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Avant-Propos

La mise au point d'un convertisseur statique pose de plus en plus de problemes induits par la
compatibilité électromagnétique. Au lieu de résoudre ces problémes une fois la réalisation faite, il est
souhaitable de les prendre en considération des la conception. Cette étude a pour ambition de
contribuer a répondre aux besoins industriels en terme de conception. Un partenariat avec la société
PSA, par l'intermédiaire de A. Coustre, nous a permis de cerner les demandes concretes concernant cet

aspect.

La démarche consistant 2 élaborer des régles de conception pour 1'électronique de puissance requiert
une compétence dans des domaines de plus en plus variés. Mise a part la partie électronique de
puissance qui releéve de la spécificité de notre équipe au sein du Laboratoire d'Electrotechnique de

Grenoble, des notions complémentaires ont di étre utilisées.

Pour I'étude de la susceptibilité de la partie commande du convertisseur statique, une collaboration avec
J. Baudet du Laboratoire de Radio-Propagation et d'Electronique a permis de dégager les

connaissances de base nécessaires a cette étude.

Concernant la modélisation des éléments de connectique intervenant dans un convertisseur statique,
E. Clavel et J.L. Schanen développent un outil de calcul nommé InCa dont l'utilisation nous a été

précieuse.

Enfin, la gestion optimale des solutions envisagées est apparue complexe et un travail s'est engagé avec
F. Francgois de 1'équipe Conception et Diagnostic Intégrés du LEG afin d'étudier les possibilités

d'optimisation de solutions par les techniques du flou.
La conception en électronique de puissance nous apparait aujourd'hui requérir des compétences

multiples qu'une seule personne ne peut réunir. Aussi, il est nécessaire d'engager des coopérations

avec les spécialistes de chacun des domaines intervenant dans la conception.

Donc, un grand Merci a tous !
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INTRODUCTION GENERALE

Dans les sytemes électriques actuels, 1'électronique de puissance est de plus en plus utilisée pour
conditionner 1'énergie électrique. Les convertisseurs statiques ont subi une évolution technologique
importante notamment pour augmenter leur rendement et leur compacité. Ces performances sont
essentiellement dues a l'accroissement de la rapidité des interrupteurs électroniques qui permet une
réduction des pertes de commutation. Cependant, 1'implantation technologique de ces composants
modernes ne va pas sans poser quelques problémes de Compatibilité ElectroMagnétique (CEM). La
conception actuelle de convertisseurs statiques ne permet plus d'ignorer les principes et les regles

élémentaires de CEM que ce soit dans la phase d'élaboration de prototype ou de son industrialisation.

La conception d'un convertisseur statique comprend deux phases intimement li€es: la structure et la
technologie. La structure permet d'assurer la fonction du systeme et la technologie réalise cette
fonction. Cette technologie induit matheureusement des éléments parasites qui favorisent une action du

circuit de puissance sur sa commande créant ainsi des troubles au sein du convertisseur statique. Il

s'agit du phénomeéne de l'interaction puissance-commande.

/' Structure -
Conception ~ & —
Technologie \(éléments parasites)j
o

—> Interaction Puissance - Commande

Cette étude a pour ambition d'expliquer les phénomenes prépondérants de l'interaction puissance-

commande au sein du convertisseur statique et d'apporter des solutions a ces problémes.

Quatre parties constituent 1'ossature de ce travail. Dans un premier chapitre, une analyse du processus
de l'interaction puissance-commande est proposée. La modélisation des éléments constituants ce
processus est I'objet du second chapitre. La recherche de solutions au probléme de l'interaction
puissance-commande est traitée dans le troisiéme chapitre. Enfin, des applications ainsi que des
perspectives sont proposées dans le quatrieme chapitre.

13
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Chapitre 1 _analvse gualitative de l'interaction puissance-commande

I.1. INTRODUCTION

Les formes d'énergies électriques actuellement disponibles sont rarement adaptées a l'utilisation. Aussi,

la conversion de cette énergie devient indispensable. C'est le role des convertisseurs statiques.

Le principe de fonctionnement du convertisseur statique est basé sur la commutation. Le transfert
d'énergie est ainsi modulé par succession de phases de transfert nominal d'énergie et de phases sans
échange d'énergie. Il est souhaitable de faire travailler les convertisseurs statiques aux fréquences de
commutation les plus élevées possibles de facon a réduire les poids, volumes et colits des
transformateurs, filtres, inductances et condensateurs. Les contraintes dues a cette aigmentation de la
fréquence sont liées a la technologie des interrupteurs électroniques qui sont souhaités plus rapides, a
l'augmentation des pertes par commutation (proportionelles a la fréquence) ainsi qu'a un cablage des

convertisseurs plus d€licat.

L'élaboration d'un convertisseur statique commence par la détermination du cahier des charges et se
termine par la réalisation technologique du systeme. La phase de conception de la structure et la phase
de la conception de la technologie sont en réalité intimement liées. Ces deux phases influencent le

comportement du convertisseur statique.
Ainsi, la technologie introduit de nombreux éléments parasites qui sont susceptibles d'influencer le
fonctionnement du convertisseur statique [Rou, Gra]. Ces €léments parasites peuvent étre induits par:

- la connectique (inductance et mutuelle de connectique, capacités parasites),

- les composants (capacités parasites, inductances parasites).

Il s'agit de l'origine des défaillances que nous souhaitons étudier.

17



Chapitre I analvse qualitative de l'interaction puissance-commande

I.2. L'INTERACTION PUISSANCE-COMMANDE

1.2.1. Processus de 1'Interaction Puissance-Commande

Lors de la mise en oeuvre de la partie puissance d'un convertisseur statique et de sa commande, de
nombreux éléments parasites sont introduits par la technologie. Ces éiéments parasites servent de
support a la transmission d'une énergie de perturbation de la puissance vers la commande [Cos].

Le processus est le suivant: la source de perturbation (constituée par la partie puissance), perturbe la
victime (élément sensible de la partie commande) par I'intermédiaire d'un chemin, constitué par les
éléments parasites de la technologie. Cette perturbation peut ensuite, interprétée par la commande,

conduire a 'autoperturbation du convertisseur statique voire méme a sa destruction.

dysfonctionnement

& |

G —> @om) — Coind

Puissance éléments parasites Commande
de la technologie

Fig. I2-1. Processus de I'autoperturbation du convertisseur statique.

1.2.2. Classification des Différentes Interactions Possibles

On définit I'impédance du champ électromagnétique par:
E _
Z —} q [ (I12-1)

Vue d'une victime, I'impédance d'un dip6le électrique est haute si la distance séparant la victime de la
source est faible: le dipdle rayonne alors du champ électrique principalement. L'impédance d'un dipdle
magnétique est basse pour une distance faible entre la source et la victime: le dipdle rayonne alors du
champ magnétique. Pour ces deux dipdles, représentatifs des sources de rayonnement existantes; vue
d'une victime €loignée, leur impédance ne dépend plus de la source car I'onde est alors considérée

plane. La Fig. I2-2 représente ce phénomene [Pau].

18



Chapitre 1 __analvse gualitative de l'interaction puissance-commande

impédance du champ = E
HI A champ proche = champ lointain

o _p
prédominance du
champ électrique

— dipdle magnétique

e dip&le électrique

377 Q

prédominance du

champ magnétique r: distance 2 la source

A: longueur d’onde de la source

>

1/6 3 L
A

Fig. [2-2. Impédance du champ produit par un dipdle magnétique et par un dipdle €lectrique.

En régle générale, la littérature distingue deux fagons d'exprimer les liens qui existent entre une source

de perturbation et une victime:

» La premiere facon concerne une source et une victime éloignées et sans liaison galvanique
entre-elles. Dans ce cas, on parle de champ électromagnétique. La source de perturbation est exprimée
par les variations de champ €lectrique dE/dt et magnétique dH/dt que 1'on calcule par les €quations de
Maxwell.

* La deuxiéme fagcon d'exprimer le lien existant entre une source de perturbation et une victime
est relative a la gamme de fréquences et aux dimensions du circuit que l'on étudie. En effet, les
dimensions du circuit sont faibles devant la longueur d'onde et donc le champ peut étre considéré
uniforme sur 'ensemble du circuit (états quasi-statiques). En effet, la longueur d'onde d'une source

émettant dans un milieu a une fréquence f est:

__c0 _
A= /e (2-2)
avec: c0=3.108 m/s vitesse de la lumiere,

f : fréquence émise par la source,
gr : permittivité relative du milieu.

Dans de l'air (er=1) et de I'époxy (er=4.7), si la fréquence émise par la source est de 100 MHz, on
calcule une longueur d'onde de 1.8 m. Aussi, a une distance inférieure a 30 cm, on se situe dans la
zone de champ proche ou l'un des deux champs (électrique ou magnétique) est prédominant.

