [4], [7-9]. Ainsi, chaque probléme est traité séparément par un simulateur
qui lui est dédié. Les simulateurs communiquent entre eux a travers une interface appelée API
(Application Programming Interface). L’ API a pour réle d’échanger certaines variables calculées
par chacun des simulateurs (telles que la température et la puissance dissipées), ainsi que de gérer
la différence entre les constantes de temps thermique et électrique. L’ API permet ainsi de
synchroniser les deux simulations afin qu’aprés chaque boucle de calcul, les résultats du simulateur
¢lectrique soient envoyés au simulateur thermique et vice versa. Ce processus est itératif jusqu’a
ce que le critere de convergence fixé soit satisfait. Cette méthode permet une meilleure
représentation du comportement thermique mais présente I’inconvénient de requérir un temps de
calculs supérieur a la méthode directe. On retrouve sur la Figure 3.3 une illustration de cette

approche (la méthode de relaxation) [6].
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Figure 3.3 : Modélisation électrothermique utilisant la méthode relaxation

3.5. Etatde P’art des simulations électrothermiques

Dans cette partie, nous allons présenter quelques exemples des modéeles relatifs a la
modélisation électrothermique de composants de puissance utilisant la méthode directe et la

méthode de relaxation.

3.5.1. Modzéles électrothermiques utilisant la méthode directe

Nous détaillerons dans ce paragraphe, les modéles électrothermiques présentés dans la
littérature utilisant la méthode directe. A titre d’exemple, dans [10] la méthode directe a été
améliorée pour modéliser un module IGBT multi-puces en rajoutant les couches constituant le
substrat DBC et le refroidisseur. Nous pouvons déduire de cette étude que les résultats de
simulation présentent une bonne adéquation avec les résultats expérimentaux. Cependant, il

convient de noter que dans cette étude, une seule puce IGBT est source de pertes.
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Figure 3.4 : Modele électrique (a) et thermique (b) d'un module IGBT sous SABER
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Figure 3.5 : Résultats de simulation électrothermique par méthode directe : Température simulée en différentes points

sous la puce IGBT

Un second exemple de la méthode directe peut étre cité [11]. Celui-ci consiste a développer un
modele électrothermique d'un MOSFET. Le modéle est implémenté sous le logiciel SABER en
associant a chaque borne électrique une borne thermique. Comme illustré sur la Figure 3.6 ou sont
représentés les modéles thermique et électrique de transistor MOSFET. De cette facon, le modele
¢lectrique envoie les parameétres électriques (les puissances dissipées) vers le modeéle thermique

qui, a son tour, envoie les températures obtenues vers le modéle électrique.
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Figure 3.6 : Exemple de modélisation électrothermique d'un transistor MOSFET et de son refroidisseur

Nous trouvons un exemple de la méthode directe en utilisant le logiciel SIMPLORER pour
réaliser la simulation électrothermique. Dans [12], on trouve une simulation de deux puces IGBT
montées en paralléle. Le couplage entre les deux IGBT et la diffusion latérale de la température
ont été pris en compte en modélisant chaque domaine physique par un réseau RC. De plus,
I’approche proposée est basée sur le réseau thermique RC de type Foster sur un méme refroidisseur
comme cela est illustré sur la Figure 3.7b. Dans [13], la méthode directe a été utilisée pour simuler

le comportement électrothermique d'un convertisseur pour un véhicule hybride.
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3.5.2. Modzéles électrothermiques utilisant la méthode de relaxation

Dans I'exemple étudié dans [14], nous trouvons un mode¢le électrothermique réalisé a I'aide d'un
couplage entre un modéle thermique implanté numériquement dans le logiciel ANSY'S basé sur la
méthode des éléments finis et un modele électrique implanté numériquement a 1'aide d'un outil de
résolution numérique, a savoir, le simulateur de circuit SABER. Cette approche met en évidence
quelques améliorations au niveau de la convergence et de la rapidit¢ de la simulation
¢lectrothermique. Ces améliorations ont été accomplies en utilisant un pas de temps de calcul
variable. Ce pas est automatiquement li¢ aux changements de 1’¢cart de la température calculée
entre deux simulations thermiques successives. La Figure 3.8 représente les deux modeéles et le
transfert des données entre les deux simulateurs utilisés [14]. Le modéle thermique envoie les
températures (Tq1,Tq2) vers le modele électrique et le modele électrique a son tour envoie les

parameétres électriques (les puissances dissipées Pvi,Pv2) vers le modéle thermique.

T 7 Circuit Simulator SABER ' ' FEM Simulator ANSYS |
| PLFT.» Py P |
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> '/
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Figure 3.8 : Modéle électrothermique utilisant la méthode de relaxation

Comme il est souligné dans [15], nous trouvons un exemple d’application de cette méthode.

Une co-simulation électrothermique d’un convertisseur DC/DC, basée sur la communication
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judicieuse entre deux simulateurs : un simulateur électrique basé sur le langage VHDL-AMS et un

simulateur thermique (FLOTHERM).

3.6. Couplage électrothermique dans les composants de puissance

Afin de pouvoir coupler entre le comportement électrique et I'impact thermique des composants
¢lectroniques de puissance, en particulier le transistor MOSFET, il faut ajouter des nceuds
thermiques externes aux modeles électriques. Les parametres dépendants de la température
concernant les semi-conducteurs sont assez nombreux. Parmi eux, on dénombre la tension de seuil,
la mobilité, la tension de claquage etc. La température générée a I’intérieur du semi-conducteur
est due en partie a la dissipation de la chaleur par effet joule. Elle est calculée comme le produit
de la tension et du courant (V*I). Cette dissipation de la chaleur est prise en compte et détermine
ainsi la température du composant [16],[17]. Ce nceud thermique nous renseigne sur la température
du composant et représente une connexion entre le réseau du circuit thermique et le transistor

MOSFET comme indiqué a la Figure 3.9 [18].

THERMAL
NETWORK

ELECTRICAL
NETWORK

Figure 3.9 : Modeéles compacts électrothermique du transistor MOSFET

La Figure 3.10 présente 1’interaction entre le réseau thermique et électrique a travers les nceuds
¢lectriques et thermiques [19]. La puissance électrique du modéle électrique est injectée dans le
réseau thermique et la température effective calculée par le réseau thermique est transférée au

modele électrique comme indiqué dans cette figure.
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Figure 3.10 : Schéma du modeéle électrothermique des semi-conducteurs de puissance
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3.7. Méthodes de mesure de la température des composants de puissance

Il existe de nombreux indicateurs optiques de température dans la littérature. On peut citer
parmi ceux-la luminescence, I’index de réfraction et la déflection de faisceaux laser et 1’effet
Raman. En ¢lectronique de puissance, les méthodes les plus souvent utilisées sont celles basées
sur la variation du rayonnement électromagnétique dans I’infrarouge (IR) de la puce en fonction
de la température. Ces méthodes requieérent des instruments tels que les capteurs IR, les
microscopes IR ainsi les caméras thermiques [16][17]. Ces méthodes nécessitent généralement
I’¢élimination d’une partie du boitier et du gel de protection pour avoir un acces a la surface du
composant. La caméra thermique présente 1’intérét de fournir maniére relativement simple des
cartes de température de la surface des composants. On peut ainsi observer le gradient de
température di a la structure méme du module, ou encore aux défauts présents dans 1’assemblage
tels que les bulles d’air (dénommeées voids), dans les brasures par exemple (Figure 3.11) [22].Une
autre méthode consiste a placer un matériau thermosensible directement en contact avec le module
de puissance. Les thermocouples et les thermistances sont généralement les plus utilisés bien que
d’autres solutions comme 1’usage des cristaux liquides ou encore du phosphore thermographique
existent dans la littérature.

Les méthodes présentées ci-dessus présentent 1’inconvénient de recourir a la modification de
I’intégrité physique du module, voire méme a son ouverture. L utilisation de méthodes électriques
permet d’éviter cela. Dans ce cas, une estimation de la température globale du composant est
effectuée a partir de la variation de ses propriétés électriques, appelées alors parametres électriques
thermosensibles. Le principal défaut de cette méthode est qu’elle ne permet pas d’obtenir une carte
de température des composants a I’intérieur du module, notamment lorsque celui-ci se composent
de plusieurs puces en parall¢le. Malgré tout, cette méthode est aujourd’hui largement utilisée par
les fabricants de modules de puissance, de méme que par tous les spécialistes du domaine pour

caractériser les modules de puissance.
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Figure 3.11 : Mesure infrarouge de la température en surface d'une puce IGBT corrélée a la présence d’un défaut
dans la brasure localisé entre la puce et le substrat
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3.8. Modélisation et simulation électrothermique du modéle MOSFET

Dans cette partie, nous allons présenter la démarche conduisant a 1’établissement d’un modele
¢lectrothermique pour déterminer la température de jonction Tj du transistor MOSFET de
puissance. Nous avons précédemment développé un modele électrique (Chapitre 1) qui décrit le
comportement ¢électrique du composant en fonction de sa température ainsi qu’un modele
thermique (Chapitre 2) qui décrit I’impédance thermique du transistor MOSFET en fonction du
temps. Ainsi, le modéle électrothermique sera constitué par le couplage et 1’interdépendance de
ces deux modeles. Le modele électrique permet de déduire la puissance dissipée dans le transistor
MOSFET. Cette dernicre est utilisée comme donnée d’entrée au modele thermique. Le modele
thermique calculera alors la nouvelle température du MOSFET qui agira sur le modéle électrique
par le biais de la conductance.

