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RESUME - L’évaluation des pertes par commutation est une
étape essentielle de la conception des convertissestatiques.
Cependant, les pertes en commutation ne sont pasujours
correctement renseignées dans les notices des falbmts. La
premiére maniére de retrouver ces pertes est d'exapoler les
informations des spécifications techniques des faloants par
simulation ou analytiquement, la deuxiéme est de afiser des
mesures de pertes en commutation avec le composamous
présenterons ainsi une méthode de mesure de pertgsr
commutation non intrusive pour des composants rapiels, tels que
les composants ‘grand gap’ et les MOSFETs silicium. dus
développerons par la suite, un modéle comportemental’un
interrupteur de puissance de type MOSFET grace a unmutine
de simulation automatisée en vue de I'estimation depertes et les
relevés expérimentaux seront présentés. Ces estinoats sont
ensuite utilisées pour dimensionner divers convedseurs.
Finalement, différentes topologies de convertissesirstatiques a
base de composants GaN sont présentées et testéesmirp
différentes applications.

Mots-clés— Electronique de puissance, pertes, mcaddion,
conception, semiconducteurs, grand gap, SiC, GaN.

1. INTRODUCTION

Le dimensionnement des convertisseurs statiqueseegur
divers compromis, mais les pertes dans les sentdumeurs
constituent un point d’'entrée particulierement im@ot car
elles impactent tous les criteres de performancesgm
fiabilité, codt, etc...). Au cours des dernieres aédes,
limportance de cette information a conduit les ricdnts
d'IGBT a donner des informations de plus en plungiétes
dans leurs notices, mais dans le cas des compopargs
rapides (MOSFETs Si basse tension, composants gigaq)
ces informations sont souvent bien plus parcefiai@ela peut
étre di au fait que les pertes dépendent de l'emvement [1]
(drivers, céblage, diode de l'autre composant deelaule de
commutation, etc..) ou au fait que les mesures g
difficiles a réaliser. Toujours est-il que le coptEur a besoin
de ces informations et qu'il faut donc arriver ardaces
mesures. L'objectif de cet article est de préseditférents
travaux réalisés au LAPLACE répondant a
problématique.

cette

Dans un premier temps, nous décrivons une méthede d
mesure des pertes dans les semi-conducteurs qgailaskois
précise et compatible avec les composants lesrghides. La
mise en ceuvre de cette méthode expérimentale restdgré
tout relativement chronophage, on peut se demasideest
possible de prévoir ces pertes avec une précigsisnmmable a
partir de simulations utilisant des modéles retatient simples
et paramétrés a l'aide des seules notices constmsstd’'une
part, et d’'une description minimale de I'environrearh du
semi-conducteur, d’autre part (autre interruptesidad cellule,
driver, maille de commutation avec inductance delagfe et
circuit d'amortissement). Lorsque le composantcesactérisé
et que le modéele de pertes est validé, on peutsager de
concevoir des cellules de commutation utilisant ces
composants dans des conditions différentes et o@mmpa
différents modes de fonctionnement : mise en paeatlirecte,
commutation dure ou douce, etc...

2. METHODE NON INTRUSIVE POUR LA MESURE DES PERTES EN
COMMUTATION

Les mesures de pertes dans les interrupteurs deamgie
sont souvent réalisées en utilisant la méthodead&duble
impulsion’ [2], Fig. 1-a ; une premiére impulsiorermet
d’amener le courant a sa valeur de référence, enende
permet de réaliser un amorcage et un blocage codé#man
permettant de réaliser la mesure des pertes damoialitions
souhaitées (tension, courant et température). tdpmede
commutation est alors obtenue en mesurant la t@Ngj@aux
bornes de linterrupteur et le courdpg qui le traverse, et en
calculant l'intégrale d¥pelps sur le ‘temps de commutation’,
Fig. 1-b. Cette méthode est largement répandues ek a
toutefois quelques inconvénients. D'une part, uorde de
courant doit étre insérée dans la maille de comioutae qui
augmente l'inductance de malille, les surtensionie®ipertes
elles-mémes. D’autre part, la sonde doit étre oadip
compensée et posséder une bande passante tres. éafig,
si l'intégrale du produitVpetlps sur une période du systeme
représente I'énergie dissipée, ce produit sur tervalle plus
restreint, et arbitraire, comme fait dans la méghded la double



impulsion, correspond a un ensemble d’énergieskées;
restituées et dissipées [3].
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Fig. 1: a) Circuit typique pour la mesure de I de commutation des

transistors; b) Chronogrammes de la tension et alurant associés au
transistor.

imposé par le rapport cyclique et le déphasageaiesnandes
entre les deux cellules. La Fig. 2 présente lersehélectrique
de la configuration relative a la méthode propoffsmns cette
figure, Celll et Cell2 sont identiques et;; et a, sont les

rapports cycliques de ces deux cellules, respaeuntne gest le

déphasage entre les tensions de sortieef\W,) de ces deux
cellules.