Le phénomene de propagation peut alors étre négligé. Dans ce cas, il devient beaucoup plus facile de
représenter les évenements par des composants discrets localisés: des capacités traduisent un couplage
ou le champ électrique prédomine alors que des inductances mutuelles représentent un couplage ou le
champ magnétique est prépondérant. Ainsi, on peut utiliser des lois de Kirchoff et non pas des plans

de références, des ondes ou des équations de Maxwell. La source de perturbation est exprimée par les

19



Chapitre I _analvse gualitative de l'interaction puissance-commande

variations de courant dI/dt et de tension dV/dt engendrées par le fonctionnement du convertisseur

statique. C'est le type d'autoperturbation que nous allons étudier ici.

Dans l'approximation des états guasi-statiques, on peut distinguer trois types de couplages différents.

Un type de couplage concerne le cas ou source et victime sont liées galvaniquement: c'est le couplage
par impédance commune. Les deux autres types de couplage sont relatifs au cas ou source et
victime sont proches: ce sont les couplages par influence. On distingue le couplage inductif

(prédominance du champ magnétique) et le couplage capacitif (prédominance du champ électrique).
[.2.2.a) L'impédance commune

Dans le couplage par impédance commune, deux boucles €électriques partagent la méme impédance.
Alnsi, la tension aux bornes de cette impédance est due a la somme des courants des deux boucles ou

de leur dérivées.

*Is

Source
v I

——1 Victime u

A% Impédance
Commune

’I

Fig. I2-3. Processus du couplage par impédance commune.

Si nous considérons une boucle victime et une boucle source ot les niveaux de courants sont inégaux,
le phénomene suivra le processus de perturbation décrit: le courant de source Is sera la principale
cause de la tension V induite aux bornes de l'impédance commune. Cette tension V se répercute au
sein du circuit de commande et peut provoquer des troubles si sa valeur est de 'ordre de grandeur des
tensions de commande.

Pour illustrer ce propos, prenons le cas d'un interrupteur commandé en tension (MOSFET) dans une
cellule de commutation d'un hacheur. La cellule de commutation et son circuit de commande rapproché
présentent les caractéristiques du couplage par impédance commune [Lar]. En effet, l'inductance de

source Ls est commune au circuit de puissance et au circuit de commande rapproché.

Vgs’\
Ut Ls ? Vi

Fig. I12-4. Couplage par impédance commune au sein de la cellule de commutation.

Lors de la commutation du transistor de puissance, le courant I traversant I'inductance de source Ls

20



Chapitre I _analvse gualitative de U'interaction puissance-commande

évolue entre le courant de charge et le courant nul et inversement. Un fort front de courant dI/dt est
engendré par la commutation (front positif & la fermeture et négatif a l'ouverture).
Ainsi, si I'on néglige le courant de grille et ses variations devant le courant de puissance, la tension Vi

induite aux bornes de l'inductance de source vaut:

=Ls-4L. -
Vi=Ls- (12-3)

Cette tension Vi va a I'encontre du courant de grille et peut troubler la commutation du transistor de
puissance. Ce phénomene peut se produire aussi bien a 'ouverture qu'a la fermeture du transistor de
puissance.

Une expérimentation a été effectuée avec une résistance de grille tres faible. Les formes d'ondes de la
Fig. I2-5 montrent une remise en conduction du transistor de puissance. Aprés une ouverture
commandée, plusieurs commutations parasites apparaissent. Elles sont préjudiciables au bon
fonctionnement du convertisseur statique, tant en terme de pertes que de performances CEM, et doivent

étre évitées.
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Fig. 12-5. Autoperturbation du convertisseur statique par impédance commune
(formes d'ondes expérimentales).

Lors de la montée progressive en puissance, on observe que la perturbation du MOSFET par
impédance commune se produit d'abord & I'ouverture plutét qu'a la fermeture.
Une simulation sur SPICE a été effectuée en faisant varier l'inductance de source Ls entre 5 nH et
15 nH. L'augmentation de cette inductance provoque deux actions antagonistes au niveau de
linteraction puissance-commande. D'une part, elle a tendance a augmenter le couplage entre le circuit
de puissance et le circuit de commande. Mais d'autre part, elle diminue le front du courant de puissance
dl/dt. La tension induite a ses bornes peut donc s'écrire:

vi=Ls 9(Ls). (12-4)

Le front de courant de puissance dépend aussi des paramétres intrinséques du transistor de puissance
et de la résistance de grille.

La tension Vi induite aux bornes de l'impédance commune n'est donc pas maximale pour une
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inductance Ls de grande valeur. La simulation de la Fig. I2-6 montre qu'une remise en conduction due
a cette tension induite se produit pour une inductance commune Ls de 10 nH. Pour les valeurs
supérieures a 10 nH, la commutation est simplement ralentie et les pertes par commutation seront plus
importantes pour des valeurs de Ls faibles mais il n'y aura pas de blocage intempestif du

semiconducteur.
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Fig. 12-6. Influence de l'inductance de source Lg sur la commutation du MOSFET
(formes d'ondes simulées sur SPICE).

I.2.2.b) Le couplage inductif

Une boucle parcourue par un courant variable émet un champ magnétique variable, qui, s'1l est capté
par une boucle victime, induit une tension au sein de cette derniere. Le couplage inductif est caractérisé

par une mutuelle dont la valeur est fonction de la géométrie et de la position relative des deux boucles.

Fig. I2-7. Autoperturbation par couplage inductif.

Dans le cas des convertisseurs statiques, ce couplage inductif est fréquent. D'une part, la cellule de
commutation est parcourue par un courant qui subit de fortes variations a chaque commutation et
d'autre part, le circuit de commande du transistor de puissance de cette cellule est composé de quelques
boucles susceptibles de recevoir une tension induite. La Fig. 12-8 montre les possibilités de couplage
inductif dans un convertisseur statique (L et Lm sont les inductances parasites du cablage et M et la

mutuelle entre les deux boucles considérées).
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Circuit de commande

Circuit de puissance
Fig. 12-8. Autoperturbation d'un convertisseur statique par couplage inductif.

Latension V=M % + Lgl—t induite dans la boucle de commande par couplage inductif est susceptible

de perturber la victime en élevant la tension base-émetteur de celle-ci. Une simulation sur SPICE d'un
circuit hacheur et sa commande montre l'autoperturbation par couplage inductif entre la boucle du

circuit de puissance et une boucle de la commande lors d'un blocage du transistor de puissance.
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Fig. I2-9. Autoperturbation du convertisseur statique par couplage inductif (formes d'ondes simulées sur SPICE).
1.2.2.c) Le couplage capacitif

Le couplage capacitif est caractérisé par des capacités parasites liant le circuit de puissance au circuit de

commande, comme le montre la Fig. I2-10.
Vs

Source

Cl
C2

Vv
Fig. 12-10. Autoperturbation par couplage capacitif.

Les capacités parasites C1 et C2 transmettent alors un courant de perturbation i que 1'on peut calculer:
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_Cl1-C2 . dVs  dVv, .
=¢izcr Ca 7 a)

(I12-5)
Si la source et la victime ont des tensions d'ordre de grandeurs différentes, on peut négliger la tension
Vv devant la tension Vs. Une capacité équivalente Ceq peut étre définie. Le courant de perturbation i

devient alors:

i=Ceq- 45 (12-6)
avec: Ceq= —C’Cvll-l-—CC% .

Ce courant traverse la victime et est susceptible de perturber celle-ci. A 1'aide de I'expression (I12-6), on

distingue le processus de 1'autoperturbation décrit précédemment. La source provoque un front de

. dvg . .
tension 5 qu crée un courant perturbateur 1, se propageant par le chemin Ceq.

Dans le cas d'un convertisseur statique et plus particulierement d'une cellule de commutation, si l'on
place la carte de commande et de puissance sur le méme plan de masse, on rencontrera alors le cas de
figure ci-dessus [Sce]. En effet, la commutation du transistor de puissance MOSFET engendre des
fronts de tension dV/dt. Lesquels fronts générent un courant de mode commun dans le plan de masse
par les capacités parasites entre les pistes du circuit et le plan de masse. Ces courants sont alors captés

par des éléments de la commande et risquent de perturber ceux-ci, comme illustré Fig. 12-11.

Commande i=Ceq dVge

dt
i %
A Ceq= _C1C2
"LCI a Cl+C2
T

Fig.12-11. Principe de l'autoperturbation du convertisseur statique par couplage capacitif.