Une simulation électrothermique a été réalisée afin d'étudier I'évolution de la température de
jonction Tj en fonction du temps a température ambiante. Le schéma électrique du circuit hacheur
série sur charge inductive ainsi que son modele thermique sont montrés sur la Figure 3.12. Ce
schéma ¢lectrothermique basé sur les parametres électriques et thermiques a été¢ simulé avec le
logiciel Pspice. L’évolution de la température de jonction Tj du modele MOSFET au cours de sa

caractérisation a 30V/13A et 10kHz est représentée sur la Figure 3.13.
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Figure 3.12 : Schéma du circuit hacheur série avec prise en compte du couplage électrothermique
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Figure 3.13 : Evolution de la température de jonction Tj en fonction du temps pour le modéle du MOSFET
Nous pouvons déduire la température de jonction en fonction de la puissance dissipée et de

la période de I’impulsion appliquée grace au modele électrothermique développée. Nous pouvons

voir, dans la Figure 4.14, 1’évolution de la puissance dissipée dans le modele du MOSFET.
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Figure 3.14 : Evolution de la puissance dissipée dans le modéle du MOSFET

En établissant un modéle ¢€lectrothermique de transistor MOSFET de puissance, nous allons
nous intéresser a la fréquence de commutation Fc pour discuter de son effet sur la température de
jonction Tj. L’évolution de la température Tj du modéle du MOSFET en fonction de la fréquence
de commutation Fc a température ambiante est représentée sur la Figure 3.15. Nous pouvons

clairement remarquer l'effet de la fréquence Fc sur la forme d'ondes de la température de jonction
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du modele MOSFET. La fréquence de commutation Fc se répercute sur le modéle

¢lectrothermique et fait apparaitre des variations de températures de jonction. Celle-ci augmente

par exemple de 1,5°C lorsque la fréquence Fc passe de 10kHz a 20kHz.
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Figure 3.15 : Température de jonction du modeéle du MOSFET (a) fréquence de 10khz, (b) zoom sur l'intervalle
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Dans la partie suivante, nous détaillerons le comportement ¢lectrothermique de modéle

MOSFET en régime d’avalanche.

3.9. Les différents régimes de fonctionnement extrémes

Les composants semi-conducteurs de puissance doivent €tre robustes pour tenir au moins
quelques cycles de régimes extrémes pendant lesquels ils sont soumis aux fortes contraintes liées
a la présence simultanée des forts niveaux de tension et de courant. Sous ces circonstances, il
requiert de connaitre son aire de sécurité ou SOA (Safe Operating Area), définie comme [’aire
dans laquelle la trajectoire du point de fonctionnement dynamique peut se déplacer sans
défaillance du composant. Les aires de sécurité couramment employées sont les suivantes :

e L’aire de sécurité d’avalanche ASOA (Avalanche Safe-Operating-Area) dépend du
comportement du transistor MOSFET lors de commutations sous charge inductive sans
diode de roue libre. Ce cas peut se produire lorsque la diode de roue libre a été détruite et
se comporte comme un circuit ouvert. On peut alors définir une aire de sécurité trés
spécifique et qui est fortement liée a la RBSOA.

e L’aire de sécurité de court-circuit SCSOA (Short Circuit Safe-Operating-Area) dépend du
comportement du transistor MOSFET sous des conditions de fonctionnement en court-
circuit. le courant Ips augmente mais est limité par la valeur de la transconductance et la
tension de grille Vgs, ainsi que par le circuit extérieur. Certains constructeurs diminuent
parfois le Vpssat ou la transconductance afin de minimiser ce risque.

e L’aire de sécurité en mode linéaire FBSOA (Forward Biased Safe Operating Area) est une
caractéristique liée a la fermeture du composant et est définie par le courant maximal que
peut supporter le composant sans que celui-ci ne rentre dans un mode de défaillance menant

a la destruction du composant, alors qu’il y a saturation du courant.

3.9.1. Simulation en mode d’avalanche
3.9.1.1. Objectifs

L’étude de la commutation sur charge inductive sans la diode de roue libre d’un transistor
MOSFET permet I’é¢tude de la robustesse de MOSFET sous des conditions extrémes de
chargement électrique. A 1’ouverture du MOSFET, et en 1’absence de la diode de roue libre, le
courant ne pouvant pas circuler et décroitre a travers la diode manquante. Dans ces conditions, le
courant est obligé de traverser le MOSFET le mettant ainsi en régime d’avalanche. L’objectif de
ce test est de déterminer la possibilité d’un transistor MOSFET a supporter et a dissiper I’énergie

en fonctionnement d’avalanche.
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3.9.1.2. Circuit de test et résultats

La Figure 3.16 présente le circuit de test utilisé pour la simulation de la commutation de
transistor MOSFET sous charge inductive sans la diode de roue libre (test UIS (Unclamped
Inductive Switch)) et les chronogrammes pour 1’étude de la commutation [23], [24]. Nous nous
focaliserons plus particulierement sur la phase d’ouverture du MOSFET. Aprés cette phase
d’ouverture le transistor MOSFET se retrouve soumis simultanément a un fort courant et une forte

tension, I’entrainant dans le mode d’avalanche.

@ (b)
Figure 3.16 : (a) Circuit de test UIS (b) formes d’ondes associées
Lorsque le transistor MOSFET est a la mise en conduction, I’inductance L se charge et le
courant de drain Iq imposé par cette inductance augmente jusqu’a une valeur de test déterminée

Iav. Le courant de drain est exprimé par :

dl, _ Vop 4.1)
dt L

Lorsque le courant de charge a atteint la valeur Iav, le potentiel de grille diminue de fagon a
bloquer le transistor MOSFET. L’inductance L se décharge alors dans le transistor en forcant la
diode structurelle du composant a entrer en avalanche jusqu’a ce que la bobine se soit entiérement
déchargée. La diminution du courant d’avalanche Iav dans le transistor se fait selon la formule

suivante :
dID VA | VDD

L (4-2)

L'énergie dissipée par le transistor MOSFET pendant la durée de 1’avalanche est donnée par

la relation suivante :

| R VAV
E, =—LI;, —4— (4.3)
2 VAV _VDD

Avec Vv la tension d’avalanche, Vpp tension d’alimentation et Iay la valeur maximale du courant

d’avalanche.
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3.9.1.3. Résultats de simulation

La figure 3.17 présente les formes d’ondes du courant de drain Ips, la tension drain source, Vps
et la tension grille source Vgs pendant la phase d’avalanche du modele MOSFET lors d’un essai
non destructif. A la fin de la phase de conduction du modele MOSFET, le courant qui s’établit
dans le circuit est de ’ordre de 9A. Au début de la phase de blocage du modele MOSFET, la
tension drain source Vps croit brusquement pour atteindre la tension d’avalanche Vav qui est de
I’ordre de 43V. La phase d’avalanche persiste durant environ 15.6us. Pendant cette durée, le
courant de drain Ips qui a atteint sa valeur maximale au début de cette phase, décroit linéairement
vers z€ro avec une vitesse controlée par la tension d’avalanche V av comme illustré par I’équation
(4.2).

L’énergie dissipée pour la durée d’avalanche tav = 15.6us est estimée a 3, 73mJ. Cette derniere
est considérée comme étant 1’énergie critique supportée par le modele MOSFET avant la

défaillance.

30 i ! ! ! ! ! : !

20 4 H

Ipg (A) Vg (V) Vg (V)
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0,00 25.00p 50,000 75,000 100,00y

Temps (s)

Figure 3.17: Formes d’ondes lors du fonctionnement normal du modéle MOSFET en mode de commutation sous
charge inductive sans diode de roue libre.

La Figure 3.18 présente les formes d’ondes du courant de drain Ip, la tension drain-source, Vps
et la tension grille source, Vgs lors de la défaillance. Le défaut a lieu pour une durée tav = 20.75
us, ce qui correspond a une énergie dissipée €¢gale a E=10.36mJ. Au début de la phase d’avalanche,
le courant de drain Ip croit jusqu'a (ILmax = 15A) pendant que la tension d’avalanche est maintenue
a43V. Aprés la défaillance, le courant de drain ré-augmente significativement et la tension drain-

source Vps s’écroule brusquement a zéro.
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Figure 3.18 : Formes d’ondes lors d 'une défaillance du modele MOSFET en mode de commutation sous charge
inductive sans diode de roue libre.

3.9.2 Etude de Pinfluence de la résistance de grille avant la défaillance du modéle MOSFET

L’effet de la résistance de grille Rg sur la commutation sous charge inductive sans diode de
roue libre avant la défaillance du modéle MOSFET est présenté sur la Figure 3.19, pour différentes
valeurs de résistance Rg (6€2, 50Q et 100Q2). On peut voir sur cette figure que 'augmentation de

la résistance Rg a relativement peu d'effet.
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Figure 3.19 : Effet de la résistance de grille sur la forme d'ondes Vps, Ips et Vs lors du fonctionnement normal du
modele MOSFET
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3.9.3 Etude de Pinfluence de la résistance de grille sur la défaillance du modéle MOSFET
Afin de voir I’effet de la résistance de grille Rg sur la défaillance du composant, on se propose
d’étudier la variation des formes d’ondes du modéle MOSFET en fonction de la résistance de grille
qui varie pour les valeurs Rg (6€2, 50Q et 100€2) a une température de 25°C présentée par la Figure
3.20. On constate que I’augmentation de la résistance de grille Rg accélére la défaillance du modele
MOSFET dans ce mode de fonctionnement. Cela peut s’expliquer par le fait que I’augmentation
de la résistance de grille Rg affecte considérablement la pente d’ouverture de I’impulsion de grille,
prolongeant par 1a méme la mise en conduction du modéle MOSFET. En outre, elle affecte aussi
la pente dv/dt (la vitesse de commutation de tension). Ce temps supplémentaire de mise en
conduction du modeéle MOSFET induit une surcroissance de courant d'avalanche. Et donc, on peut
dire que I’augmentation de la résistance de grille augmente 1’énergie mise en jeu durant la phase

d’ouverture. Cela entraine a l'accélération de défaillance du modele MOSFET dans ce mode de

fonctionnement.
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Figure 3.20 : Effet de la résistance de grille sur la forme d'ondes Vps, Ips et Vgslors d une défaillance du modeéle
MOSFET
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3.10. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté la modélisation et la simulation d’un modéle
¢lectrothermique d’un transistor MOSFET de puissance. Ce modéle a été congu a partir d’un
couplage entre un mode¢le électrique modélisé par VDMOS et un modéle thermique modélisé par
un réseau Foster. La simulation de ce modele nous a permis d’estimer les températures de jonction
du transistor MOSFET de puissance. L’influence de la fréquence de commutation sur I’évolution
de la température de jonction du modéle MOSFET a été abordée. Les résultats ont montré que la
fréquence de commutation a une influence significative sur la température de la jonction. Le
modele é€lectrothermique a été testé sous des conditions extrémes de fonctionnement (régimes
d’avalanche). Les résultats de simulation obtenus nous ont permis d’avoir un apergu sur la
robustesse du modele MOSFET et sur leur mode de défaillance. En régime d’avalanche, le mode¢le
MOSFET présente une robustesse satisfaisante durant les tests. Il est arrivé a supporter un tel
régime contraignant durant environ 15.6ps sans défaillance. L’influence de la résistance de grille
Rg sur I’ouverture du MOSFET sous charge inductive sans diode de roue libre a été abordée. Les
résultats ont montré que I’influence de la résistance Rg reste moyennement significative sur la
défaillance du modele MOSFET de puissance dans de tels modes de fonctionnement.