La puissance mesurée par le bloc de mesure deapoéss
(composée par un simple voltmétre et ampéremeétreedta
puissance totale dissipée par le systeme pour umi pe
fonctionnement donné. Afin d'avoir une estimatioécse des
pertes par commutation, les autres pertes dans/di&nse
doivent étre négligeables ou au moins bien connu gtve en
mesure de les soustraire. Ces autres pertes someéfes ci-
dessous :

* Pertes de l'inductance : elles sont généralerdmigées
en pertes fer et pertes cuivre. Etant donné gfietdmence de
commutation des applications utilisant des compssamgrand
gap est élevée (disons entre 100kHz et 1MHz), obé@k a air

La méthode non-intrusive pour mesurer les pertes past suffisante pour atteindre la valeur d'indutanécessaire.
commutation des composants grand gap proposée nest Uainsi, seules les pertes cuivre sont présentes liadactance.

version modifiée de ce que les auteurs de [4] namrfe
« méthode d’'opposition », Fig. 2. Cette méthode utiicée
pour tester le convertisseur et ses composantsoaud ge
fonctionnement nominal, en ne fournissant que igaeliée
aux pertes. Ceci est principalement utilisé dans
convertisseurs de puissance élevée, lorsque degeshet des
installations de forte puissance ne sont pas disfgsn[5], [6].
Dans [4], les auteurs expliquent en détail la mitho
d'opposition et montrent les avantages par rapga
méthodes calorimétriques classiques sur les mesergertes
des convertisseurs. Cette méthode est utiliséerprd@ns le
but de vérifier la fiabilité de fonctionnement d&BT pour un
fonctionnement a puissance nominale. En [8], cetfthode
est utilisée pour estimer les pertes d'un conwertis DC-DC
avec un Transformateur Intercellulaire (ICT) motiadjue de
12 phases tandis qu'en [9], la méthode est apmicuéun
nouvel onduleur multiniveaux a cellules

fonctionnant en commutation douce (ZVS).
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Fig. 2 : Circuit utilisé dans le procédé proposérpuesurer I'énergie de
commutation des transistors.

La méthode proposée dans le présent documentéatili
pour mesurer les pertes par commutation de transistpides,
tels que les composants a grand gap (GaN et Sidgset
MOSFET Silicium (Si), est basée sur l'idée selajuddle les
cellules de commutations sont connectées au mérsedéu
tension et reliées par une inductance faible pé&eecourant
dans l'inductance (i.e. courant de sortie de ldul®l est

le

Ces derniéres peuvent étre trés faibles a baspaefmée, il est
nécessaire d'utiliser du fil de Litz afin de limitéinfluence de
la fréquence sur ces pertes.

* Les pertes par conduction du transistor : lastésce a
I'état passant de chaque transistor dans la caoafign
expérimentale peut étre mesurée par des mesurBgusta
pour différents courants, tensions grille-sourctertpératures,
si nécessaire. Les pertes par conduction peuventakculées
avec ces valeurs, connaissant la valeur efficaceodtant qui
les traverse.

» Pertes du condensateur de bus : dans
d'opposition en courant continu, Chapitre 2.2, tmurant
circulant dans le condensateur ainsi que ses pebes
négligeables. Cependant, dans la configuration ewraot
alternatif, Chapitre 2.1, un courant élevé peututar a travers

imbriquées|es condensateurs. Les pertes dans les conderssatuvent

étre calculées grace a la forme d'onde de couranf e
résistance série équivalente donnée dans la fadfmigue du
condensateur.

A priori, la méthode d'opposition, telle que cellécrite
dans [4], ne permet pas la mesure séparée dess pérte
'amorgage et au blocage. En revanche, nous progodeux
modes de commande différents pour estimer les peate
I'amorgage et au blocage. lls sont décrits ci-desso

2.1Mode de mesure de pertes au blocage

La premiere étape pour mesurer les pertes en caatiomt
d'une cellule de commutation est de mesurer seuleias
pertes au blocage. Cela peut se faire en impesant, = 0,5
et en changeant le déphasagédonné en degrés) entre les
tensions de commande des deux cellules de la Fign2
conséquence, le courant dans linductance aurafemee
d'onde trapézoidale d'amplitudlg qui peut étre calculée
comme sulit:

la méthode



_ ¢ Vo Les formes d’'onde de tension et courant relativess @ode
» 180400 (1) sont illustrées a la Fig. 3b. Dans cet exemplest légérement

. . supérieur a, et ainsi|l, est toujours positif. Par conséquent, au
oulL est la valeur de lnductance entre les deuxleslifiestla  moment précédent=t,, le courant circule a travers les

fréquence de commutation\&c est la tension du bus continu. transistorsT,; dans le mode direct &, dans le mode inverse.
Des formes d'ondes de courant et de tension deode SONt A t; T,; est bloqué et le courant commence a traverseoda d
illustrées a la Fig. 3a. A linstant précedetip, le courant de (e corps. Aprés le temps maFss est amorcé et il commence a
linductance est positif et la tension aux bornedidductance conduire le courant de linductance, en plus duragtude
est positive Y1-V sur la Fig. 2), ce qui signifie que le courant recouvrement inverse de la diode de corpsTge Ainsi, les
circule a travers les transistorg et Tos. A to, Tar est bloqué et pertes lices a la commutation a l'instansont les pertes a
le courant commence a traverser la diode de ca@p&gou  amorcage deT,s augmentée de I'énergie de recouvrement
Tig dans le mode inverse, lorsqu'il est amorce a@e&®Rhps  jnyverse de la diode de corpsTg. A linstantt,, T;7 est bloqué
mort). Ainsi, les pertes associées a la commutatigme sont et |e courant commence A circuler a travers laedd®lcorps de
que des pertes au blocage Bg, étant donné qudis est T, (ou parT;s dans le mode inverse, lorsqu'il est amorcé aprés

amorcé (apres le temps mort) a zéro de tensionméme | temps mort). Ainsi, les pertes en commutatiospeiges a
analyse peut étre effectuée aux instants etts, ou les pertes  pinstant t, sont seulement des pertes au blocagd,geétant

au blocage respectives d@ig, T; et Ty seront observees. donné queT,s est amorcé (aprés le temps mort) & zéro de