Lors de l'utilisation d'un plan de masse commun a la partie puissance et la partie commande, le risque
de perturbation est important. Les formes d'ondes expérimentales de la Fig. 12-12 montrent un

reblocage du transistor de puissance dii a ce phénomene aprés une commande de mise en conduction.
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Fig. I12-12. Autoperturbation d'un convertisseur statique par couplage capacitif (formes d'ondes expérimentales).
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1.3. LA RECHERCHE DE SOLUTIONS A
L'INTERACTION PUISSANCE-COMMANDE

L.3.1. Objectif

Au sein des dispositifs électriques actuels, des problémes de CEM apparaissent fréquemment. Les
regles que 1'on peut trouver dans la littérature restent en général qualitatives et sont le fruit d'une
déduction découlant de 1'observation des phénomenes et d'une expérience poussée [Col, Ott, Cha,
Mar].

Bien souvent, l'intervention du spécialiste se situe lors de la phase de test du systéme et donc apres sa
conception. Les solutions sont alors cofiteuses et relatives a chaque composantes de la perturbation. 11
s'agit par exemple de solutions du type blindage, isolation galvanique, filtrage... Elles sont rarement
généralisables et demandent pour chaque configuration le jugement d'un spécialiste. Lors de la phase
de conception, certaines solutions sont tout de méme proposées par des spécialistes pour prévenir les
risques de perturbation. Il peut s'agir alors du positionnement des cables de liaisons, de 1'isolation des
différentes masses... Cependant, si ces solutions s'adaptent au probléme posé, elles restent qualitatives,
donc difficilement généralisables.

De plus, la plupart des solutions proposées concernent des systémes électroniques complexes. Ces
solutions sont donc tres difficilement transposables pour la conception de convertisseurs statiques
d'électronique de puissance.

L'objectif que nous nous sommes fixé dans cette étude est de contribuer a 1'établissement de régles de
conception qui garantissent un fonctionnement correct du convertisseur statique par rapport 2

l'interaction puissance-commande.

1.3.2. Movens

I.3.2.a) La simulation fine des convertisseurs statiques

La simulation fine des convertisseurs statiques peut étre considérée comme un objectif a part entiére
tant la tiche est complexe [Piq]. Au niveau de notre approche, elle apparait comme une démarche
complémentaire mais ne constitue pas l'ossature de la méthodologie de conception que nous avons
adoptée.

La simulation fine, dont le but est d'obtenir des renseignements sur les phénomenes susceptibles de se
produire durant les phases de commutation requiért trés évidemment une étape de modélisation fine au
préalable. Implicitement, le souhait & terme d'effectuer une simulation fine nécessite de progresser
continuellement dans 1'élaboration de modele de plus en plus précis des différents constituants du

convertisseur; modeles de semiconducteurs, de composants passifs (magnétiques et capacitifs) et bien
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siir de la connectique qui permet de relier tous ces éléments les uns aux autres. Il s'agit donc de
connaissances de plus en plus éclectiques, nécessitant les compétences de plusieurs personnes.

Ces modeles dont la complexité est trés grande peuvent difficilement étre considérés comme un
assemblage de boites noires. Comment étre slir de la validité dans tous les cas de figure des
assemblages de modeles ? La premiere réaction est celle d'étre satisfait d'un partage du travail: les
spécialistes du semiconducteur s'occupent de proposer des modeles extrémement fins du
semiconducteur, les spécialistes de modélisation de la connectique s'occupent quant a eux de proposer
les derniers raffinements en terme d'éléments parasites a insérer autour des semi-conducteurs. Le réle
de la simulation fine est donc d'exploiter ces deux modeles simultanément sur un méme simulateur.
Nous pensons qu'une telle démarche ne permet pas de progresser dans la conception, et laisse une
zone interdisciplinaire vierge de toute investigation. Comment par exemple expliquer tel ou tel
phénomeéne sur les formes d'ondes en commutation obtenues par simulation quand on ne maitrise
aucun ou qu'un des deux modeles ?

La simulation fine du convertisseur consiste a implanter ces différents modeles issus parfois d'équipes
de recherche différentes sur un seul et méme simulateur. L'expérience des "problémes informatiques”
laisse déja présager qu'il s'agit d'un travail de grande envergure surtout si on a la prétention d'obtenir
une simulation évolutive capable d'intégrer de nouveaux modeles, de nouvelles méthodes de
résolutions ou méme des méthodes d'analyse et de représentation des connaissances comme les
graphes de liens, les méthodes formelles ou les langages du type AHDL, sans parler des choix du
matérie] informatique. Et aujourd'hui, il faut bien reconnaitre qu'une erreur stratégique de ce type peut
conduire les équipes de recherche & des impasses. Ces problemes, trop souvent négligés par
méconnaissance ou parce que considérés du travail de l'informaticien, nécessitent une réflexion

lmportante.

L'utilisation en conception de la simulation fine s'avere quant a elle délicate. Son principe est basé sur

l'analyse de sensibilité des parametres, schématisée par la Fig. I3-1.

Conception de la Structure

'

— Conception de 1a Technologie

|

Simulation

Non .
Test de Bon Fonctionnement

'

Qui

Fig. I3-1. Apport de solutions basé sur la simulation.

La simulation ne nous apparait pas comme la réponse la mieux adaptée aux problémes que pose la
conception d'une maniére générale surtout dans le domaine de 1'électronique de puissance. En effet, en
€lectronique de puissance, de multiples technologies s'affrontent, complémentaires les unes des autres

et la démarche est difficilement structurable.
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De trés nombreux parametres interviennent tous a la fois rendant la démarche de conception par
simulation difficile a utiliser. Cette démarche nécessite de multiples essais a partir desquels il faut tirer
une philosophie. Cette approche rationnelle quand les phénoménes sont régis par seulement 1, 2 ou 3
parametres devient vite inutilisable lorsque le nombre de parameétres est beaucoup plus important, et
c'est notre cas en €lectronique de puissance.

On voit donc en conclusion qu'il est délicat d'étudier la sensibilité des paramétres par ]'utilisation
exclusive de la simulation. La simulation peut étre considérée comme une aide pour la conception mais

ne permet pas de dégager des regles de conception.
1.3.2.b) La simulation inverse

La méthodologie que nous avons utilisée est tres différente de la simulation.

Afin de dégager des régles de conception technologiques, I'idée est de faire en sorte que la technologie
ne soit pas une donnée, comme dans la simulation, mais un résultat. Cette méthode permet d'éviter le
rebouclage autour d'une simulation et constitue une approche conception.

Cette méthode est appelée "simulation inverse" car son principe consiste & inverser l'ordre du
déroulement de la simulation. Ainsi, la technologie n'est plus une donnée mais un résultat et le
fonctionnement correct n'est plus un test mais un critére donc une donnée. Le schéma de la Fig. I3-2

rend compte de son principe. Dans les deux cas, la structure est une donnée du probleme.

Simulation ¢ Simulation Inverse
— [ Technologie I I Critere de Bon Fonctionnement J
! ‘
l Modélisa tion de la Technologie J I Modélisa tion du Processus ]
Non r Simulation | | Simulation inverse I
' \
_— | Test de Bon Fonctionnement ' I Technologie I
Oui

Fig. I3-2. Comparaison entre l'approche simulation et 1'approche "simulation inverse".

La contrainte de cette nouvelle méthode est liée au fait que la connaissance du phénomene doit €tre
plus poussée que pour une simulation. Il faut par exemple modéliser le processus de
l'autoperturbation. Un critére de bon fonctionnement doit étre choisi et le traitement des modeles est
plus complexe. Mais l'avantage de cette approche est d'éviter le rebouclage et d'apporter des regles de
conception technologique.

Afin d'effectuer cette simulation inverse, des modeles simples ont été développés. La sensibilité des
différents parametres peut ainsi tre déterminée aisément. Ces modeles sont ensuite enrichis d'étape en
étape et comparés a l'expérimentation. Cette méthode va donc au-dela d'une simple simulation et

permet d'acquérir une compétence sur les phénomenes d'interaction puissance-commande. Elle est le

28



Chapitre I _analvse qualitative de l'interaction puissance-commande

point de départ d'une €laboration de régles de conception technologique des convertisseurs statiques

vues de l'interaction puissance-commande.

1.3.2.c) Méthodologie d'élaboration de regles

La méthodologie de conception que nous avons pour l'instant retenue consiste a:

- utiliser des modeles de comportement simples facilement manipulables,

- déterminer a partir d'un analyse de sensibilité de ces modeles l'ensemble des

configurations dont le fonctionnement est a priori garanti. Les configurations que 1'on peut écarter

d'emblée pourront &tre repérées afin de réduire 'ensemble des solutions,

- effectuer un dimensionnement complet du convertisseur statique a partir des données

précédentes,

- vérifier a posteriori grace a la simulation fine que l'utilisation de modeles simplifiés n'a

pas conduit a2 des dimensionnements aberrants. Cette validation finale peut €tre faite soit par

I'expérimentation, soit par la simulation (économie d'un prototype) si les modéles complexes mis en

oeuvre ont été parfaitement validés. Dans ce cas, on peut se permettre la simulation de systémes

complexes mettant justement en oeuvre des modeles fins mais trés gourmands en temps de calcul-

méthode qui serait inutilisable lors d'une démarche de conception ou le temps de calcul est primordial.