Le mode¢le électrothermique du transistor MOSFET de puissance étant élaboré, le Chapitre

suivant va présenter la mise en application de ce modéle en régime de commutation.
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4.1. Introduction

L’objectif de ce chapitre est de présenter une étude comportementale d'un transistor MOSFET
de puissance en régime de commutation. Pour cela, nous avons choisi le modéle électrothermique
développé dans le Chapitre 3 comme support a I'étude. Dans la premiére partie de ce chapitre, nous
intégrerons ce modele dans un circuit hacheur sur charge inductive. Ce circuit nous permet de
comprendre les formes d’ondes pendant 'ouverture et la fermeture du transistor MOSFET. Dans
la deuxiéme partie de ce chapitre, nous étudierons I’influence des différentes inductances parasites,
résistance de grille Rg et la température ambiante sur le comportement dynamique du transistor
MOSFET pendant les phases de commutation, afin de déterminer ses limites de validité. Ensuite,
nous détaillerons la méthodologie de calcul des différentes grandeurs dynamiques telles que
I’énergie totale dissipée, la vitesse de commutation en tension (dv/dt) et en courant (di/dt).
Finalement, I’analyse des résultats des différentes simulations va permettre de conclure quant aux

performances et aux limites d'usage du transistor MOSFET étudié.

4.2. Les interrupteurs des puissances

Les interrupteurs sont des composants actifs qui permettent de réaliser des commutations au
sein d’un circuit électrique de facon spontanée pour une diode, ou contrdlée pour un transistor.
L’interrupteur se caractérise par des changements d’état répétés. Il posseéde un état bloqué pendant
lequel le courant le traversant est trés faible et la tension est celle de I’application, ainsi qu’un état
passant pendant lequel la tension aux bornes de l'interrupteur devient trés faible et laisse le courant
transiter (Figure 4.1 [1]). Dans le cas d’un composant idéal, Ik = 0 lorsque I’interrupteur est ouvert
et a I’opposé Vk = 0 lorsque I’interrupteur est fermé.

I

Vi
Y Ouvert

Vi
—P—(ﬁ »>—
I Ferme

K
A

(a) Syvmbole éloctr i,c|1;| (b)Y Caractir 1stigue stat i_|||j|.-
Figure 4.1: Représentation symbolique du principe de fonctionnement d 'un interrupteur

La complexité structurelle des semi-conducteurs impose d’affiner cette représentation a des
demi-segments qui sont inclus dans les axes. Cette représentation va faciliter la classification des
interrupteurs qui sera en fonction du nombre de demi-segments utilisés. Ils peuvent étre

représentés selon leurs caractéristiques de fermé / ouvert comme montré a la Figure 4.2 [2].

101



Etude et simulation d'un modéle MOSFET de puissance dans une cellule de commutation sur charge inductive

Iy
i3 u]m:uu ition
lPli Ii

Commutation
spontanée

Figure 4.2: Caractéristiques statiques d’un interrupteur de semi-conducteurs

Dans le domaine de 1'¢lectronique de puissance, les fonctions interruptrices sont réalisées par
des composants a semi-conducteur de puissance. Le principe de fonctionnement de ce type
d’interrupteur est basé sur la propriété de conduction unidirectionnelle des jonctions PN, des
contacts Schottky et des propriétés permettant le contréle du passage du courant (effet transistor,
effet de champ) [3]. Le comportement électrique des interrupteurs a semi-conducteur de puissance
en régime statique est celui d’une résistance non linéaire de valeur tres élevée a 1’état bloqué et
tres faible a 1’état passant.

Il existe de nombreux types d’interrupteurs de puissance avec des performances variées en
termes de rapidité, pertes en conduction et de tenue en tension. Nous pouvons les rassembler en
deux familles principales :

* les éléments non commandés tels que les diodes,

* les ¢éléments commandés a la fermeture et a I’ouverture tels que les transistors bipolaires a
grille isolée (IGBT), les transistors a effet de champ (MOSFET) et transistor bipolaire BJT
(Bipolar Junction Transistor).

La Figure 4.3 [5] présentée la répartition par domaines de la fréquence de commutation et de la
puissance des principaux types d’interrupteur de puissance se partageant le marché a 1’heure
actuelle. Ce sont en grande majorité des interrupteurs a base de silicium [4]. D’aprés la Figure 4.3,
ce domaine est actuellement dominé par la diode PN rapide, la diode Schottky et le transistor a

effet de champ a grille isolée (MOSFET).
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Figure 4.3: Principaux interrupteurs de puissance se partageant le marché en fonction de la puissance et de la fréquence de
commutation du convertisseur

En conclusion, les propriétés de commutation de la cellule sont fortement tributaires de la nature
des interrupteurs actifs utilisés, des caractéristiques de la charge ainsi que du type de commande.
En outre, le comportement réel d’un interrupteur prend une forte importance au sens du bilan

énergétique résultant de la somme des pertes en commutation et des pertes en conduction.

4.3. Commutation en électronique de puissance

Le principe de commutation dans le domaine de 1’¢lectronique de puissance consiste a maitriser
un flux d’énergie circulant dans le circuit et diriger celui-ci vers une charge ou vers élément de
stockage, a 1’aide de transistors. Généralement, Il existe deux types de commutation, la
commutation appelé dure [6] et la commutation appelé douce [2],[7],[8]. Ces deux termes font
référence aux conditions de commutation, dans la commutation douce la tension ou le courant aux
bornes du composant sont nuls, permettant des pertes minimales. Elle permet également la
suppression des surtensions induites par les éléments parasites ainsi que, dans certains cas, la
réduction des problémes de CEM [9]. Dans la commutation dure, la tension et le courant aux

bornes du composant sont non-nul, engendrant plus de pertes.

Puissanceystantanee

1
T Pertegommutation = 7

Commutation

dure
= Vili

[F Vidudt

Commutation
douce

[

- U a
Commutation \Jilll )

PVyI) Pty

Commutation douce

(a) Trajectoire de la commutation. (b) Signaux temporels.

Figure 4.4: Comparaison générale entre commutation dure et commutation douce a la mise de conduction d’un
semi-conducteur
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Pour ce qui est du comportement dynamique des composants semi-conducteurs, 1’origine de la
commutation, a la mise en conduction ou blocage, peut se faire suivant deux mécanismes duaux :
e La commutation spontanée
Elle s’opére obligatoirement lorsque le courant et la tension passant bloquée sont de signes
différents. Le courant ne peut exister tant que la tension aux bornes ne s’est pas annulée.
Inversement, la tension aux bornes de 1’interrupteur ne peut s’établir tant qu’un courant traverse
le composant. Le changement d’état ne s’établit que par passage d’un axe a 1’autre, soit par
I’annulation d’une des deux grandeurs (courant ou tension).
e La commutation commandée
Elle peut s’opérer lorsque le courant et la tension passant sont de signes identiques. Il est alors
possible de commuter entre I’ état passant et 1’état bloqué. Si le changement d’état est effectué alors
que le courant et la tension sont non nuls et par action sur le signal de commande, la commutation
est dite commandée. La figure 4.5 [10] représentés les modes de conduction des interrupteurs par

leurs caractéristiques statiques dans le plan (I/V).
IV I V I I V

(a) (b) () (d)

Figure 4.5: Caractéristiques statiques dans le plan (I/V) des composants semi-conducteurs de puissance
4.4. Circuit de commande pour le MOSFET de puissance

4.4.1. Commande de grille du MOSFET

Les transistors a effet de champ (MOSFET) sont commandés a 1I’ouverture et a la fermeture par
la valeur haute ou basse de la tension entre grille et source Vgs. Pour contréler la tension Vgs d’un
transistor MOSFET de puissance, un circuit de commande de grille ou driver est utilisé. Il existe

principalement deux types de commande, la commande en courant et la commande en tension

[11].

4.4.1.1. Commande en tension
Cette stratégie est la plus populaire pour les circuits de commande pour les transistors a effet
de champ tels que les MOSFETs, les JFETs et les HEMTs. La capacité d’entrée Ciss est chargée

ou déchargée par une source de tension commutable Vgs a travers la résistance de grille Rg.
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Figure 4.6: Circuit de commande de grille en tension

La puissance dissipée P4 dans le circuit de commande et dans la résistance de la grille R dépend

de la fréquence de découpage f et peut étre calculée a 1’aide de la relation (4.1).

P=V;C.f (4.1)

La source de tension commutable peut étre réalisée sous plusieurs formes présentées sur la
Figure 4.6 [12]. La premiére sur la figure 4.7(a) [12] utilise un demi-pont avec une alimentation
unipolaire afin de crée un signal de commande rapprochée unipolaire. La deuxiéme sur la Figure
4.7(b) [12] utilise un demi-pont avec une alimentation bipolaire afin de crée un signal de

commande rapprochée bipolaire.