En négligeant les pertes du condensateur de bus &fSion. Lorsque la commutation surwﬁnt a linstgn un
convertisseur, I'énergie de blocage pour un tramsigut étre  faisonnement analogue montre que n'interviennerd ks
calculée comme : pertes au blocage deglet a 'amorcage de,F. Il est a noter

) que, dans ce mode de mesure de pertes, on peutemasu
_1d3_||_rms R +Rey +2Ros,) ) chaque cycle de commutation, deux énergies d’argerca
B 4 f @ deux énergies de blocage et deux énergies de necoent
inverse de la diode de corps du transistor.

ou P sont les pertes mesurées a l'entrée du sysf@nmest la
résistance série de I"inductancBgy est la résistance des Etant donné que le courant continu circulant dans
connexions el s est le courant efficace dans I'inductance, quil'inductance, les connexions et les transistorc@shue, ainsi
peut étre calculé comme indiqué ci-aprés, la fadfoade étant  que leur résistance, les pertes par conductiofesi®g,,q dans

trapézoidale. le circuit peuvent étre facilement calculées. Aid%nergie
d’amorcage du transistor, incluant les pertes deweement
lms=1 1_2 [1%0 (3) inverse de la diode de corps, est :
2
Avec le systéme de la Fig. 2 et la méthode présedaiéon = :}d:) e [(R +F%N+2|R)S°') —-E (5)
peut obtenir les valeurs d'énergie au blocage pdférentes 2 f

tensions et courants en changeant simplement laioten olUE. estI'énergie de blocage obtenue en (2), cal@ufgartir
d'alimentation du bus DC et le déphasage entred&sx du premier mode de mesure des pertes expliquéssisdepour
cellules de commutation. Différentes fréquences dées mémes conditions de courant et de tension.

commutation peuvent étre utilisées afin de vérifige les

4 - a
mémes énergies au blocage sont mesurées a deerftégu DLl ‘a—l’
différentes, et donc vérifier la validité de la pédure de VDC—""; s Voe ;
mesure des pertes par commutation. N2 o Vi,
2.2Mode de mesure de pertes a I'amorcage L] 1 L 7 >t
[N i

Les pertes a I'amorcage sont mesurées selon leipezicle 7\ t 74 T t
la méthode d’opposition. En fixant=a,=0,5 et@ = 0, en SRR o :
théorie, les potentiels sur les bornes de Iincduma sont a) b)

|dent|ques et,aucun Coufar]t ny circule. ,TQUtefB',Sl‘un des Fig. 3 : Formes d'ondes typiques de tension etardwdu circuit de la Fig. 2
rapports cycliques est legerement modifié, uneid@navec pour a) le mode de mesure de pertes au blocageiebple mode de mesure
une faible composante continue apparait aux bortes de pertes au a l'amorgage.

l'inductance et des résistances du circuit. Sidatance. et la

fréquence de commutation sont suffisamment élevées, 3. MODELISATION DES PERTES PAR COMMUTATION DES
courant dans linductance aura une ondulation gégfile. MOSFETS PAR UN MODELE DE SIMULATION

Dans un convertisseur idéal ou la commutation st La mesure expérimentale est la méthode la plusimgse

instantanément et ou il n'y a pas de temps morpleant DC  pour évaluer les pertes ; toutefois, elle demaretaitoup de
lge Circulant a travers l'inductance pour une diffé@®nde temps et il serait intéressant de prévoir les peitgartir des

rapports cycliquesa = o;-a, entre les deux cellules est : seules données disponibles dans les notices desuxieurs et
| Y \VAR d’'un modéle simplifié de semi-conducteur.
S 4 I © s . .
ke (R +F%N+2|]%So) @ L'utilisation de codes a éléments finis modélisant

physiquement le transistor par sa géométrie, lasitterde



dopage est une premiére maniére d’estimer lesgp@&itens ici
le Medici et ISE [10]. Cependant,
chronophage et n'est pas envisageable pour leermaitt
massif de données.

Les modéles analytiques étant beaucoup plus rafidés
se propose d'établir la limite de validité de cetfgproche. La
difficulté de I'exercice est liée a la présence fdges non-
linéarités que I'on ne sait en général pas traltaapproche
analytique consiste alors a transformer le cincait-linéaire en
un circuit linéaire par morceau. Chacun de cesuitgcétant
alors ftraitable analytiquement, comme décrit dals [[L1],
[12], [13] et [14]. Cependant, des que le circujuigalent
devient complexe ou si le nombre de « morceawgmante,
trouver les équations correspondant a sa résolutiest pas
une sinécure. Les équations de chaque étape @ngist jeu
d’équations différentielles d’ordre trés élevés, spnt quant a
elles, insolubles de maniére analytique ou avecréselution
dépendante de plusieurs facteurs du circuit.