Cette méthodologie est schématisée par la Fig. 13-3.

simples de comportement

[Etablissemem de modeles l modification des modeles

simulation fine
expérimentation

CSimulation Invers@

Obtention de Régles |
(facteurs de sécurité, [
faire des choix)

modificationjdes régles

[Conception Technologique
(utilisation des régles)

simulation fine
expérimentation

non

Fig. I3-3. Méthodologie d'élaboration de régles.
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I.4. CONCLUSION

Le concepteur de convertisseurs statiques est de plus en plus confronté a des problémes de CEM.
Ceux-ci ont été scindés en trois modes d'action considérés comme indépendants les uns des autres.
Pour l'instant, on ne s'intéresse pas aux champs rayonnés E et H simultanément par la cellule de
commutation et qui eux aussi sont susceptibles de provoquer des dysfonctionnements de la carte de
commande. Il faut noter que les gammes de fréquences dans lesquelles émettent les semiconducteurs
en commutation permettent de reléguer ce type d'action au second plan et ce d'autant plus que les

dimensions sont faibles devant la longueur d'onde.
Par ailleurs, pour chacun des types de couplages, la démarche définie par l'organigramme de la Fig. 13-
3 sera suivie. Cependant, la portée de cette démarche est limitée par le compromis entre la pertinence et

la complexité des modeles utilisés.

La simulation fine apparait dans cet organigramme comme un outil complémentaire pour le

concepteur. Toutefois, la recherche de reégles de conception reste notre objectif principal.
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Chapitre II _modélisation technologique en vue d'une simulation fine

IL.1. INTRODUCTION

La maitrise des problémes causés par l'autoperturbation nécessite une bonne connaissance du
mécanisme de l'autoperturbation. Ce mécanisme doit donc étre démonté en distinguant chacun des
éléments qui le constitue. Le chapitre précédent a mis en évidence le processus source-chemin-victime.
Dans 1'étude proposée, relative au convertisseur statique, la source de perturbation est un composant de
puissance, la victime est un composant de la commande et le chemin est assuré par les éléments
parasites de la connectique. Ainsi, deux composantes, liées a la structure et la technologie d'un
convertisseur statique interviennent dans l'autoperturbation par interaction entre la puissance et la

commande: les composants actifs et la connectique.

Dans le but de connaitre avec précision le fonctionnement du convertisseur statique et de prévoir ses
risques de dysfonctionnement, une modélisation fine de ces deux composantes est abordée dans cette
partie. Cette connaissance sera aussi utilisée pour avoir une vue d'ensemble de la simulation fine des

convertisseurs statiques.

Ce chapitre se décompose en trois parties. Dans une premiére partie, la connectique utilisée pour
I'électronique de puissance est étudiée avec précision sous l'angle de 'interaction entre la puissance et
la commande. Les composants actifs sont l'objet de la seconde partie. Plusieurs niveaux de
modélisation, utilisés dans le troisiéme chapitre sont proposés. Enfin, la derniere partie de ce chapitre

traite de la simulation fine du fonctionnement des convertisseurs statiques.
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II.2. LA CONNECTIQUE DANS L'INTERACTION
' PUISSANCE-COMMANDE

Le terme "connectique” est a comprendre au sens large. La fonction du convertisseur statique est
assurée par une structure. Cette structure est composée de différents éléments reliés par des
conducteurs électriques: pistes de cuivre de circuit imprimé, fils de cuivre, barres de cuivre, plaques,
pattes de composants... Tous ces éléments de connectique ne sont malheureusement pas idéaux et
introduisent des termes parasites qui peuvent jouer un role non négligeable dans le fonctionnement du
convertisseur. Ainsi, une boucle conductrice posséde une inductance et influence les autres boucles par
des effets d'induction; de méme la présence d'un plan de masse ou la proximité d'autres conducteurs
introduit des effets capacitifs.

La rapidité des commutations augmente l'influence des éléments parasites introduits par la
connectique. Cette influence peut entrainer le dysfonctionnement du convertisseur statique. Il est donc
nécessaire de prendre en compte ces éléments des la conception.

L'étude de la connectique a été partagée suivant les trois modes de couplages déja décrits. Le principe
de cette étude est d'établir des modeles de la connectique a partir de sa géométrie. Des formulations

existent dans la littérature et seront largement utilisées pour atteindre 1'objectif.

I1.2.1. La Connectique dans le Couplage Inductif

La notion d'inductance et de mutuelle n'a de sens que pour une boucle de courant. Dans tous les cas de
figures, il existe une boucle pour assurer le retour du courant, méme si parfois le retour peut présenter
plusieurs chemins, les uns intentionnels, les autres non. Cependant, afin de faciliter 1'analyse du
couplage inductif, la notion d'inductance ou de mutuelle partielle peut €tre introduite. Cette notion a été
largement explicitée par Jean-Luc Schanen [Sch]. Son avantage réside dans la discrétisation d'une
boucle en éléments simples.

Le principe, a partir duquel la notion d'inductance partielle est développée, est la discrétisation de la
boucle en segments. Chacun de ces segments contribue & l'inductance totale de la boucle. L'importance
de cette contribution est déterminée par les termes d'inductances-mutuelles partielles. Ces termes
peuvent étre calculés a l'aide des formulations analytiques développées par Hoer et Love [Hoe]. Ces
formulations découlent d'intégrations successives et concernent le calcul de la mutuelle entre deux
conducteurs paralléles de section rectangulaire. La mutuelle entre deux conducteurs perpendiculaires,
quant a elle, est nulle. L'effet de la fréquence peut étre pris en compte en décomposant le conducteur en
un nombre fini de conducteurs paralléles et en appliquant a chacun d'eux les formulations citées
[Wee]. Le logiciel InCa, développé au Laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble par Edith Clavel,
permet de s'affranchir de la lourdeur des calculs en automatisant le passage de la géométrie des
conducteurs a leurs modeles inductifs équivalents.

Cependant, cette notion d'inductance-mutuelle est une notion abstraite. Aussi, il faudra s'attacher a
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calculer l'inductance d'une boucle et la mutuelle entre boucles lors de 1'étude du couplage par effet
Induit.

Les différents cas €tudiés concernent les éléments parasites inductifs introduits par la connectique.
Cette connectique se présente sous des formes diverses. La liste des cas étudi€s n'est nullement
exhaustive mais couvre un large éventail des possibilités technologiques utilisées par I'industriel pour
assurer la connexion entre deux composants de sa structure. Ainsi, nous €tudierons tout d'abord le
couplage entre deux boucles de circuit imprimé pour diverses configurations. L'influence du plan de
masse sera observée et donnera des indications pour l'utilisation du Substrat Métallique Isolé (SMI)
par exemple. La deuxiéme partie concerne la modélisation des fils d'amenée de courant qui peuvent
exister dans la connexion entre cartes électroniques. Enfin, l'influence des boitiers des composants
sera l'objet de la troisiéme partie. En effet, ces boitiers participent au rebouclage du courant et peuvent

influencer les caractéristiques inductives de la boucle de courant.

I1.2.1.a) Le circuit imprimé

I1.2.1.al) Introduction

La technologie du circuit imprimé consiste en une fine couche de cuivre posée sur un substrat non
conducteur. L'épaisseur de la piste est ainsi tres faible devant la largeur et la longueur. En €lectronique

de puissance, les dimensions de pistes ont "'ordre de grandeur” typique de la Fig. II12-1.

«—> Longueur L Largeur 1 Epaisseur ¢

3cm 0.5cm 0.01 cm

Fig. 112-1. Ordre de grandeur des dimensions de piste de circuit imprimé utilisé pour I'électronique de puissance.

Les composants de puissance sont source de pertes énergétiques par conduction et par commutation
pouvant devenir vite non négligeables. Ces pertes sont autant de calories qu'il faut évacuer au moyen
de dissipateur thermique. Celui-ci constitue un plan de masse susceptible d'influencer les
caractéristiques inductives des pistes. Le Substrat Métallique Isolé (SMI), parce qu'il allie les
avantages d'une évacuation des calories plus aisée ainsi que d'une implantation des composants
facilitée, est de plus en plus utilisé par les industriels. L'influence de ce plan de masse sur les

inductances et mutuelles est a prendre en considération.

I1.2.1.a2) Influence de la position relative de deux boucles sur leur mutuelle

a2l) Calcul de la mutuelle entre deux boucles situées sur des plans paralleles

Les boucles de circuit imprimé choisies sont des boucles rectangulaires. Chaque boucle est partagée

en quatre segments constituant le rectangle. Un sens de circulation du courant arbitraire est choisi pour
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chacune des boucles. La configuration est alors celle de la Fig. 112-2.