VALIMI

Vaumz Vaumz
@ )

Figure 4.7: Topologies de commande en tension (a) commande unipolaire avec le push-pull, (b) commande
bipolaire avec le push-pull

4.4.1.2. Commande en courant

La commande en courant consiste a faire commuter I’ interrupteur de puissance avec une source
de courant, la source doit pouvoir fournir un courant négatif et positif avec une tension sur la
capacité de grille aussi bien négative et positive. La Figure 4.8 [11] présente le circuit de

commande de grille en tension.

Gate
capacitance

Figure 4.8: Circuit de commande de grille en courant
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En pratique, la source de courant est généralement réalisée avec une petite inductance et celle-

ci est pré-chargée avant la phase de commutation de I’interrupteur pour faire I’office d’une source

de courant. Les commutations a la fermeture et a ’ouverture de 1’interrupteur sont effectuées par

la résonance du circuit LC, cela permet de réduire la consommation du driver et de récupérer une

partie de |

’énergie.

La Figure 4.9 [13] présente un exemple d’un circuit de commande en courant avec les formes

d’ondes en fonctionnement. Le courant de ’inductance 1.z est charge pendant I’intervalle to-ti

avant chaque commutation et puis récupéré apres celle-ci.

%)
i
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Gate
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Intervals

i \
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Figure 4.9: (a) Circuit de commande de grille en courant, (b) formes d’onde de fonctionnement

Un exemple a été proposé par [14]. Présentée Figure 4.10, il utilise un circuit de commande en

courant avec une source de courant a base d’un amplificateur opérationnel. Ce driver permet

d’injecter un courant de grille avec un profil déterminé, sous une tension négative ou positive.

+ Ve

—Vir

1T

Figure 4.10: Commande en courant avec un asservissement en courant
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4.5. Utilisation du modéle électrothermique dans un hacheur sur charge
inductive.

Dans cette partie, nous allons utiliser le mode¢le électrothermique du MOSFET, développé dans
le Chapitre 3, dans un circuit hacheur sur charge inductive. Cela va nous permettre d’analyser les
différentes étapes durant a la mise en conduction et au blocage. Ces analyses se feront a partir du

circuit de la figure 4.11.

4.5.1. Le schéma d’un hacheur sur charge inductive

Dans ce paragraphe, nous allons chercher a analyser en détail la commutation d’'un MOSFET
de puissance sur charge inductive. Pour cela, nous allons partager la commutation en quatre phases
correspondant a des intervalles de temps donnés. Pour cela, nous allons utiliser le modele
¢lectrothermique développés dans le chapitre 3 afin de bien comprendre les différentes phases a la

fermeture et a I’ouverture du MOSFET de puissance (voir Figure 4.11).

5

MOSFET |

Figure 4.11: Circuit utilisé pour étudier la commutation

4.6. Analyse des différentes phases a la fermeture d’un MOSFET de puissance

Dans la simulation présentée au travers du schéma Figure 4.11, nous obtenons les formes
d’ondes temporelles des tensions et des courants a la fermeture du modele MOSFET de puissance

de la Figure 4.12
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Figure 4.12: Résultats de simulation a la mise en conduction du modéle MOSFET de puissance avec un hacheur sur
charge inductive.

e Phase 1:

Durant cette phase, le systéme de commande (circuits de grille) et de puissance (source de
courant représentant I’ouverture du canal) sont indépendants. La tension grille source Vs croit
jusqu'a la tension de seuil Vtu. Cette évolution de tension grille source Vgs étant liée a la charge
de la capacité d’entrée Ciss. Il est donc important de bien prendre en compte I'évolution de sa valeur

en fonction des deux potentiels Vps et Vgs [15].
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e Phase?2:

Durant cette phase, le MOSFET passe en régime linéaire, la diode étant toujours conductrice.
Le courant de canal Icanal évolue et passe d’une valeur quasi-nulle a approximativement la valeur
Ip. La commutation en courant peut s’opérer car la tension grille source Vs, ayant atteint la tension
de seuil Vr, continue d’augmenter, ce qui a pour effet d’ouvrir le canal. Cette ouverture du canal
peut s’effectuer jusqu’a avoir atteint Io, la tension grille source Vgs atteint alors le « plateau Miller
» Vplaeaw. Durant cette phase, il est intéressant de tenir compte de I’évolution non linéaire des
valeurs des capacités en fonction de Vgs et Vps et d’affiner la modélisation de la fonction de
transfert entre le systéme de puissance et de commande.

e Phase3:

Le courant de canal Icana a déja atteint une valeur proche de Io. La tension grille source Vgs qui
a atteint le « plateau Miller » Vp, ne peut plus évoluer tant que la tension drain source Vps n’a pas
atteint la tension Vps-on = (Rps(on)*1canal). Le courant de commande Ig qui évolue en fonction de la
capacité Ciss continue son évolution mais la tension drain source Vps commencant a évoluer, ce
courant I passe en priorité dans la capacité grille drain Cgs qui se charge avec un niveau de courant
atteignant Ig pendant que la capacité grille source Cgs voit son courant décroitre jusqu’a s’annuler.
Une fois le courant dans la capacité Cgs annul€, le courant dans la capacité Cop est quasi-contant
et égal a I ce qui conduit a une dérivée quasi-constante sur la commutation en tension. Pendant
cette phase, la capacité Cps se décharge et ralentit la charge de la capacité Cgp mais permet une
ouverture du canal supérieure au courant de charge Io.

e Phase4:

Une fois que la tension drain source Vps atteint la tension Vds.on = (Rps(on)*lcanal), 1€ circuit de
circuit de commande et le circuit de puissance se découplent de nouveau. C’est-a-dire que le
courant dans la capacité grille drain Cgp s’annule et le courant de grille I circule dans la capacité
grille source Cgs. La tension Vgs évolue vers son niveau final (couramment 4.5V), tandis que le
courant Ig décroit jusqu’a s’annuler. La croissance de la tension grille source Vgs permet ainsi une

ouverture plus importante du canal du MOSFET.

4.7. Analyse des différentes phases a I’ouverture d’un MOSFET de puissance
Dans la simulation présentée au travers du schéma Figure 4.11, nous obtenons les formes

d’ondes temporelles des tensions et des courants a 1’ouverture du modele MOSFET de puissance

de la Figure 4.13.

109



Etude et simulation d'un modéle MOSFET de puissance dans une cellule de commutation sur charge inductive

VsV

T T
20.0u 50.0p ,0p

0,05

30.2p

0,040 +
0,08
-0, 10 4

0,15 4

It AD

#3201

0,254

0,30

35 T T
50,00 S0, 04 0.1p

T T

i
i
|
|
|
|
|
i
] ]
I 1
i
for o}
HH
-
: - E
P,y 50.1p A0,1u
|
: T T
|
|
|
1
]
]
|
|
|
|
1
|
|
|
1

Lt D

54

0,0 4

0,54

=10+

-1.5
50,004 -1

T T T
AT $0.101 S0.15p 50,200

Temps (s)

Figure 4.13:Résultats de simulation d 'un blocage du modeéle MOSFET de puissance avec un hacheur sur charge
inductive.

e Phasel:

Durant cette phase, les circuits de commande et de puissance sont indépendants. La tension
grille source Vgs commence a décroitre jusqu’a la tension Vplaeau. Cette évolution de tension Vags
étant liée a la décharge de la capacité Ciss. Le courant de canal Icanal €st quasiment égal au courant
de charge Io. La tension drain source Vpg ne change pas et reste égale a Vds-on = (Rps(on)*Icanal).

e Phase?2:

Durant cette phase, le modeéle du MOSFET passe en régime linéaire, la diode étant toujours

bloquée. Le courant de canal Icanal ne change pas et reste égal a la valeur du courant Ich. La tension
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grille source Vs, qui a atteint la tension Vplateau, N€ peut quasiment plus évoluer tant que la tension
drain source Vps n’a pas enticrement commutée et atteint la tension Vpc. Le courant de grille Ig,
qui est fonction de la capacité d’entrée Cis, continue son évolution mais la tension drain source
Vps commengant a évoluer, ce courant I passe en priorité dans la capacité grille drain Cop pendant
que la capacité grille source Cgs voit son courant décroitre jusqu’a s’annuler. Une fois le courant
dans la capacité Cgs annulé, le courant dans la capacité Cgp est quasi contant et égal a Ig ce qui
conduit a une dérivée quasi-constante sur la commutation en tension. Pendant cette phase, la
capacité drain source Cps se charge et ralentit la charge de la capacité grille drain Cgp mais permet
une fermeture du canal plus importante que le courant Io.

e Phase3:

Durant cette phase, le MOSFET reste en régime linéaire, la diode devient conductrice. Le
courant de canal lcanal évolue du courant Io @ un courant quasi-nul. La tension drain source Vps
n’évolue pas et reste environ égale a la tension Vpc. La tension grille source Vs diminue pour
passer d’une tension Vjplaeau jusqu’a atteindre la tension de seuil Vtn, ce qui signifie que le canal
du MOSFET se pince jusqu’a sa fermeture compléte.

e Phase4:

Durant cette phase, Le circuit de commande et le circuit de puissance sont a nouveau découplés.
La tension grille source Vgs (tension de commande) part de la tension de seuil Vry et tend vers
son niveau final. Cette évolution de tension grille source Vgs étant liée a la charge de la capacité
d’entrée Cis. Le courant de canal lcanal est quasi-nul. La tension drain source Vps ne change pas et
reste égale a la tension Vpc.

Apres I’analyse des différentes étapes du modeéle MOSFET durant a la mise en conduction et
au blocage, nous allons nous intéresser dans la prochaine partie a 1’impact des différents
parametres électriques (résistance de grille Rg, inductances parasites et température ambiante) sur

les phases de la commutation du modele MOSFET de puissance.

4.8. Etude de l’influence des différents paramétres du MOSFET sur la forme
d’onde.

Dans cette section, nous allons mener une étude d'une cellule de commutation qui comprend un
MOSFET. 1l est en effet crucial de savoir sur quels parametres il faut intervenir pour équilibrer au
mieux les tensions et les courants commutés. Tout au long de cette étude, la simulation sera pour
nous un outil essentiel qui nous permettra de faire varier aisément les paramétres intervenant au
cours des phases de commutation (Résistance de grille Rg, inductances parasites et température).