cette approche es

| Notice des Fabricants (.pdf) |

| Calcul des Paramétres du Modéle du Mosfet (.matlab) |

| Chargement du Mod¢le de simulation (.matlab) |

| Contréle du Modele (.matlab) |

| Simulation du Mode¢le (.psim) |

| Récupération des Formes d’onde (.matlab) |

I Post-traitement et calcule des énergies de commutation (.matlab) l

Fig. 4 : Algorithme utilisé pour determiner les tesrdans les transistors
MOSFET

3.1Modele Statique du Semi-conducteur MOSFET

Les mémes modeles analytiques de composants peuvent

donner naissance a des modeéles de simulationgtelsles
modeéles Spice et Saber fournis par les fabricacitens
comme exemple [15]. Dans ce cas, le solveur de
simulateurs est en charge de la résolution. Cestlasdsont
largement utilisés pour [l'analyse de pertes, cas
correspondent a un bon compromis entre la précisiofe
temps de simulation. De plus, linfluence des paimes du
driver et du routage peuvent étre aisément analgeés un
transistor. Cela évite les approches de calculdesipour le
dimensionnement de drivers comme celle de I'étust@iden
[14]. Cependant, les modéles Spice ne sont paguiaufournis
par les fabricants. Pour cela, nous avons créé itguitc
équivalent pour modéliser les caractéristiquesigstas et
dynamiques d'un MOSFET Metal-Oxide-Semiconductor

Le MOSFET est un composant commandé, bidirectionnel
en courant et unidirectionnel en tension. A I'apation d'une

cdgnsion \(>Vy, il y a création d’'un canal (N ou P) entre la

source et le drain qui lui conféere le pouvoir détommandé

il lors d’un courantd>0 ou un 4<0. Cependant, la structure du
MOSFET ajoute une diode parasite, aussi appeléde dite
corps. Cette diode, pourrait prendre le relaisgloesle canal
Voit passer une courant drain-source négatif. flitsque la
tension s créée par le canal soit plus élevée que la tension
créée par la diode pour que le couranse repartisse entre le
canal et la jonction PN.

Le modéle classique utilisé est une source de nbura
controlée par la tension de grille (avec un gainem paralléle
avec une diode. Cette diode en paralléle condutiffarence

construit sous Psim®© qui sera lui-méme couplé dattab®©.
Cela nous donne un environnement de programmatiec @n
puissant logiciel de simulation. Cette approche dshc
envisageable pour le traitement massif des basdert@es de
composants.

Le circuit de simulation sera commandé par Matlah®
joue un rble de préprocesseur en créant le modéle
composant. Psim®©, le processeur, simulera la coationt
alors que Matlab®© fera le post-traitement des eflute courant
et tension pour calculer les pertes.
modélisation et simulation des composants est @nta Fig.
4. Le modéle de simulation généré par Matlab© sdili
uniguement les données du fabricant et des comamaiss
générales sur les MOSFETs, comme la résistancestat I
passant R oy la transconductanceggla tension de seuil v
les capacités non linéaireg{Cyss Css l€ courant et le temps
de recouvrement de la diodg ..

Le modele complet de simulation est constitué ddétm
du transistor lui-méme et du modéle du boitier. rPtau
transistor, nous avons modélisé ses comportemetigue et
dynamique. Pour la diode nous utilisons un modétduant
l'effet des charges stockées et donc le courant
recouvrement. Pour le boitier, seul un modéle snaals effets
de peau et de proximité a été considéré.

L’algorithmes d

drain. Pour une conduction bidirectionnelle en eatirdu
canal, on dupliqgue et symétrise le circuit. On tgoune
résistance en série pour représenter les pertes Bé la
conduction. La loi d’évolution du courant dépendaéension
de seuil du MOSFETV4, et de la valeur la transconductance
Ois- Pour le réaliser, les sources de courant soritatéas selon
dexpression: § = g..(VgsVin)2. En paralléle avec le circuit de
puissance, on place le modéle statique de la dledmrps. Le
circuit de simulation proposé est présenté Fig. 5.

........ Diode de
Corps
o T v,
>
-
R

de ID

Fig. 5 : Circuit proposé pour la modeliser la pasiatique du transistor



3.2Modeéle Dynamique du Semi-conducteur Pour calculer les paramétres du circuit nous propodes
étapes suivantes.

Un important paramétre a considérer dans le modeéle A
transistor MOSFET est la non-linéarité des condenss lg
parasites. Ces capacités parasites varient enidonde la R,
tension s Des méthodes pour les modéliser sont décrites on
dans plusieurs ouvrages. Ces capacités peuvent étr Vyon
approximées par des modeles tres robustes comme le
fonctions gaussiennes ou par des fonctions expefent
comme présenté dans [13]. Pour avoir un modélénddation ¥ s,

L§ Ro

| Id
N
dt

plus synthétique et plus rapide, nous allons atilisine
approximation de type exponentiel. Pour ce faireusn
supposerons la capacitgsConstante (définit comme; GCisd KI I v
et les capacités g (défini comme GJ et G (défini comme Temps
Coss-Cis9 variables. a) b)