Fig. 12-2. Configuration d'étude.

Ainsi, la mutuelle entre les deux boucles résulte des mutuelles entre chaque segment des deux boucles.

Les segments orthogonaux ont une mutuelle nulle. On peut alors calculer:

Mut = Mal-Ma3-Mc1+Mc3+Mb2-Mb4-Md2+Md4 (112-1)

ol Mal est la mutuelle existant entre I'élément a et I'élément 1.

Le calcul de chacun des termes s'effectue & 1'aide de la formulation développée par Hoer et Love. Pour
le calcul de la mutuelle entre deux segments, la formulation entre rubans convient car 1'épaisseur de

piste est négligeable devant la largeur et la longueur de piste. La configuration est celle de la Fig. I12-3.

Y. E

/(P
/ / x
T »
2
z

Fig. I12-3. Mutuelle entre deux rubans paralleles.

L'expression de la mutuelle entre ces deux rubans est alors :

I 1IB-11.,13+12
r 1E-a ,E+d
2 p2 2
X -P zln(z +\ x2+P2+22+Z szln(x+Vx2+P2+22
1 2 2
- —(x2—2P2+22) x2+P2+22—xPzTan—1 Xz
P x2+P2+z2
- “E+d-a.E
L B +12-11,13

avec :
sl,s3

4 4 .
@= X (-D' ¥, s 112-2)
$2, 54 i=1k=1

licxas: oo

La valeur de la mutuelle est donnée en nH pour des longueurs en cm. Ce calcul a été implanté sur un
logiciel de calcul numérique (MATHCAD) permettant I'étude de I'influence de la position relative de

deux boucles sur leur mutuelle.
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a22) Boucles superposées

Lors de I'implantation d'un circuit de commande au-dessus du circuit de puissance, le cas de figure de
deux boucles superposées apparait. L'effet induit d'une boucle sur l'autre, représenté par la mutuelle les
reliant, dépend de leur géométrie et de leur position relative. Deux boucles sur deux plans paralleles

sont choisies.
Lorsque ces deux boucles sont centrées, et lorsque 1'on fait varier la hauteur les séparant, l'influence de

cette hauteur sur la mutuelle entre ces deux boucles peut étre définie. La Fig. 1I2-4 montre ces

variations, ainsi que les dimensions de chacune des boucles.

Mutuelle entre boucles (en nH)

Boucles centrées : 25

TYT T T TTTT

]
]
=
.

3cm 20
——> <
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15
5cm

10
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h
Sc%

¢ ’ 0
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s a1 2

0 5 10
hauteur h (en ¢m)

o
S
w
—
wn

largeur de pistes = 0,2 cm -15

Fig. 02-4. Influence de la hauteur séparant deux boucles superposées sur leur mutuelle.

Au-dessous de 5 cm de hauteur, la valeur de la mutuelle peut devenir importante.
Lorsque ces deux boucles sont séparées d'une hauteur de 1 cm, l'influence du décalage entre les deux

boucles sur leur mutuelle peut étre observée comme le montre la Fig. I12-5.

Mutuelle entre boucles (en nH)
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Fig. II12-5. Influence du décalage entre deux boucles superposées sur leur mutuelie.

Lorsque la configuration se rapproche de celle ol les boucles sont centrées, la mutuelle n'est plus

négligeable.
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a23) Boucles appartenant au méme plan

Lorsque les boucles appartiennent au méme plan, 1'influence du décalage entre les boucles, comme le
montre la Fig. I12-6, ainsi que l'influence de la distance séparant les deux boucles, montrée par la Fig.

[2-7, peuvent étre étudiées.
Mutuelle entre boucles (en nH)

0 T T T T TT T T
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Fig. I12-6. Influence du décalage entre deux boucles appartenant au méme plan sur leur mutuelle.

Mutuelle entre boucles (en nH)
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Fig. I12-7. Influence de la distance séparant deux boucles appartenant au méme plan de masse sur leur mutuelle.

Dans ces deux cas de figures, la mutuelle entre les deux boucles atteint difficilement 3 nH.

I1.2.1.a3) Influence du plan de masse sur l'inductance d'une boucle

a3l) Calcul de l'inductance d'une boucle située sur un plan de masse

La méthode des images prend en compte le plan de masse considéré comme parfait; l'effet inductif
d'un conducteur situé a une distance h d'un plan de masse est le méme que celui de deux conducteurs
paralléles distants de 2h et dont les effets s'opposent. L'inductance résultante d'un conducteur partiel
sur un plan de masse est ainsi €gale a l'inductance de cet élément auquel est soustrait l'effet mutuel

induit par son image, comme le montre la Fig. I12-8.

38



Chapitre I1  modélisation technologique en vue d'une simulation fine

L1
1 ; w_ L1-M11’
= j = IDMII’ = -
h ¢ 2hI . wmm 1

oLy
Fig. I12-8. Application de la méthode des images au calcul de l'inductance partielle d'un
élément conducteur sur un plan de masse.

La boucle choisie est un rectangle que 1'on décompose en éléments simples. Sa boucle image est

parcourue par un courant opposé. La configuration est ainsi celle de la Fig. II12-9.

Fig. I12-9. Configuration du modéle d'une boucle rectangulaire sur plan de masse.

Finalement, l'inductance de la boucle peut se calculer a I'aide des inductances et mutuelles partielles:

L = LI-MI1'+M13'+L2-M22'+M24'+L.3-M23'+M31'+1L.4-M44'+M42'-2M13-2M24 (I12-3)
ou M13' est la mutuelle entre 1'élément 1 et I'image de 1'€1ément 3,
L2  estlinductance partielle de I'élément 2.

Le calcul de chacun des termes s'effectue a l'aide de la formulation entre rubans décrite précédemment.

a32) Etude de l'influence de la distance au plan de masse sur l'inductance d'une

boucle

L'influence de la distance au plan de masse sur l'inductance d'une boucle peut étre étudiée comme le
montre la Fig. I12-10.
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SMI Circuit Imprimé

Fig. I12-10. Influence de la distance au plan de masse sur l'inductance d'une boucle.

En comparant le cas du circuit imprimé sur plan de masse et le SMI, on s'apercoit que les effets
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inductifs peuvent étre trés vite négligeables sur le SMI. Ce qui est vrai pour une inductance l'est aussi

pour toutes les mutuelles existant entre deux boucles d'un circuit.
I1.2.1.b) Les fils d'amenée de courant

Les fils d'amenée de courant sont utilisés pour connecter deux cartes ensemble ou une carte et un
composant externe. Afin de limiter les effets induits sur la boucle formée par le fil d'aller et le fil de
retour, ces deux fils sont le plus souvent torsadés. L'inductance de la boucle est aussi réduite puisque
les fils aller et retour s'influencent fortement.

Un modele pour deux fils torsadés a été envisagé. La torsade €lémentaire a €t€ modé€lisée par des
segments linéaires de directions paralleles a celles des axes d'un repere orthonormé. Le modele choisi
est celui de la Fig. I12-11.

A }

N

0

A\—/

v

— ]

" _\gfimg__j‘\

h<
— o
-

Fig. [12-11. Modélisation de fils torsadés.

Ainsi, dans ce modele, chaque fil parcourt les quatre faces d'un parallélépipede de section carré DxD.
Les segments représentant les fils évoluent donc dans I'espace mais sont toujours paralléles ou
perpendiculaires entre eux, afin de rendre les calculs possibles. Les calculs de mutuelle ont été
effectués a l'aide de la formulation entre barres de Hoer et Love avec une section carré de Imm x lmm.
L'inductance totale du fil torsadé résulte d'une somme de mutuelles. On obtient une expression en
fonction de la longueur totale, du nombre de torsades et de la distance D entre axes. Cette expression a
été implantée dans MATHCAD.

Pour valider la modélisation précédente, nous avons calculé I'inductance de la ligne bifilaire non-

torsadée.

ID

h

-
>

A

Fig. I12-12. Modele bifilaire du torsadage.
Des mesures sur pont d'impédance [HP] ont été effectuées sur un fil torsadé de 18 cm de long.

L'influence du nombre de torsades a ainsi pu étre étudiée et comparée aux formulations développées.

La distance D entre axes a été évaluée a2 2 mm.
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Inductance (nH)

150
000 (o] 3 modele élaboré
/ - PRy
100 1 O  mesures expérimentales
o 1 MW modele bifilaire
50 E -
c 3
: b H :
(0JE n I B W BN S N A A T B N T A N U B
0 5 10 15 20

nombre de tours de torsades
Fig. 112-13. Influence du nombre de torsades sur I'inductance du fil.