Ainsi cela nous apportera une meilleure compréhension de la commutation en nous permettant
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d'évaluer la sensibilité des formes d'ondes (courant et tension) par rapports aux divers parametres

intervenant au cours des phases de commutation.

4.8.1. L’influence de la résistance de grille sur les phases de la commutation

La résistance de grille Rg a un impact important sur les performances dynamiques des
transistors. En effet, la résistance R affecte la constante de temps de charge de grille et par
conséquent détermine la limite de la vitesse de commutation. Ici la simulation permet de varier
facilement la résistance de grille Rg, et ainsi d'évaluer 1’effet de ce paramétre pour différentes
phases de commutation. Nous avons réalisé une série de simulations. Pour chaque simulation, nous
avons gardé constantes les valeurs des inductances parasites du MOSFET, la résistance de grille
Rg, dont la valeur est réglée a 100% ,150% et 200% de sa valeur typique. Nous observons I’impact
de ces variations sur les formes d’ondes. La Figure 4.14 et la Figure 4.15 montrent les formes
d’ondes de la tension et du courant du modele MOSFET de puissance lorsqu’il commute 15V/2.5A
a la fermeture et a I’ouverture. Nous remarquons qu’une résistance de grille Rg élevée, de 12Q
permet effectivement de ralentir les commutations en tension et courant. Par conséquent, les temps

de commutation étant rallongées et donc les énergies par commutation Esw sont plus importantes.
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Figure 4.14: Résultats de simulation d’une fermeture du modele MOSFET pour différentes valeurs de la résistance
de grille Rg
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Figure 4.15: Résultats de simulation d’une ouverture du modele MOSFET pour différentes valeurs de la résistance

de grille Rg

4.8.2. Influence des différentes inductances parasites

L’influence de la résistance de grille R ayant été vérifiée, nous nous sommes intéressés ici a
I’impact des inductances parasites sur les phases de la commutation. Pour ce faire, nous avons
conservé le montage hacheur précédemment utilisé. La tension d’alimentation a été maintenue a
15V, la tension de commande a été fixée a 4.5V et la résistance de grille & 6€2. Nous avons fait
varier les inductances parasites de 1 a 50nH. Les inductances parasites a analyser sont
l'inductance parasite de grille Lg, I'inductance parasite de drain Lp et l'inductance parasite de

source Lsg.

4.8.2.1. L’influence de ’inductance parasite Lc sur les phases de la commutation

Dans ce paragraphe, nous nous sommes intéressés a l’impact possible de la variation de
I’inductance Lg sur les phases de la commutation. Pour ce faire nous avons repris le montage
hacheur précédemment utilisé (Figure 4.11). Nous avons fait varier I’inductance parasite Lg de
maniere a couvrir un domaine allant de 1nH a 50nH. Le courant maximum dans le mode¢le
MOSFET est de 2.5A tandis que la tension maximale est de 15V. La tension de commande est de
4.5V et la résistance de grille Rg a une valeur de 6Q2. Comme nous pouvons 1’observer dans la

Figure 4.16 et la Figure 4.17), 'impact d’une augmentation de 1’inductance parasite Lg sur les
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formes d’ondes du modele MOSFET de puissance est assez négligeable a la fermeture et a

I’ouverture.
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Figure 4.16: Résultats de simulation d’une fermeture du modele MOSFET pour différentes valeurs d’inductance Lg
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4.8.2.2. L’influence de ’inductance parasite Lp sur les phases de la commutation
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Figure 4.19: Résultats de simulation d’une ouverture du modéle MOSFET pour différentes valeurs d’inductance Lp
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Comme nous ’avons fait pour 1’inductance parasite Lg, nous avons étudi¢ I’influence de
I’inductance parasite Lp sur les phases de la commutation. Nous avons fait varier les valeurs de
I’inductance parasite Lp entre InH et 50nH. Comme nous pouvons I’observer dans la Figure 4.18
et la Figure 4.19, cette inductance a une influence faible sur les formes d’onde de commutation a
la fermeture et a I'ouverture du modéle MOSFET de puissance, ce qui diminue les vitesses de

commutation en courant (di/dt) et en tension (dv/dt).

4.8.2.3. L’influence de ’inductance parasite Ls sur les phases de la commutation

Afin d’étudier I’impact de I’inductance parasite Ls sur les phases de la commutation du modéle
MOSFET nous ’avons fait varier entre InH et 50nH lorsqu’il commute 15V/2.5A a la fermeture
et a 'ouverture. Comme nous pouvons ’observer dans la Figure 4.20 et la Figure 4.21, cette
inductance influence fortement a la fermeture et a I'ouverture du modele MOSFET de puissance.
En effet, I’augmentation de 1’inductance parasite Ls a pour premier effet d’augmenter le retard a
I’amorgage. Par conséquent, lorsque I'on augmente les valeurs de 1’inductance Ls, cela affecte

directement les vitesses de commutation en courant (di/dt) et en tension (dv/dt).

n
<
[
A
oo
|
1
-
-
-
|
4

LS= InH
[——Lg=25nH|....

—Lg=50nH

V(W)

T T T T T i f T T T
0,0 20,0n  40,0n  60.0n  80,0n 100,0n 120,0n 0,0 20,0n  40,0n  60.0n  80,0n 100,0n 120.0n

Temps (s) Temps (s)
T T T T T T T T T T T
15 < e ;
Lg=InH
——Lg=25nH] b
12 : B i
——Lg= 50nH

——L¢ 1nH
—1~25nH
—1=50mH

Ipg(A)

T I T T T T T T T T l
0,0 20,0n 40,0n 60,0n 80,0n 100.0n 120.0n 0,0 20.0n  40,0n  60.0n 80.0n  100,0n 120,0n
Temps (s) Temps (s)

Figure 4.20: Reésultats de simulation d’une fermeture du modele MOSFET pour différentes valeurs d’inductance Ls

116



Etude et simulation d'un modéle MOSFET de puissance dans une cellule de commutation sur charge inductive

—Lg=1nH
——Lg=25nH
—— Lg=50nH|

las(A)

-1 ;

T T '035 T T T T
50.00u 50,05u 50.10u 50,15u 50,20u 50,00 50,05u 50.10p 50,15p 50,20u
Temps (s) Temps (s)
35 - T T T T T T 3.0 T T T
301 —Lg=1nH | ]
254 A . ——L¢=25nH] 4

;
%
Z

IpglA)

T T T I " I
50,00p 50,051 50,10 50,15u 50,20u 50,00u 50,05u 50.10pn 50,15u 50,201

Temps (s) Temps (s)

Figure 4.21: Résultats de simulation d’une ouverture du modele MOSFET pour différentes valeurs d’inductance Ls.

4.8.3. L’influence de la température sur les phases de commutation

L’influence des variations de résistance de grille et les inductances parasites ayant été vérifiée,
nous nous sommes intéressés a I’impact des variations de la température sur les phases de la
commutation. Pour ce faire, nous avons conservé le montage hacheur précédemment utilisé. La
tension d’alimentation a été maintenue a 15V, la tension de commande a été fixée a 4.5V et la
résistance de grille a 6Q2. Nous avons fait varier la température de 25°C a 125°C. Les Figures 4.22
et 4.23 présentent les résultats de simulation d’une fermeture et d’une ouverture du modele
MOSFET. En effet, la comparaison des parameétres transitoires en commutation pour différentes
températures de travail montre que I’influence de la température sur la phase de la commutation a

la fermeture et a I’ouverture du modele MOSFET est faible.

117



Etude et simulation d'un modéle MOSFET de puissance dans une cellule de commutation sur charge inductive

5 T T T 0.35 T T T T g T T
44
34
= : =
E oo ; : =
= —T=257C -
—T=T75%C |~
11 —T1=125°C g
04 4
T T T T T T
0.0 20.0n 40,0n 60,0n 80.0n 0,0 20,0n 40.0n 60.0n 80.0n
Temps (s) Temps (s)
15 ; : ! i T T |
——T=25°C
124 —— T=75°C ] -
—T=125°C
- 9~ : ! ; i - - — = 1 R
> ) p— T 500
% @ —T=T50C
> 61 ¥ ——T=125°C| "]
34 4
i i
T T T T T T
0.0 20.0n 40.0n 60.0n 80.0n 0.0 20.0n 40.0n 60.0n 80.0n
Temps (s) Temps (s)

Figure 4.22: Résultats de simulation d’'une fermeture du modele MOSFET pour différentes valeurs de la température
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Figure 4.23: Résultats de simulation d’une ouverture du modele MOSFET pour différentes valeurs de la température
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4.9. Calculs de (dv/dt), (di/dt) et de I’énergie dissipée par commutation

Dans cette partie, nous allons effectuer sur la cellule de commutation utilisée au paragraphe
4.5.1 un ensemble de simulations destinées a connaitre I’influence de différents éléments
(I'inductance parasite Ls, la résistance de grille Rg et la température ambiant Ta.) sur ses vitesses
de commutation en tension (dv/dt) en courant (di/dt) et I’énergie dissipée. Grace a cette étude, il
sera possible de connaitre la plage de variation dans laquelle chaque paramétre peut évoluer sans
affecter le comportement du transistor MOSFET. Nous utiliserons la figure 4.24 pour déterminer

le calcul des différentes grandeurs dynamiques (vitesse de commutation et I’énergie dissipée).
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. 23
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Figure 4.24: Protocole de calcul

La vitesse de commutation en tension (dv/dt) et en courant (di/dt) est calculée entre 10% et 90%
des grandeurs commutées respectives de la tension drain source Vps et du courant drain source
Ips. ton €t tof présentent respectivement la durée de mise en conduction et celle du blocage. Elles
sont estimées entre les instants ou les grandeurs commutées sont a 10% de leurs valeurs
maximales.