> er

Les courbes donnant I'évolution de ces capacitéasfias  Fig. 7 : Modéle proposé pour modeliser les chastreskés dans la diode. a)
en fonction de la tensiongyont une partie trés non linéaire et Circuit de Simulation b) Formes d’ondes obtenuessjpaulation

une autre plutdt constanteir Fig. 6. Pour étre modélisées Pour t< t <+t la diode est toujours passante et le courant

fidélement, ces courbes sont seéparées en 3 pdriiesjue 1a | ot qonné par le courant circulant dans les éigiments b,
une tension est inférieure agMin, la valeur sera supposée Rp et Ky :

constante. Lorsque gycomprise entre ¥yun €t Vgsvax, NOUS

utiliserons le modéle exponentiel. Pour une tensiguérieure Ip =1, +1g+Ky IV (7
a Vysmax, la valeur sera maintenue constante, voir Eq. (6). En développant I'équation (7) nous pouvons détezmia
aly . b our V. <V constante K pour atteindre le courant de recouvremeribts
dsMIN P ds = TdsMIN du blocage de la diode. Cette constante peut Eftevée en
c(v,)=1aw POUr Vagn < Ve < Ve 6) respectant la formule ci-dessous :
a NdsMA)? pour Vgguax < Vs *
Avec C, les capacités &et/ou Gq a etb des coefficients a K = r |1 ex ar ®)
trouver pour chaque MOSFET. ¢ L dly L dl, K.+ 1
v v * dt St RL,
10}y =N deMAY [T Datasheet Pour p.t< t < y+t, la diode est bloquée, le couragtaut :
C;
s iss R, (t—t
10 Id :_Irr eX[{— D( s)] (9)
C L
'™ 0SS D
——— . . .
10 Pour déterminer le temps de décharge, on prgeadl /10
© c qui correspond par définition a t g#t,. On obtient alors :
! D—-—%-rsi- _
10 L, t, -t 1 di, )"
5 - =Ty trr - lrr T (10)
i R, In0) In(10) dt
104 40 80 120 160 200

Le modéle dépendant de deux paramétrgfRy et Kj,
linductance peut étre choisie arbitrairement a 1lpbar
Fig. 6 : Evolution des capacités parasites du campoMOSFET SiC 1200V e)fer_nple- La\ trés faible valeur de, limplique une tension
(C2M0080120D) et le modele exponnentielle proposé. négligeable a ses bornes par rapport aux autresotendu
circuit.

Vds (V)

3.3Modele de la diode avec charges stockées o ) )
Les spécifications techniques des fabricants ddnnan

Basé sur un macro-modéle décrit dans [16], lesgeisar 9€néralement deux des trois parametre$ let Q;, le modele
stockées seront modélisées par un circuit avecrésistance, €St Mis en ceuvre grace a la relation quidig,let Q;, donnee

une inductance et une source de courant contnaéerig. 7. ci-dessous et dans [16] :
_ Lorsque le courant 4l est continu, il circule _ dans 11 % o ) t, | -0 =0 (11)
'inductance lp, et la source de courant contrdlégf&urnit un 2 In@o) | dt " Ineo) " L

courant nul. Pendant la décroissance du cougamink tension
non nulle apparait aux bornes de linductangecteéant ainsi 3 4 Modélisation de la Maille de Commutation
un courant dans la sourcg.Korsque le courant dans la diode
atteint la valeur de recouvrement a y = t, la diode se bloque

et l'inductance k transfére son énergie dans la résistange R Pour des commutations trés rapides (didt impos)anes

inductances du boitier et celles de la maille damaoitation ont



des conséquences importantes dans le circuit denatation
[1]. Le routage de la partie puissance est impopeanr réduire
les mailles de commutation et donc réduire les étahces
parasites.

Au sein des pistes en cuivre du circuit impriméude
principaux phénoménes interviennent sur la conditet les
effets de peau et les effets de proximité. Pour élieetr ces
phénomenes, on utilisera un modele donnant latiaride la
résistance avec la fréquence, Fig. 8a, ce modéldéesit en
[17] pour un conducteur rond. Les inductanceslk et Ls se
comportent approximativement comme des interruptealon
la fréquence.

R, 10| i
- FEMM
== Modéle
Ls .5
Rj &
o ;5
Lz Rz 2 —j
L, 1 ‘ ‘
Loe R, 10° 10 10° 10 10'
M NV Fréquence (kHz)
a) b)

Fig. 8: Modelisation de l'effet d'augmentation dee resistance avec la
fréquence a) Modéle de simulation b) Comparaisameele modele aux
eléments finis et le modéle de simulation en famcte la fréquence

3.5Resultats

Le banc de test développé dans le Chapitre 2 aiper
d’évaluer un certain nombre de semi-conducteursusNo

présentons a la Fig. 9 deux transistors testéslauecrésultats
de simulation respectifs.

Nous trouvons une forte corrélation entre les &msrgle
simulation et celles mesurées. Les différences desrénergies
a 'amorcgage et au blocage sont retrouvées de neacigrecte
par la simulation. Les modéles de simulation sentbtinc
pouvoir indiquer une tendance correcte et, méma fiut
rester prudent dans ce domaine, ils pourront éilieés dans
des phases de conception du convertisseur, notairpoen
une pré-évaluation d’un composant dont la notigestracteur
mangue de données précise sur les pertes.

800
m— 00V IRFP4768
700 N m— 50V IRFP4768
600 A == =00V IRFP4768PbF Simulation
\ ‘\ == == 50V IRFP4768PbF Simulation
= N T T T
3. 1 1
o 400 ~— Amorcage Blocage —
<) 30043..}: ..... SRURTIOE, N 023000 (OO N cee ]
2 R
L0 200 N
N
100 A C
o s
. |
) -25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25
Courant [A]
a)

Le premier est un composa
MOSFET Si 250V et le deuxieme un MOSFET SiC 1200V.
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600F% m— 540V C2M0080120D
\ === 270V C2M0080120D Simulation
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=
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\
‘\\\ i
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Fig. 9 : Energies de commuitation mésurées etléssien fonction du
courant et de la tensoniva) MOSFET Si 250V b) MOSFET SiC 1200V

4. EXEMPLES DE REALISATIONS A BASE DE COMPOSANTGAN

Les associations série et paralléle constituentlegré de
liberté important pour élargir le domaine d'appiica d'un
composant, ou pour élargir la palette des compegaoivant
satisfaire a une application donnée [18]. Difféseakemples de
réalisation utilisant des transistors GaN serortrit pour
illustrer cette possibilité.