Les modeles sont relativement proches des mesures expérimentales. Les mesures montrent que
l'inductance est pratiquement indépendante du torsadage pour une distance D donnée.
A l'aide du modele élaboré, l'influence de la distance D entre axes sur l'inductance a €té étudiée. La Fig.

II2-14 représente cette €tude.

Inductance (nH)

200 LI S e § T T TTI 11 / T T
150 F A ﬁ ] modele élaboré
C C/ = i 4 O  mesures expérimentales
100 £ : H 41 N modéle bifilaire
50 L ]
- : : ]
O r-l 11 i 1 111 l 1. 1.1 11 1t L1l !-
0 1 2 3 4 5

distance entre axes D (mm)
Fig. 112-14. Influence de la distance entre axes sur l'inductance du fil.

Ainsi, la valeur de l'inductance d'un fil torsad€ est trés sensible a la distance entre axes des fils aller et
retour. Un modele complexe est inutile si les dispersions sont importantes au niveau de la fabrication
et de I'implantation du torsadage de fils.

Le parametre le plus influent sur I'inductance du torsadage est la distance entre fils. Aussi, lors de la
mise en place de fils d'amenée de courant, il est nécessaire de s'assurer que 'écart entre fils et le plus

faible possible. Le moyen le plus efficace reste encore le torsadage.

I1.2.1.c) Les boitiers de composants
Chaque composant est constitué de I'élément fonctionnel et de fils ou pattes permettant de faire la
jonction entre 1'élément et la piste du circuit. Ces fils ou pattes ont leur propre inductance et mutuelle

parasites qui peuvent ne pas étre négligeables. Les constructeurs de composants actifs de puissance

donnent des indications sur les inductances de pattes. L'étude de l'influence du plan de masse sur les

41



Chapitre Il __modélisation technologique en vue d'une simulation fine

inductances et mutuelles de conducteurs a montré que le plan de masse réduit de fagon conséquente
les valeurs des inductances et mutuelles et ce d'autant plus que le plan de masse est proche des
conducteurs. Mais le trajet du courant n'est pas toujours situé dans le méme plan. Ainsi, lorsque 1'on
place des composants sur le circuit, ceux-ci sont souvent surélevés par rapport au plan des pistes.
Dans le cas du SMI, cette surélévation peut provoquer des inductances de boucle plus élevées. Ainsi,
sur SMI, l'inductance d'une boucle peut étre due principalement aux inductances internes au boitier de
composants (actifs ou passifs).

Afin d'illustrer nos propos, une application est proposée. Elle conceme le calcul de I'inductance d'une
boucle de circuit imprimé. Deux configurations sont étudiées. La premiére est une boucle de circuit
imprimé dont le schéma et les dimensions sont celles de la Fig. I12-15.

e 40 mm

10 mm ‘\: % ’40mm

35 pm
Y

...................

A

Fig. I12-15. Dimensions de la boucle simple de circuit imprimé.

La deuxieme est relative & la méme boucle mais comprenant un pont. Ses dimensions sont celles de la
Fig. I12-16.

40 mm
15 mm T 10mm
N l A
\: , o
10 mm =§‘ ) 40 mm
\ S, \ A
) SN
11
mm S1
ixy @::' 2mm
35 ' 6 i S1 ;o
Hmv mm| I >
A i 2 mm
S1

Fig. 12-16. Dimensions de la boucle de circuit imprimé avec pont.

De plus, ces deux boucles seront étudiées sans plan de masse et sur SMI dont la hauteur de
diélectrique est de 100 pm.

La fréquence de fonctionnement choisie pour les calculs est de 1 MHz.

En ce qui conceme la boucle simple de la Fig. I12-15, le modele inductif de cette boucle, ainsi que les

valeurs de l'inductance de la boucle sans plan de masse et sur SMI sont donnés par la Fig. 02-17.

L1
sans plan de masse 63 nH
sur SMI 1.8 nH

Fig. I12-17. Inductance de la boucle simple.
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Le SMI réduit tres fortement la valeur de 1'inductance de la boucle.

La boucle avec pont, quant a elle, a été modélisée dans un premier temps par deux inductances
couplées, dont l'une correspond a la piste et l'autre au pont. A partir de ces données, on peut alors
retrouver l'inductance totale de la boucle ainsi formée. Le modeéle inductif de cette boucle ainsi que les
résultats des calculs sont donnés dans la Fig. 112-18.

Lpont} Lpiste M L2

Lpont sans plan

7.1nH| 57nH|1.4nH |61.3 nH
de masse

surSMI |6.4nH|{1.7nH|0.05nH| 8 nH

L2 =Lpiste + Lpont- 2 M
Fig. 12-18. Inductance de la boucle avec pont.

Si I'on compare la valeur de l'inductance de la boucle avec ou sans pont, on voit que sans plan de
masse, 1'écart est trés faible (1.7 %) alors que sur SMI, 'écart vaut 78 %. L'inductance du pont est en
fait trés peu influencée par le plan de masse alors que l'inductance de la piste est tres fortement réduite
par la présence du plan de masse.

Par conséquent, sur SMI, l'inductance d'une boucle est le plus souvent constituée par les éléments
autres que les pistes qui sont proches du plan de masse. Il s'agit en particulier des boitiers de
composants. Donc, pour caractériser un circuit sur SMI en terme inductif, il est nécessaire de
modéliser les boitiers de composants plutdt que les pistes imprimées. De plus, afin de ne pas perdre ce
coté intéressant du SMI consistant a réduire les inductances, il est préférable de monter les
composants au plus pres du substrat (comme les composants CMS par exemple).

Une modélisation des inductances d'un boitier de composant a été effectuée [Cla]. Le composant
IRFP450 dans le boitier TO247 a été modélisé en terme inductif. La modélisation géométrique des
connections internes au boitier a été possible grace a une visualisation par rayons X du composant.
Les dimensions des fils de bonding ont été estimées d'apres des coupes successives du composant par
fraisage. A partir de cette géométrie, la modélisation inductive du composant a été effectuée a l'aide

d'InCa. La Fig. I12-19 montre les photographies au rayon X et le modéle inductif du composant.
Puce Silicium

7
ﬁ
|

Source  Grille Drain Source
L’embase est
liée au drain

~a

Fig. 12-19. Modéle inductif du composant.

Les valeurs des inductances des trois pattes de grille, drain et source ont été calculées. L'embase étant
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liée au drain, deux valeurs différentes de l'inductance de drain existent selon que le drain est connecté
par l'embase ou par la patte. Les valeurs des inductances du boitier sont données dans le tableau ci-

dessous avec les valeurs indiquées par le constructeur.

Inductances (nH) Modélisation InCa Données du constructeur
inductance de drain 47-19.1 5.0
Ld
inductance de source 12.6 13.0
Ls
inductance de grille 12.6 non donnée

Lg
Fig. I12-20. Inductances du boitier TO247 du MOSFET IRFP450.

Il est ainsi possible de caractériser les inductances induites par les boitiers de composants.
I1.2.1.d) Conclusion

Différents aspects de couplage par effet mutuel entre une boucle de puissance et une boucle de
commande ont été abordés. La liste n'est pas exhaustive et pourrait étre poursuivie. Cependant, elle
reflete la plupart des problémes rencontrés. Mais, dans la majorité des circuits €lectroniques, tous les
aspects énumérés interagissent les uns avec les autres et le probléme se complique tres vite.

Cependant, les remarques faites dans chaque partie permettent de dégager des régles d'implantation de
circuit. Ainsi, le tableau de la Fig. [12-21 donne un ordre de grandeur des mutuelles existantes entre

deux boucles de circuit imprimé en fonction de la position relative des boucles et du substrat utilisé.

L2 |

Circuit Imprimé 3nH 20 nH
Circuit Imprimé | nH s oH
sur plan de masse

SMI enH enH

Fig. 12-21. Ordre de grandeurs de mutuelles entre boucles.

Le SMI est intéressant a cet égard car il réduit les mutuelles entre boucles de maniére importante.

I1.2.2. L.a Connectique dans le Couplage par Impédance Commune

L'ensemble comprend des composants actifs: le transistor de puissance et la diode. Ces composants
sont situés dans des boitiers qui comportent des éléments parasites inductifs dus & la connectique entre

la puce et I'extérieur du boitier. Les composants sont connectés entre eux par les pistes du circuit
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imprimé dont les inductances parasites participent au fonctionnement de la cellule de commutation.

I1.2.2.a) Modéele inductif

Un modele inductif de la cellule de commutation et sa commande rapprochée peut €tre déterminé. Le
modele est celui de la Fig. 112-22.

Boitier du
MOSFET
Ld
Re Ll Lg 1
A mn m l — E
v
Ut ° Ls

JI§L3

Fig. 12-22. Modele inductif de la cellule de commutation.