Dans une cellule de commutation de type hacheur série, les évolutions du courant et de la
tension au niveau du transistor sont idéalement celles indiquées a la Figure 4.25. L’énergie dissipée
a chaque commutation peut étre fragmentée en énergie dissipée pendant la phase d’amorgage (Eon)
et celle dissipée pendant la phase de blocage (Eofr). Chacune de ces énergies est calculée par

I’équation (4.2) et (4.3)[16], [17]

t,,+t
A4 r,I
E, = VDS'IDS(on)' > 4.2)
t,,+t
1 rV
Eaf =Vps- DS(off) > (4.3)
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Vbs Vps

Pcond ) E Poﬁ

Figure 4.25: (a) Cycles de commutation et (b) évolution des pertes instantanées dans un MOSFET au cours d’une
peériode de fonctionnement

Les pertes par commutation sont exprimées en fonction des énergies engendrées lors de

I’ouverture et de la fermeture [18], [19], telles que :

Py =P, +Py =(E, +E,).f., (4.4)

En outre, la vitesse de commutation en tension (dv/dt) et en courant (di/dt) est estimée par

I’équation (4.5) et (4.6).

(ﬂj_lmw%—zmlo% @.5)

dt) 1, 90%—1, 10% '

(@j_ Vps90% —V s 10% “6)
dr) 1, 90%—1, 10% '

4.9.1. Effet de la résistance de grille Rc

Les vitesses de commutation en tension et en courant sont tracées en fonction de la résistance
de grille Rg. La résistance Rg est arbitrairement fixée a 12€2, dans le seul but de montrer la forte
influence de cette derniére sur les vitesses de la commutation. Les inductances parasites sont fixées
a une valeur faible 1nH et la température ambiante a 25°C. Les vitesses de commutations en
tension (dv/dt) et en courant (di/dt) du modéle MOSFET de puissance sont présentées en Figure
4.26 et la Figure 4.27. La résistance de grille Rg a un effet significatif sur les vitesses de
commutation, une résistance de grille Rg ¢€levée a la commutation permet une réduction trés

importante des vitesses de commutation en tension et en courant a la fermeture et a I’ouverture.
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Figure 4.26: Evolution de (dv/dt) a la fermeture et a l'ouverture selon le choix de la résistance de grille Rg
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Figure 4.27: Evolution de (di/dt) a la fermeture et a l'ouverture selon le choix de la résistance de grille R¢

La figure 4.28 illustre les énergies dissipées par commutation du modéle MOSFET en fonction
de la résistance de grille Rg. Nous pouvons observer que les énergies dissipées a 1’amorgage
augmentent avec Rg et avec elles I’énergie totale (Eon + Eofr). Cela montre, sur cette plage de

variation de la résistance de grille un effet plus significatif de Rg a I’amorcage qu’au blocage sur

les énergies totales.
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Figure 4.28: Distribution de I’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes valeurs de Rg

4.9.2. Effet de la température Ta

L’effet de la température ambiante est évalu¢ sur les caractéristiques dynamiques du modele
MOSFET, sous une tension de bus continu de 15V, a un courant Io= 2.5 A, avec une résistance de
grille Rg = 6Q et a différentes températures ambiantes variant de 25°C a 125°C. Comme montre
les Figure 4.29 et Figure 4.30, nous pouvons voir que la vitesse de commutation en tension (dv/dt)
et en courant (di/dt) augmente peu avec la température pendant la phase de mise en conduction,
tandis qu’ils diminuent lors de la phase de blocage. Cet effet pourrait étre reli¢ a la diminution de

la tension de seuil, Vtn, avec la température.

P I [ — : ik e Teain T Tain  [E—_

. ' . I (dv/dO) gy .

dv/dt (KV/us)

T
50 75 100 125

Température (°C)

Figure 4.29: Evolution de (dv/dt) a la fermeture et a l'ouverture selon le choix de la température
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Figure 4.30: Evolution de (di/dt) a la fermeture et a l'ouverture selon le choix de la température
La Figure 4.31 présente I’évolution des énergies par commutation du modele MOSFET et

montre des énergies totales relativement peu dépendantes de la température. Ces résultats montrent

un excellent comportement du modeéle MOSFET a haute température.

Energie de commutation (1)

0 25 50

Température (°C)

Figure 4.31: Distribution de I’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes température, Vps= 15V et
I=2.54

4.9.3. Effet de ’inductance parasite Ls

Dans ce qui suit, nous allons nous intéresser a I’impact des valeurs de 1'inductance parasite Ls
sur les vitesses de la commutation. La valeur maximale que peut prendre 1’inductance Ls dans
notre simulation est arbitrairement fixée a SOnH. Cela dans le seul but de montrer la forte influence
de cette derniere sur les vitesses de commutation. La résistance de grille Rg sont fixée a une valeur
faible 6Q et la température ambiante a 25°C. Les vitesses de commutations en tension (di/dt) et en
courant (di/dt) du modéle MOSFET de puissance sont présentées en Figure 4.32 et Figure 4.33.

L’inductance parasite Ls agit sur les vitesses de commutation en tension (dv/dt) et en courant
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(di/dt) a la fermeture et a I’ouverture. Elle ralentit la commutation considérablement pour une

I’inductance parasite Ls élevée.

- (v dn,
I (v /d),pr

25

Inductance parasite Ly (nH)

Figure 4.32: Evolution de (dv/dt) a la fermeture et a l'ouverture selon le choix de l'inductance parasite L
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Figure 4.33: Evolution de (di/dt) a la fermeture et a l'ouverture selon le choix de l'inductance parasite L
La figure 2.34 présente 1’évolution des €nergies par commutation du modele MOSFET et
montre des énergies totales dépendantes de 1’inductance parasite Ls. Ces résultats montrent que

I’inductance parasite Ls est responsable de 1’augmentation de 1’énergie par commutation lors de

I'ouverture et, a moindre mesure, lors de la fermeture.
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Figure 4.34: Distribution de |’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes valeurs de Ls

4.10. Conclusion

Ce chapitre a été consacré a 1’étude des performances dynamiques de transistors MOSFET de
puissance. Pour cela, une série de caractérisations dynamiques a été réalisée en prenant en compte
I’influence d'inductances parasites, de la résistance de grille et de la température ambiante sur les
phases de commutation, les pertes par commutations ainsi que sur la vitesse de commutation en
tension (dv/dt) et en courant (di/dt). Les essais en commutation ont été effectués en configuration
hacheur série. Les premiers résultats présents dans ce chapitre concernent I’effet des inductances
parasites, notamment I’inductance parasite Ls, sur les formes d'ondes du modele MOSFET.
L’inductance parasite Ls a un effet important sur les vitesses de commutation en tension (dv/dt) et
en courant (di/dt) du modeéle MOSFET, notamment sur le (dv/dt) a la mise en conduction et sur
(di/dt) au blocage. En outre, ces résultats montrent aussi que 1’inductance parasite Ls est
responsable de I’augmentation des pertes par commutation a I'ouverture et, dans une moindre
mesure, a la fermeture. D’autres résultats présents dans ce chapitre concernent ’effet de la
résistance de grille Rg sur le modéle MOSFET. Ils montrent que la résistance de grille Rg agissait
principalement sur les vitesses de commutations. En effet, une augmentation de la résistance Rg a
fait diminuer le (dv/dt) et le (di/dt) a la mise en conduction ainsi qu’au blocage. En outre, les
énergies dissipées a I’amorgage augmentent avec la résistance de grille Rg et avec elles les pertes
totales (Eon + Eofr). Le troisiéme paramétre évalué est la température ambiante. Elle n’a pas d’effets
importants sur les vitesses de commutation (dv/dt) et (di/dt) du modeéle MOSFET a la mise en
conduction ainsi qu’au blocage. Aucune évolution notable des pertes par commutation avec la
température. Ces résultats montrent un excellent comportement du modéle MOSFET a haute
température. Enfin, ces diverses conclusions vont nous permettre de définir la résistance de grille
Rg et I’inductance parasite Ls permettant d’optimiser le modeéle du transistor MOSFET de

puissance étudié.
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Conclusion générale et perspectives

L’ensemble des travaux effectués dans le cadre de cette thése a eu pour objectif de contribuer
a I’¢tude de la modélisation électrothermique du transistor MOSFET de puissance pour
I’estimation la température de la jonction, ainsi 1’étude de la dynamique du MOSFET en régime
de commutation.

Le premier chapitre de ce mémoire a présenté¢ la modélisation électrique d’un transistor
MOSFET de puissance. Dans un premier temps, nous avons présenté le principe de
fonctionnement d’un transistor MOSFET, ainsi que les différentes structures de ce transistor. Nous
avons également étudié ’influence de la température sur les différents paramétres (Résistance a
1”état passant, Tension de claquage, Concentration des porteurs intrinséque, etc.). Il a été constaté
que lorsque ces différents parametres augmentent avec la température. Dans un second temps,
nous avons présenté une méthodologie pour 1’extraction des paramétres statique et dynamique
d’un transistor MOSFET de puissance basée sur la fiche technique du constructeur. Le modele
¢lectrique développé est suffisamment précis pour permettre des simulations statique et
dynamique. Il est paramétrable directement a partir de la fiche technique et ne nécessite pas un
recours a la mesure. Finalement, une trés bonne concordance entre les simulations et les données
fournies par le fabricant a été observée aussi bien en régime statique qu’en régime dynamique.

Le second chapitre de ce mémoire a été consacré a la modélisation thermique du transistor
MOSFET de puissance. Dans un premier temps, nous avons décrit les différentes stratégies de
modélisation thermique des composants semi-conducteurs de puissance qui existent dans la
littérature ainsi que les différents travaux qui ont traité la modélisation thermique de ces
composants. Nous avons choisi la méthode thermique approximés (réseaux RC) qui correspond
bien a notre approche. Pour la détermination précise des parametres du modele thermique de
transistor MOSFET de puissance, nous avons développé une approche bas¢ sur 1’algorithme
d’Optimisation par Essaims Particulaires (OEP) pour construire un modé¢le mathématique qui
permet d’estimer l'impédance thermique du transistor MOSFET a I’aide de la fiche technique du
constructeur. Finalement, les résultats de simulation de I’impédance thermique transitoire a partir
dumodéle du transistor MOSFET de puissance ont été comparés aux caractéristiques d’impédance
thermique transitoire fournies dans la documentation du fabricant, ont montré une trés bonne
concordance, ce qui prouve la validité¢ de la méthode proposée.