N

Les transistors a base de Nitrure de gallium (GaN)
apparaissent comme un potentiel candidat pour wapldans
un futur proche, les composants a base de Si, pamheainsi
d’'améliorer le compromis densité de puissance itafite.
Contrairement aux transistors silicium, qui est tewhnologie

ature, les premiers transistors HEMT GaN dispesildans
e commerce sont encore bien en dessous de leuitedi
théoriques [19]. Néanmoins, les transistors GaNMenffdéja
une meilleure figure de mérite ¢+ Qsg X Rpson €t @ X
Rpson que les meilleurs transistors silicium [19]. Cslaygére
qgue des convertisseurs statiques a haut rendemetrese
compacts [20] peuvent étre réalisés avec les st@msi de
puissance GaN récemment introduits sur le marcladgrén
leurs faibles calibres en tension (<200V) et en raou
(<33Apc) a I'heure actuelle.

4.1Mise en paralléle de composants de puissance GaN

Pour contourner les faibles calibres en courant des
composants GaN, nous nous sommes intéressés ddaemi
paralléle d’interrupteurs pour créer des interrupgeayant un
plus fort calibre en courant [21]. Pour cela, nausns congu
trois différentes cartes comportant: un, deux eiat@
composants GaN en paralléle, voir Fig. 10 a) ) eChaque
carte est contr6lée par un seul circuit d'attageegdlle,
LM5113, de Texas InstrumefitsLa premiére carte emploie
des composants EPC1001, tandis que la configur&tieh 3
emploie des composants EPC2001, tous les deux daec
calibres de tension de 100V.

Toutefois, deux types d'inductances parasites omnpact
significatif sur les performances des transistots leur
fonctionnement : linductance commune au circuit de
puissance et de commandessL et l'inductance propre du
circuit de puissancedg [19]. La premiére induit une tension
grille-source, lors de transitions rapides de coirapposée a



la tension grille-source appliquée par la commaetidimitant
ainsi la vitesse de commutation du transistor [22].

Drain o
Lpe Lo
G a G
4
el oo
Lest
Sourceo

Fig. 10: Différentes cartes développées pour lsume des pertes par
commutation avec des composants GaN ; a) Configardt: Un GaN par

interrupteur ; b) Configuration 2 : Deux GaN emghigle par interrupteur ; c)
Configuration 3 : Quatre GaN en paralléle par migteur.

La premiére configuration, Fig. 10 a), utilise deaetlules
de commutation de la carte cing phases présentée l@h
dans la Fig. 12, avec les composants EPC1001. Catte
possede les plus faibles inductances parasitesraiescartes
(estimation de l'inductance de maille de puissahqmartir de
relevés expérimentaux égale a 0,52nH).
configuration, Fig. 10 b), posséde deux transistorparalléle.
Malgré des efforts particuliers consentis au roetagette
configuration présente de plus grandes inductapeeasites
gue la premiére configuration. Finalement, la teoe
configuration Fig. 10c, présente quatre transistor paralléle.
Cette carte a été développée avec une technoltzgidasd de
PCB ayant des vias de 250um et une pastille derB0Qette
technologie ne permet pas une connexion symétdgaeistes
de cuivres reliant le drain et la source de togstilansistors
placés cOte a cbte [24]. En conséquence, la dispogiles
transistors sur la carte doit étre modifiée (papaat a celle de
la configuration 2), ce qui provoque une asyméilies
inductances pour chacun des transistors.

Afin d'illustrer les difficultés liées a linfluere des
parameétres externes au composant, nous présenté&ens
résultats de mesures de pertes en commutatioséésalipour
les trois cellules de commutation a la Fig. 11. inekictances
parasites asymétriques de la Config. 3 sont plegéék que
celui de la Config. 1 et Config. 2 et les résul@tpérimentaux
montrent des pertes de commutation plus élevéést, d@dja
observé pour une seule cellule de commutation {28js La
configuration avec un seul transistor présenteéhesgies de
commutation au blocage supérieur a la configuraicet deux
transistors, car le temps mort de la premiére gardition est
de 26ns tandis que le temps morts de la deuxiémfegooation
est de 5ns. Nous notons aussi que les énergiesmdrtage
sont toujours supérieures aux énergies au
caractéristique qui peut étre mise a profit afinréeuire les
pertes par commutation comme cela est développ@ gaite.

La deuxiéme
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Fig. 11 : Energies de commutation pour un seunbigstor mesurées sous une
tension de 28V, dans les trois configurations.