Les inductances Ls, Ld et Lg sont les inductances internes au boitier. Les inductances L1, L2 et L3
sont les inductances partielles des pistes du circuit. Toutes ces inductances partielles sont couplées
entre elles par des inductances mutuelles. Les valeurs de ces inductances et mutuelles sont liées a la
géométrie des éléments de connectique en présence et peuvent étre déterminées au moyen de

formulations analytiques. Le logiciel InCa inteégre ces formulations.
I1.2.2.b) Modele inductif simplifié

De facon a mieux gérer le probleme, on peut regrouper les termes. Le modele est alors celui de la Fig.
112-23.

SYY\
Lb

Ut

Fig. 12-23. Modele inductif mathématique.
Le grand avantage de cette représentation réside dans le fait que les trois inductances La, Lb et Lc sont

découplées. En faisant 1'analogie entre ce modele et le modele précédent lié a la géométrie du circuit, on
peut calculer:

La = L1+Lg+2.M1g+M31+Mg3+Msl1+Msg-M1d-M12-2.M3d-M32-Mgd-Mg2-Ms2,
Lb = L2+Ld+2 M2d+M12+Md1+Mg2+Mgd-M2s-M23-2. M1s-M13-Mds-Md3-Mg3,
Lc = L3+Ls+2.M3s+M23+Ms2+Md3+Mds-M3g-M31-2.M2dg-M21-Msg-Ms1-Md], (I12-4)

ou : Ls est l'inductance partielle de la patte de la source interne au boitier,
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Mg?2 est la mutuelle partielle existante entre la patte de la grille interne au boitier
et la partie du conducteur participant a la boucle de puissance autre que la partie

commune et les éléments du boitier.

Ce modele a trois inductances n'a plus de signification géométrique mais rend compte des éléments
inductifs de la cellule de commutation et de la commande rapprochée. L'avantage de ce modele réside
dans sa simplicité tout en étant lié indirectement a la géométrie du circuit. Un modele simple de ce type
est nécessaire dans le cadre de 1'étude fine du couplage par impédance commune. I permet d'analyser
I'influence des différents parameétres introduits par la connectique sur ce couplage. Il constitue une
premiere approche pour 'analyse du couplage par impédance commune ainsi que pour la mise au point

de la simulation fine de la cellule de commutation.

11.2.3. La Connectique dans le Couplage Capacitif

Le terme de connectique doit s'entendre au sens large et nous distinguons trois types de connectique

susceptible de jouer un rdle dans le couplage capacitif.
I1.2.3.a) Le circuit imprimé
La configuration usuellement rencontrée en électronique de puissance est celle de la Fig. 112-24.

o4

R
plan de masse
Fig. I12-24. Les pistes de circuit imprimé.

La hauteur h de l'isolant entre les pistes de cuivre et le plan de masse dépend de la technologie utilisée.
Ainsi, dans le cas du circuit imprimé sur époxy, le plan de masse est constitué par un éventuel boitier,
un capot de voiture, une armoire électrique ou la terre. La hauteur h sera alors trés importante par
rapport aux dimensions des pistes et les capacités parasites peuvent étre faibles.

Dans le cas du circuit imprimé en époxy sur plan de masse, la hauteur de 1'isolant est de l'ordre de 1,5
mm et les capacités parasites entre les pistes et le plan de masse ne sont donc plus négligeables. Si l'on
choisit le Substrat Métallique Isolé (SMI), la hauteur de 1'isolant est trés faible, de 1'ordre de 100
um. Les capacités parasites entre pistes et plan de masse seront alors élevées.

La configuration de la Fig. II2-24 est un dispositif a lignes couplées par leur champ électrique et leur
champ magnétique. La résolution de ce probléme consiste & considérer un élément dz de ces lignes
[Bad], modélisé par la Fig. 112-25.

46



Chapitre II modélisation technologique en vue d'une simulation fine

v11 Il Vi+dV1

YY\
)M dz —=
NN

V21 i T V2+dV2

Ve cd
Fig. [12-25. Modélisation d'un élément dz de deux lignes couplées.

La mise en équation résulte de ce schéma électrique. En régime harmonique, la résolution du systeme

aboutit 4 une solution de la forme:
Vi=Vp+Vi (I2-5)

avec:

Ainsi, I'état électromagnétique résulte de la superposition de deux modes que la littérature nomme le

mode pair et le mode impair.
Le mode pair est relatif au cas ou les deux lignes sont au méme potentiel. Les lignes de champ

électrique seront alors toutes dirigées des pistes vers le plan de masse. On peut représenter les

capacités parasites résultantes par le schéma suivant:

Vi=va i /i g — —
f ! i A\ R / N
N |—> hi Cbl Cp [Cb | l Log
h Vi

i V2 T 7 T ol cpl el

Fig. 112-26. Schéma capacitif équivalent de deux lignes couplées en mode pair.

Cp est la capacité du condensateur plan. Cb est la capacité de bord de ligne unique et Cb' est une
capacité de bord dont la valeur est influencée par la présence de la seconde ligne.
Le mode impair concerne le cas ol les deux lignes sont & des potentiels opposés. Dans ce cas,
certaines lignes de champ électrique seront dirigées d'une piste vers l'autre. Le schéma capacitif
résultant est alors celui de la Fig. 112-27. |

Ca. Ca

A b

Vi=-V2 : % : % . /l———! | [—-—1\
—> h . éCp\*f‘“‘édl L og

b vi? w2 T Cdf cpl col

v v

Fig. I12-27. Schéma capacitif équivalent de deux lignes couplées en mode impair.
Ca et Cd correspondent a des capacités de lignes a lignes, Ca étant la capacité dans l'air et Cd dans le

diélectrique.
La littérature donne des expressions analytiques de ces différentes capacités [Ram], que nous

47



Chapitre Il modélisation technologique en vue d'une simulation fine

rappelons ci-dessous:

Circuit imprimé sur ! er=4.7
: plan de masse - h=1.5mm
SMI \ er=5.6
h =100 um
Cp=gge, (I12-6)
y Ee
2Cb= -Cp (I12-7)

~ cORc

avec: c0=23.108 nvs,
€e: permittivité effective de ligne unique,
e+l e -1

T
86 = 5 + ) f(W/h) ,

-0.5

(1”2‘?;) si%>1

f(w/h) = oy ,
h : W LW

A+128)  +004(1-2) sid<

W h h

Rc: impédance caractéristique de ligne unique,

RO 3"—+1393+0667loo(—+1444) si%>l

Jee| h

Rc=

+0.25 — <1
27t /g ( h) h

RO =377 Q, impédance caractéristique du vide,

=173 h/x + rh(8 ) V ‘ (112-8)
avec: A =exp(— 0.1 exp(2.33 — 2.53 %)
Ca= 2 00l co| EE 4 065 cn 292 i1 L (I12-9)
B 4h ' h Vel e’
K(K)
C -
4= 20 %05 (I12-10)
%h
avec. k=———
%h+2 Yh

K=y 1-k?
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Kk 1 1+
our 0 <k2<0.5 == Jog{2 —Y¥
P Kk)y =m =\ 1-/k
K(k) 7

K@) ~
) l+ﬁ

log

=] l—ﬁ

pour 0.5 < k2<1

Certaines de ces formulations sont empiriques. Une simplification des représentations des Fig. I12-26

et I12-27 peut étre effectuée par le schéma équivalent de la Fig. I12-28.

I L.

Fig. I12-28. Schéma équivalent simplifié de deux lignes.

Pour le mode pair, nous avons alors: C=C"=Cb+Cp+Cb' (I2-11)
Pour le mode impair, on a: C=C=Cb+Cp+Cd+Ca (I12-12)

Afin d'étudier I'influence de la proximité des pistes sur la capacité C avec le plan de masse, nous avons
intégré ces formulations dans MATHCAD. La Fig. I12-29 étudie l'influence de la distance s séparant
les deux lignes sur la capacité C dans les cas des modes pair et impair. Ce calcul a été fait pour le cas
du circuit imprimé sur plan de masse (h = 1.5 mm, gr = 4.7) et pour le cas du SMI (h = 100 um, &r =

5.6). Les deux pistes ont ici une largeur de 2 mm.

Cas du circuit imprimé sur plan de masse Cas du SMI
c.C 1050 .
140 C,C” F
(pF/m) L e S
120 (pF/m)
1030 b
100 [ -
- 1020
1010 |
60 [ : s ‘ : L, - - . -
e ey by s o by 1y 1000‘...!..1[4--I|:;J.;1
0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
s (mm) $ (mm)

Fig. I12-29. Etude de l'influence de s sur les capacités C' et C".

On constate que I'influence de la distance s entre pistes devient négligeable au-dela de 2 mm entre
pistes. En premiére approximation, la formulation d'une ligne unique pourra donc étre utilisée.