Dans le troisieme chapitre, nous avons présenté¢ la modélisation électrothermique et la

simulation d’un MOSFET de puissance. Ce modéle a été congu a partir d’un couplage entre un
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modele électrique modélisé par VDMOS et un modéle thermique modélisé par un réseau Foster.
La simulation de ce modéle nous a permis d’estimer la température de jonction du transistor
MOSFET de puissance. L’influence de la fréquence de commutation sur 1’évolution de la
température de jonction du modele MOSFET a été abordée. Les résultats ont montré que
I’influence de la fréquence de commutation influe significativement sur la température de jonction.
Le modele ¢électrothermique a été testé sous des conditions extrémes de fonctionnement, (régimes
d’avalanche). Les résultats de simulation obtenus nous ont permis d’avoir un apergu sur la
robustesse du modele MOSFET et sur leur mode de défaillance. En régime d’avalanche, le modele
MOSFET a présenté une robustesse satisfaisante durant les tests. Il est arrivé a supporter un tel
régime contraignant durant environ 15.6ps sans défaillance. L’influence de la résistance de grille
sur I’ouverture de modele MOSFET sous charge inductive sans diode de roue libre a ét¢ abordée.
Les résultats ont montré que I’influence de la résistance de grille Rg reste moyennement
significative sur la défaillance du MOSFET dans de tel mode de fonctionnement.

Le quatrieme chapitre a été consacré a 1’étude des performances dynamiques de transistors
MOSFET de puissance. Pour cela, une série de caractérisations dynamiques a été réalisée en
prenant en compte I’influence d'inductances parasites, de la résistance de grille et de la température
ambiante sur les phases de commutation, les pertes par commutations ainsi que sur la vitesse de
commutation (dv/dt) et (di/dt). Les essais en commutation ont été effectués en configuration
hacheur série. Les premiers résultats présents dans ce chapitre ont concerné I’effet d'inductances
parasites sur le modele MOSFET, notamment L’inductance parasite Ls. L’inductance Ls eu un
effet important sur les vitesses de commutation (dv/dt) et (di/dt) du modéle MOSFET, notamment
sur le (dv/dt) a la mise en conduction et sur (di/dt) au blocage. En outre, ces résultats montrent
aussi que I’inductance parasite Ls est responsable de 1’augmentation des pertes par commutation
a l'ouverture et, dans une moindre mesure, a la fermeture. D’autres résultats présents dans ce
chapitre concernent 1’effet de la résistance de grille Rg sur le modéle MOSFET. Nous avons vu
que la résistance de grille Rg agissait principalement sur les vitesses de commutations. En effet,
une augmentation de la résistance Rg a fait diminuer le (dv/dt) et le (di/dt) a la mise en conduction
ainsi qu’au blocage. En outre, les énergies dissipées a ’amorcage augmentent avec la résistance
de grille Rg et avec elles les pertes totales (Eon + Eoff). Le troisiéme paramétre évalué est la
température ambiante. Les résultats ont montrés qu’elle n’a pas eu d’effets importants sur les
vitesses de commutation (dv/dt) et (di/dt) du modele MOSFET a la mise en conduction ainsi qu’au
blocage. Il n’y a aucune évolution notable des pertes par commutation avec la température. Ces
résultats montrent un excellent comportement du modéle MOSFET a haute température.

Pour conclure sur ce mémoire de thése, nous proposons quelques perspectives pour la poursuite

des travaux réalisés. Une premiere perspective concerne un algorithme intelligent d’extraction des
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parametres statique et dynamique des transistors MOSFET de puissance. Cela permettra de réduire
considérablement le temps nécessaire a I’extraction des paramétres. Une autre perspective a ce
travail concerne une étude plus compléte sur la robustesse d’un transistor MOSFET de puissance
en régime de court-circuit. Enfin, la troisiéme perspective porte sur la modélisation des
composants a grands gaps tels que le SiC MOSFET (Silicon Carbide Metal Oxide Semiconductor

Field-Effect Transistor) ainsi que 1’évaluation de leurs performances.
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1. Techniques d’extraction des paramétres du modéele MOSFET de puissance
1.1.Extraction des paramétres statiques

Dans cette partie nous présentons la méthode d’extraction des paramétres statiques pour le

modele électrique développé.

1.1.1. Extraction de la tension du seuil Vru

A partir de la caractéristique statique courant-tension de la fiche technique du constructeur, il

est possible d’extraire la tension seuil. Elle est approximée a 2 V pour une température de 25°C.

50

40 /

30

20 J

- Drain Current (A)

D
=
&
i
e
o
o
h\

0 :
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 25 3.0 35

Vgs - Gate-to-Source Voltage (V)

Figure 1.1 : Caractéristiques de transfert typique du MOSFET SI7390DP
1.1.2. Extraction du parameétre 0

0 est un parameétre de correction qui permet de tenir compte de la réduction de la mobilité des
porteurs de charge (€électrons) dans le canal due au champ électrique transversal lorsque la tension
de grille Vgs augmente. Pour estimer une valeur du parametre 0 il suffit de prendre I’expression
approchée du courant Ip en linéaire donné par :

k. V5
(VG _VTH)VDS_$

psat

1460 (Vs =V ) (4.

IDS = kplin

Pour une tension Vps donnée dans la zone linéaire, on prend deux valeurs de courant Ip1, Iz et

les tensions de Vgs1 et Vgsz qui leur correspondent :

k linVDZS
(VGSI_VTH)VD - ;)k
b :k 4 psat 1.2
DS1 plin 1+9(VG51 _VTH) ( )
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2
kplin VDS

2k
psat (1 3)

(VGS2 _VTH)VD -

Iy, =k
o 1+ H(Vcsz Vi )

Les deux dernieres équations (1.2) et (1.3) nous permettent de calculer une valeur initiale du

parametre 0 :

V V
IDSZ((VGM_VT )_gsj_IDSl((VGSZ_VT )_ESJ

14

Vv
Ipsi (Vos: _VTH)((VGSZ _VTH)_gSj_IDsz (Vas2 _VTH)((VGSI -V )_gsj

(1.4)

0=

Nous avons appliqué 1’expression précédente sur les caractéristiques statiques mesurées du
MOSFET (SI7390DP). Pour les deux points (Ip1 = 12A, Vgsi = 3V) et (Ip2 = 18A, Vgs2 =4V), on

calcule une valeur initiale = 0.75V"! pour Vps=0.25V.

Ves= Hlthruét\.’
<
T 3
@
E
3
(5]
£
£
a
(=]
1 2 3 4 5

Vps - Drain-to-Source Voltage (V)

Figure 1.2 : Caracteéristiques statiques du MOSFET SI7390DP (25°C)

1.1.3. Extraction des parameétres de la transconductance (Kpiin et Kpsat)

Apres la détermination de La tension de seuil V1 et parametre de correction 6, on peut
déterminer la transconductance Kpsat @ partir de I’équation (1.5) en prenant une valeur de la tension
Vs donnée dans la zone de saturation et le courant qui lui correspond.

(VGS Vi )2
I =k
DS psat 2(1+0(VGS —VTH)) (15)

Pour le dispositif MOSFET (SI7390DP), on a Vi = 2Vet 0 ~0.75V"!, pour le point (Ip = 26.5A,
Vs = 3V) on calcule une valeur initiale Kpsat = 145.75A/V2,
Pour déterminer la transconductance Kyiin, on utilise I’équation approchée du courant dans la zone

linéaire :
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Kpin s
(VG _VTH)VDS_ -
2kpsat

140 (Vs =V )

(1.6)

IDS = kplin

Pour calculer le parameétre Kiin, on remplace dans 1’expression précédente (1.6) les paramétres
trouvés par leurs valeurs. Et en se situant dans la zone linéaire, on prend une tension Vps et le
courant correspondant, (Vps = 0.172V, Ip = 10A et Vgs = 3V). On obtient donc une équation de
second degré (1.7), sa résolution nous permet de déterminer une valeur initiale de la

transconductance Kpin = 3549.15A/V2.

yo2
zzﬂin' zé)s =k i (VGS ~Vry )VDS + (1+ Q(VGS Vg ))IDS =0 (1.7)
psat
50
vesznlmmw
40
<
E 30 3V
8 T e
T 20
(=]
=
O 6
0 1 2 3 4 5

Vps - Drain-to-Source Voltage (V)

Figure 1.3 : Caractéristiques statiques du MOSFET SI7390DP (25°C)

1.1.4. Extraction du paramétre Rps(on)

La résistance a 1’état passante Rpson) €st la résistance totale qui apparait entre le drain et la
source lorsque le transistor conduit en régime ohmique (ou linéaire). La résistance a |’état passante
Rpson) permet de déterminer la chute de tension et la puissance dissipée a 1’état passant. Pour
calculer la résistance a I’état passante Rpswon) il suffit de calculer I’inverse de la pente de la
caractéristique statique de sortie Ips(Vps) dans la zone ohmique.

V
RDS(on) = (LSJ (18)
14

[DS

DS—0

Pour le MOSFET (SI7390DP), on trouve Rpson) = 0.01352Q. pour Vgs=4V et Rpson) =
0.00798€ pour Vgs= 10V
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Figure 1.4 : Caractéristiques statiques du MOSFET SI7390DP (25°C)

1.1.5. Extraction le courant de saturation (Isat)

Lsae représente le courant de saturation de la jonction drain-source. En pratique, la valeur de
courant de saturation I est de 1’ordre de dizaines de pA.
Le Tableau 1.1 montre la liste des paramétres statiques du modele MOSFET pour le dispositif
(SI7390 DP)

Tableau 1.1 : Les paramétres statiques du modele MOSFET.

Paramétres Valeurs Unité
Vu 2 \Y%
0 0.75 A

Kopsat 145.75 A/V?