4.2 Mise en parallele de cellules de commutation avec

GaN

Une autre possibilité pour gérer des courants plasgés
qgue les capacités actuelles des composants GalNnibigs
dans le commerce est la parallélisation de plusieeliules de
commutation [25]. Cette voie permet a chaque comuos
d’'atteindre sa meilleure performance en commutaf@plus,
la topologie multicellulaire permet d’augmenterftéquence
du courant d’entrée et de sortie et ainsi rédeisedndulations
de tension avec des condensateurs de filtrage deeméleur.
Pour réaliser un convertisseur intégré, les indweta de sortie
ont été couplées et intégrées dans le PCB (Tranafeur
Inter-Cellules,ICT), voir Fig. 12. Le convertisseur a été testé
en mode abaisseur avec une tension d'entrée dee#8\h
courant de sortie maximal de 86A.

Cellule 1
Inductances

Cellule 2 Couplées

Cellule 3

Cellule 4

Cellule 5 LR

= wi
Fig. 12 : (a) Carte avec cinq phases en parallétevars des inductances
magnétique couplées et en utilisant des compo&atsEPC 100V (poids:
carte 22g, ICT: 299).

Les formes d'ondes expérimentales obtenues pour une
conversion 48V a 24V a puissance maximale (1.8k@ft s
présentées a la Fig. 13. Le courant de sortie pi@sene
fréquence apparente de 1,5 MHz, soit 5 fois laueége de
découpage. En raison du faible coefficient de cgmlentre
les phases des transformateurs inter-cellulesdliation du
courant de chaque phase est a la fréquence depdégmguau
lieu d'étre a cinq fois cette fréquence comme lellserait avec
un ICT classique fortement couplé [8].

L'ondulation maximale de courant de phase est égale
10.7A, qui représente une ondulation de courarmitivel de
76%. Grace a l'entrelacement des ordres de commande

blocagendulation relative du courant de sortie estriefdre a 1%. La

large ondulation du courant nous permet d’amoroecaurant
au beaucoup plus petit qu'au blocage, cela rédagepertes



dans les composants de puissance, car les énargigiecage
sont inférieures aux énergies a 'amorcage, var F1.

ﬁ R
I
1A/div H NN Iph1
1 ' Iph3
_ Iph4
ph5
0 le
—_—
10A(V)/div  Durée (us) 1us/div VDS1

Fig. 13 : Formes d’'ondes experimentales: Entréesd8'Bortie 24\

(Pe= 1842W, R= 1792W, fec= 300kHz, fs effective= 1.5MHZ, temps mor= 15nNS,
<lpn> = 15.8A, <jnz> = 15.6A, <ph3> = 13.5A, <jns> = 16.1A, <}ps> =
14.1A)

Les rendements théoriques et expérimentaux sose s
a la Fig. 14. Le rendement expérimental est basésuesure
de la puissance de sortie / entrée. Les rendertle@isiques  Fig. 15 : Convertisseur ‘Flying Cap’ trois niveaw. Schéma de principe b)
sont calculés a partir des énergies de commutatiqnises par Carte de puissance
la megh_ode decntg Ejans le Chap!tre 2. _Lesl denslnaeﬁ\ux Les formes d’onde expérimentales sont présentépslbi
magnétique ont été obtenues & partir d'un modébe ay o

réluctances et les pertes ont été calculées ésantille modele tension au point milieu (Y est comprise entre 40V et 20V
IGSE P et sa fréquence est de 200kHz, soit deux foiséguience de
: découpage de chaque interrupteur.
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Fig. 14 : Rendement Theorique (theo) et mesuré gdiftarentes tensions de Fig. 16: Formgs d'ondes experim_entales: Entrée p40V Sortie
sortie lors d’une variation du courant de Sorti¥enge = 48V, fuecoupage 30VPC/2.75A)C. Fréquence de commutation 100kHz, frequence dranbde
=300kHz, temps mort = 15ns) sortie 200kHz.

4.3 Mise en série de cellules de commutation avec GaN 44  Convertisseur a résonance avec GaN

Flying cap Les dispositifs de décharge a barriére diélectriiiBD)

convertisseur est d'employer une topologie mulgaix série de plasmas froids a pression atmosphérique [27]s Le
[26]. Sur la Fig. 15a, nous présentons le schémpritieipe  applications industrielles des DBD s'étendent daingers
d’'un convertisseur DC-DC a capacités flottantes‘ Blying ~ domaines industriels, tels que le traitement defaser la
Cap trois niveaux utilisant des composants GaN 40V. décontamination, la fabrication de semi-conducteurs

) o I'éclairage, en particulier la génération de rayoivs
La carte de puissance a été congue avec des cammposa

GaN 40V ol chaque driver contrdle deux composamts d Dans certains dispositifs comme les lampes DBDneauz,
puissance qui ne sont pas de la méme cellule denatation. 1€ premier allumage necessite une tension tregisupe que la
Ce choix permet la réduction des inductances pesasiu tension de claquage en régime stationnaire. Lesiisputilise
circuit de commande, voir Fig. 15b. est caractérisé par une tension de seuil de 3008y [e

premier claguage et d'une tension de seuil de \r160



régime stationnaire, la conception du convertisgeitrprendre
en compte le pire des cas [28]. Les dispositifs Dékiivent
étre alimentés par des sources de courant alteenataison de
la présence des barrieres diélectriques. Un élémepecitif
non linéaire est utilisé pour modéliser électriqeat ce
dispositif [29]. L'élément capacitif du disposiafimenté dans
cette étude possede une valeur de 16pF avantlisSeiment
de la décharge et 75pF une fois que le dispositiikumé.