Koplin 3549.15 A/V?
Rps(on) 0.01352 Q
Lsat 1.1012 A

1.2. Extraction des parametres dynamique

Dans cette partie nous présentons la méthode d’extraction des paramétres dynamique pour le
mode¢le développé.

1.2.1. La capacité (Ccs)

La capacité Cgs grille-source sont déterminées a partir des courbes Ciss (capacité de transfert)
et Ciss (capacité d’entrée) en fonction de la tension Vps pour Vgs nulle. Nous nous placons a des
tensions de polarisation Vps suffisamment élevées pour lesquelles la variation des capacités Ciss
et Ciss devient tres faible [1]. L expression (1.9) nous permet de déduire la capacité Cags.

Cas = Ciss — Crss (1.9)
A partir de fichiers techniques de fabriquant du MOSFET (SI7390DP), on trouve Cgs = 1453 pF.
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1.2.2. La capacité (Cpso)

La capacité de jonction Cpso est déterminée a partir des courbes Crss (capacité de transfert) et
Coss (capacité de sortie) lorsque la tension drain-source Vps est nulle. L’expression (1.10) nous
permet de déduire la capacité Cpso.

Cpso = Coss —Ciss (1.10)
A partir de fichiers techniques de fabriquant du MOSFET (SI7390DP), on trouve Cpso =~ 347 pF.

1.2.3. Le coefficient de gradualité de jonction (m)

Le parameétre (m) est le coefficient de gradualité de jonction, est un coefficient empirique, en
pratique la valeur (m) a voisine de 0.5 [2].

1.2.4. La tension de diffusion (Vj)

Nous déterminons la valeur de la tension de diffusion Vj a partir de I’équation de la capacité drain-

source Cps [3] pour une tension drain-source Vps arbitraire :

C
Cpg = ——D50 (1.11)

1+Vﬂ
v

Dont la valeur est pratiquement voisine de 1V.

1.2.5. La capacité de ’oxyde (Coxa)

Nous déterminons la valeur de la capacité Coxg directement a partir de la courbe Crss (Nous
prenons la valeur maximale). Par conséquent, on peut déterminer la valeur de la capacité Coxd a
I’aide de 1’équation [4] :

Coxd = max(Crss) (1.12)
A partir de fichier technique de fabriquant du MOSFET (SI17390DP), on trouve Coxd = 221 pF.
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Figure 1.5 : Variations des capacités du MOSFET (SI7390DP).
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Le Tableau 1.2 montre la liste des paramétres dynamique du modeéle MOSFET pour le dispositif

(S17390 DP)
Tableau 1.2 : Les paramétres dynamique du modéle MOSFET.

Parameétres Valeurs Unité

Cas 1453 pF

Coso 347 pF

m 0.32 /

Vj 0.38 A%

Coxd) 221 pF
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2.1. Equivalence entre les grandeurs électriques et thermiques

En pratique, dans les systémes d’¢lectronique de puissance, la recherche d’un mod¢le électrique
correspondant ameéne a définir 1’équivalence entre les grandeurs électriques et thermiques. Cette
équivalence est donnée par le Tableau 2.1 [1]. Les relations principales sont définies dans le
Tableau 2.2 [1].

Tableau 2.1 : Définition des grandeurs physiques (thermiques et électriques).

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques
T Température [°K] U Tension [V]
J Flux de chaleur [W/m'] J Densité de courant | [A/m’]
P Chaleur [W] I Courant [A]
Q Quantité de chaleur |[J]J=[W:s] |Q Charge [C]=[As]
A Conductivité [W(EKm)] |o Conductivité [1/(Qm)]
Ra Résistance [FK/'W] R Résistance [VIA]=[Q]
Ca Capacité [Ws/°K]  |C Capacité [As/V]=[F]
I (1 r) 1, (1) i)
a
Ty(t)/

Tableau 2.2 : Relations principales entre les grandeurs thermiques et électriques.

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques
Cra‘r = Q C = dQ
dT dU
: S
C,=c-p-d-§ C=gi—
d
Rn’r = d R = L
v A8 o5
L '
o0 = [ p(r)-dt 0 = [i(n)-dr
0 0
T,{ Rm
p i
T, ()-T5(1) d -
pi=280"T50 0 (1 -1,0) i) =100 o9, y—u )
i dt R dr

2.2. Notion de résistance thermique

La résistance thermique d’un composant semi-conducteur est la résistance qu’il offre a
I’évacuation des calories qui lui sont apportées, ou qu’il génere. Elle est définie entre deux points
qui servent de référence de température. Dans le cas d’un composant semi-conducteur assemblé

dans un boitier, plusieurs résistances thermiques sont quantifiables en fonction des couches que le
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flux de chaleur traverse. La Figure 2.1 [2] illustre ces différentes résistances pour un composant

semi-conducteur, monté sur un radiateur, qui dissipe a 1’état passant une puissance (Pis).

I T

| tq-unq: b '
“T [Puissance eare m '.'."'_t?mf-‘.’?:;;'
I_I R ‘ p— ] -—--'-'-"-’5+‘ Bon AT,
| |
H i : AT,
T-T, -
. \‘/'/ AT
=
LA

Figure 2.1 : Notion de résistance thermique sur un composant semi-conducteur

On distingue alors :
e La résistance thermique entre la jonction et le boitier notée Ru(-c). Elle est définie entre la
jonction et la face arriére du boitier (Tc) ;
7,1,
P, dis

2.1)

Rije) =

e La résistance thermique entre la face arriére du boitier et le dissipateur thermique notée
Rine-n)- Le plus souvent, il s’agit de la résistance de I’interface d’adhésion du boitier d'un

composant semi-conducteur sur le dissipateur thermique (graisse thermique) ;

T.-T,
Ripe—ny = CP (2.2)
dis
e Larésistance entre le dissipateur thermique et 1’air ambiant notée Rin-a).
1,-T
Ry ==p— 2.3)
dis

Le flux de chaleur, traversant ces trois milieux, voit alors toutes les résistances citées
précédemment associées en série. La somme de ces trois résistances thermiques permet de définir
la résistance thermique entre la jonction et I’air ambiant, notée Rin(-a).
1,-1,
Ryimay = Rinjmey + Ringemny Ry = P (2.4)
dis
Afin de valider le modele thermique proposé, I’impédance thermique transitoire (Zin-c) €t Ztn(-a))
obtenue en simulation pour différentes largeurs d’impulsion est comparée a celle extraite de la

documentation technique du constructeur. Cette impédance est normalisée par rapport a sa valeur

statique. La Figure 2.2 et la Figure 2.3 successivement présente les résultats de simulation obtenus
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pour des impulsions uniques, des impulsions répétées avec un rapport cyclique de 0,02, 0,05, 0,1,
0,2 et 0,5. On constate que 1I’impédance thermique donnée par le modéle de Foster proposé

correspond aux données du constructeur [3].

1
o
3 —— L
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= L1 L
= B //’;;f
E L1 T 5 "
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Figure 2.2: Comparaison d’impédance thermique transitoire Z.c) du modéle proposé (a) et le modeéle constructeur
(b) en fonction des impulsions uniques et des impulsions répétées avec un rapport cyclique de 0.02, 0.05, 0.1, 0.2 et
0.5.
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N lized Th i T ient Imped: Junction-to-Ambient
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Figure 2.3: Comparaison d’impédance thermique transitoire Z o) du modeéle proposé (a) et le modele constructeur
(b) en fonction des impulsions uniques et des impulsions répétées avec un rapport cyclique de 0.02, 0.05, 0.1, 0.2 et
0.5.

En régime de commutation la valeur de la température de jonction T; varie : elle augmente a
I’état passant et diminue a 1’état bloqué. Nous avons, donc, une fluctuation de température AT;
(voir Figure 2.4 [4]) qui varie en fonction de la fréquence de commutation et du rapport cyclique.

En régime de commutation la valeur du pic de la température de jonction Tj est :

]} :]Z‘+Pdis' th(j—c) (25)
g
2 ON OFF ON
:‘.:’:, Roson X Ip?
E R -
é courant lp)— — — _§ ===
c
& Roson X Ip
& TemsionVgh = = o o ] S e
Temps (s)
ON OFF ON
@ Tymax e
2
‘§ f AT,
E
& Tymin
Temps (s)
0 ton T T+ ton

Figure 2.4: Evolution de la Vps, Ip, puissance et de la température de jonction T en régime de commutation
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3.1. Les Commutation du modéle MOSFET pour différentes tensions
d’alimentation
3.1.1. La commutation a la fermeture

La Figures 3.1 présente les résultats de simulation d’une fermeture du modéle MOSFET, pour
Ips =2.5A, T =25°C, Vgs= 4.5V et Rg = 6Q, pour différentes valeurs de la tension d'alimentation
Vpc (15, 20 et 25V). Les résultats de la simulation montrent que 1’influence de la tension Vpc sur
la phase de la commutation a la fermeture du modéle MOSFET est importante sur le circuit de

puissance (la tension Vps et le courant Ips) et fable sur le circuit de command (la tension Vgs et le

courant Igs).

T T T T T L] T T
Vo= 15V]
= — V= 20V} %
= v =25y 5
L il &
T T T T T T T T
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Figure 3.1 : les simulations de tension (Vps, Vgs) et le courant (Ips, Igs) pendant la commutation a la fermeture pour
différentes tensions d’alimentation
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ANNEXES

3.1.2. La commutation a ’ouverture

La Figure 3.2 présente les résultats de simulation d’une ouverture du modeéle MOSFET, pour
Ips =2.5A, T =25°C, Vgs= 4.5V et Rg = 6Q, pour différentes valeurs de la tension d'alimentation
Ve (15, 20 et 25V). Les résultats de la simulation montrent que I’influence de la tension Vpc sur
la phase de la commutation a 1’ouverture du modele MOSFET est importante le circuit de
puissance (la tension Vps et le courant Ips) et fable sur le circuit de command (la tension Vgs et le

courant Igs).
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Figure 3.2 : les simulations de tension (Vps, Vgs) et le courant (Ips, Igs) pendant la commutation a I’ouverture pour
différentes tensions d’alimentation
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