La puissance injectée dans les dispositifs DBD @dne
approximée par :

ded = ﬂmgaz |N/th |j/\inv Er (12)

ou Gy, est la valeur de la capacité structurelle de Hesp ‘Trnsistors GaN
gazeux du dispositif, )y est la tension de claquage du
dispositif, V,, est I'amplitude du premier harmonique de la

tension d'alimentation €ft la fréquence d’alimentation. Ainsi,
pour augmenter la puissance injectée, nous poweogsienter
la tension d’alimentation ou augmenter la fréquence

Ici, nous avons choisi d’alimenter le dispositifeavune
alimentation a résonance en profitant de I'élénoapiacitif du
dispositif DBD. Pour contourner la non-linéarité ldecapacité
du dispositif, une commande de poursuite de lauége de
résonance a été mise en place, voir Fig. 17. Lisegawissance
est réalisée avec deux phases de la carte cingptasrite a la
Fig. 12, les travaux complets de cette applicatont décrits
dans [28].
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Dispositif DBD

Grille de transistors
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ref
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%AVAV freq cs)

Générateur
d’onde carré

Driver

Fig. 17 : Schéma de principe de I'alimentation sorance avec régulation de
la fréquence de découpage.

Afin de guider le choix des transistors de puissanme
comparaison de plusieurs interrupteurs est donrad-ig. 18
utilisant la méthode d’estimation des pertes déopmde dans le
chapitre 3. La comparaison est effectuée a unesgnie de
sortie constante égale a 66 W. L'équation (12) reoqte la
puissance injectée est proportionnelle au proMjtsf. Par
conséquent, la tension d'entrég, ¥volue en X afin de
garantir une puissance constante dans le disp&dd. En
outre, le courant efficace doit augmenter proport@lement a
f. La Fig. 18 montre que, pour cette application,despositifs
constitués de GaN sont de bons candidats face ailleuns
transistors MOSFETS Si.

Les formes d'ondes expérimentales sont présentédsig.
19. La fréquence de fonctionnement est de 781 ldida
puissance injectée est de 39 W.

10

IPBO27N10N3 ||
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BSC109N10NS3 [—— 2
&
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0,1
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Fréquence [MHz]

Fig. 18: Pertes des transistors 100V en fonctienla fréquence. Les
parameétres ) et ims Changent avec la valeur de fréquence pour assueer
puissance constante de 66 W. Tous les composantsdes dispositifs
MOSFET Si exceptés le EPC1001 et le EPC2007 quidemHEMT GaN.

| | | 0,2us/div
iy 1TA/dIV “ iy - 100mMA/div
— Vg 1kVidiV - V,, : 20V/div

Fig. 19 : Formes d’ondes experimentales pour umgda Vin = 55V

5.  CONCLUSION

Compte tenu des dimensions des composants GaNdePC,
leur vitesse de commutation et de leur sensildliténductance
de maille, la méthode d’opposition semble étreeldesmaniere
de mesurer les pertes avec une précision suffisdbette
méthode a di étre adaptée pour permettre la mespaée
des pertes a I'amorcage et au blocage, et pour senpla
température de jonction. La réalisation d'un baacrgtsure de
pertes par commutation a constitué un investissemen
négligeable, mais le savoir-faire acquis et lestesempar
commutations mesurées ont permis de concevoir.edfagon
précise, divers convertisseurs a base de composHEN&ET
GaN. Ce banc de test est, d’autre part, compadide d’autres
technologies de semi-conducteurs tels que les MOSF et
SiC.

L'estimation des pertes par commutation en utitisame
simulation automatisée de la cellule de commutaéiaionné
des résultats proches de la réalité dans le cagdésg, mais il
est difficile d’avoir une réponse générale quald walidité de
cette approche. Cette estimation pourra étre égilidans des
phases de conception du convertisseur, notamment ye
pré-évaluation d’'un composant dont la notice caesbur
mangque de données précise sur les pertes.

Diverses applications utilisant des composants Gait\&té
présentées. Les applications des Chapitre 4.2 apitth 4.3
ont montré que, malgré les faibles calibres enidanst en



courant de ces composants,
permettent d’élargir leur domaine d’application.

La premiére application présentée illustre lesdiftés de
parallélisation de ces composants en montrant datwvement
la diminution de la performance en dynamique loes la
parallélisation de plusieurs composants, ces tragaut aussi
détaillés dans [21]. La deuxiéme application mortement
contourner les difficultés de la parallélisatiorredie des
composants en choisissant une topologie multicatkl ces
travaux sont aussi détaillés dans [19] et [25]. ti@isiéme
application améne a une topologie a condensatettarit qui
permet d'atteindre des tensions de conversion mupés au
calibre des composants, cette application est ld&tatans
[26]. La derniére application démontre la faisabilides
alimentations a résonance a haute fréquence e¢ hamsion
avec des composants GaN afin d'alimenter les disisode
décharge a barriere diélectrique, les travaux détdillés en
[28].

les topologies multnive

[12]

[13]

[14]

[15]

[16]

[17]

Finalement, les composants GaN possédent des tdenps [18]

commutation extrémement courts : d'une part lesdgalv/dt
(quelques dizaines de volts en moins de 5ns) premgdes
problémes de compatibilité électromagnétique qurate étre
plus profondément étudiés dans des travaux fuliteafre part
les grands di/dt augmentent fortement le niveawigénce
guant au routage (réduction des inductances pasasitles
cartes de puissance et lui confere donc un rélpopdérant
dans la procédure de dimensionnement
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