Pour calculer la capacité parasite entre une piste et un plan de masse, deux formulations de complexité
différentes ont été sélectionnées: la formulation issue des transformations conformes et la formulation

entre plans paralleles. Elles sont rappelées ci-dessous:
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formulation entre plans paralleles: Cp=¢;¢, % (I12-13)

formulation des "transformations conformes”: Ct= €0 €;

w2 TwW
—h“+E 1+1n(ﬁ+ 1) (H2-14)

La formulation entre plans paralléles est plus simple puisqu'elle donne une capacité surfacique si on le
souhaite. La formulation des "transformations conformes” prend en compte les effets de bords,
contrairement a l'autre ol les plans sont supposés infinis. Pour étudier l'influence des effets de bords
sur la capacité piste-plan de masse, calculons le rapport Cp/Ct en fonction de la hauteur h au plan de

masse. Une largeur de piste de 2 mm a ét€ choisie pour ce calcul.

Cp
ct 08

0,6

rpvryyrrigd

0,4

0,2

TTT

0 lllillljilllllll h (mm)
0,5 1 s 2

circuit imprimé
SMI
sur plan de masse

Fig. I12-30. Etude de I'nfluence de h sur les effets de bords.

(e

Sur ce graphe, on voit qu'il est nécessaire d'utiliser la formulation des "transformations conformes"
dans le cas du circuit imprimé sur plan de masse. En revanche, sur SMI, les effets de bords sont
négligeables et la formulation entre plans paralléles convient aisément.

Afin de se rendre compte de l'influence du substrat sur les capacités parasites, calculons, a I'aide de la
formulation entre plans paralléles, I'ordre de grandeur de la capacité parasite piste-plan de masse par
unité de surface. Le tableau de la Fig. II2-31 donne un ordre de grandeur de la capacité surfacique

dans le cas du circuit imprimé sur plan de masse ou du SML

Circuit imprimé SMI
sur plan de masse
£r 4.7 5.6
h 1.5 mm 0.1 mm
Cp= EOh-SI 3 pFlem? 50 pE/em?2

Fig. I12-31. Ordre de grandeur de la capacité surfacique piste-plan de masse.

Alnsi, en ce qui concerne les capacités parasites avec le plan de masse, on a un rapport d'environ 15
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entre le circuit imprimé sur plan de masse et le SML
11.2.3.b) Les fils d'amenée de courant

On rencontre des fils d'amenée de courant lors de la connexion entre cartes ou entre une carte et une
source. En général, les fils d'aller et de retour sont torsadés entre-eux, si leur diamétre le permet, de
facon a limiter la surface de la boucle ainsi formée et donc, atténuer les effets induits. Les fils d'aller et
de retour sont donc tres proches et il faut par conséquent vérifier si la capacité parasite entre fils est
négligeable ou non.

On peut faire un calcul simple sur deux fils paralléles séparés d'une faible distance. Une formulation

de capacité entre fils ronds existe.
T E €

o 1H(d/RO +4/(dRo)* - 1 )

(I12-15)

avec: - RO rayon du fil,
-d moitié de la distance entre les axes des fils,
- C capacité lin€ique entre fils.
Ainsi, si l'on prend deux fils de 1 mm de diametre et séparés de 2 mm de distance avec du polyéthyléne
comme diélectrique (er = 2.25), on calcule une capacité linéique de 0.8 pF/cm. Cette capacité est faible

et peut étre négligée.
11.2.3.c) Les boitiers de composants

Les composants de puissance comme la diode et le transistor présentent, par le biais de leur propre
embase, une surface importante avec le radiateur chargé de dissiper les calories avec l'environnement
ambiant. Cette surface est nécessairement grande de facon & conduire 4 une résistance thermique Ja
plus faible possible. Cela entraine alors des capacités parasites avec le plan de masse non négligeables.
En général, l'embase du composant est un conducteur thermique et électrique. Dans beaucoup de
composants, cette embase est li€e électriquement a l'une des pattes du boitier. Ce cas est usuel si l'on
utilise les boitiers CMS. Dans ce cas-1a, on rencontre fréquemment les configurations suivantes: le
drain est connecté a 'embase pour les transistors MOSFET et la cathode est liée a 'embase dans le cas

des diodes. Le schéma de la Fig. I12-32 résume la situation.

transistor de puissance
MOSFET

diode de puissance

. source _— anode
configuration drain - cathode
géométrique embase embase

modele

_ﬁ—%

——H—l—c

s

Fig. I12-32. Mod¢lisation des capacités parasites entre les boitiers de composants et le plan de masse.

51



Chapitre I modélisation technologique en vue d'une simulation fine

Les formulations sont les mémes que celles utilisées pour les pistes de circuit imprimé et, suivant le

type de boitier, les valeurs différent. L'épaisseur de l'isolant est choisie €gale 2 100 pm et on trouve

alors:
Boitier tail(leendce nll;eé?:l)?se bo??ii?c/léelguag’iemnfasse
(en pF)
TO-220 1.2x0.9 54
TO-218 14x14 98
Power SO-10 0.8x1.0 39

Fig. I12-33. Capacités parasites entre le boitier et le plan de masse pour quelques boftiers.
11.2.3.d) Récapitulation

Le tableau de la Fig. I12-34 donne un ordre de grandeur des capacités parasites que I'on peut

rencontrer dans la connectique utilisée au sein des convertisseurs statiques.

= |
circuit ;
imprimé SMI classique{ CMS

o O

0.5 pF/em |5 pF/em2 |50 pF/em2| S0PF | 40PF

Fig. 12-34. Ordre de grandeurs de capacités parasites.

On voit rapidement que l'effet du plan de masse supplante les effets entre deux éléments de
connectique. Le plan de masse sera donc le chemin de propagation privilégié des courants de mode

commaun.

I1.2.4. Conclusion

Différents aspects de la modélisation de la connectique ont été étudiés par rapport aux trois types de
couplages possibles. Cette analyse a permis de faire ressortir les éléments prépondérants qui favorisent
les couplages en fonction de la technologie utilisée. Pour chacun de ces couplages, le chemin, constitué
par les éléments parasites de la connectique, a pu &tre modélisé. Ainsi, a partir de la géométrie du
circuit, un modele du couplage a été évalué. Les formulations utilisées pour exprimer les modeles sont
relativement simples pour les capacités parasites pistes-plan de masse mais plus complexes en ce qui
concerne les inductances et mutuelles entre boucles. Les modeles développés seront utilisés d'une part
pour la simulation fine des convertisseurs statiques dont un exemple est explicité dans le paragraphe
II.4 et d'autre part pour la modélisation du processus de perturbation en vue de proposer des regles de

conception technologique étudiée dans le chapitre II1I.
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IL.3. LES COMPOSANTS ACTIFS

II.3.1. Introduction

Cette deuxieéme partie de 1'étude des modeles concerne les composants actifs intervenant dans le
fonctionnement du convertisseur statique et participant au processus de l'interaction puissance-
commande. Les composants de puissance, sources de la perturbation, sont distingués des composants
de commande, victimes de la perturbation. Les modéles étudiés concernent le transistor bipolaire bas
signal de commande et le transistor MOSFET de puissance de la cellule de commutation. Pour chacun
d'eux, plusieurs niveaux de modeles sont proposés qui serviront dans le troisieéme chapitre. En effet,
l'objectif principal est d'atteindre la simulation inverse évoquée dans le premier chapitre. Pour cela, des
modeles inversibles, donc simples sont recherchés.

Cependant, ces modéles ne sont pas suffisamment performants pour représenter correctement les
phénomeénes. Des modéles plus complexes doivent alors étre utilisés, méme s'ils rendent moins

souples 1'étude.

I1.3.2. Le Transistor Bipolaire Bas Signal

Les interrupteurs €lectroniques fonctionnent tous en régime de commutation. La commutation n'est pas
instantanée et des modeles phénoménologiques permettent de l'expliquer.

On peut schématiser la commutation en distinguant deux phases. La phase de commande consiste a
amener la tension de commande au niveau de la tension de seuil. La phase de commutation effective
peut alors commencer. Durant cette phase, la tension de seuil est maintenue aux bornes de la

commande. Nous distinguons trois modéles de complexité différente.

I1.3.2.a) Modele simplifié

Nous choisissons le circuit de commande de la Fig. II3-1, et nous étudions la commutation a la

fermeture du transistor bipolaire.

:o<|m
1)

RI

S »]T

Fig. 1I3-1. Circuit de commande du transistor bipolaire.

Les formes d'ondes expérimentales de la Fig. II3-2 représentent le comportement du circuit ci-dessus
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lorsque le transistor bipolaire commute 2 la fermeture.

0.8 : 20
Vbe (V) 06FE B AR oo Vee (V)
0.4 i—"‘*?f"\ 30
02 F eff \\ ] .
L 1!
0 A X Vee ]
02F 1A ]
E : \ 3 5
-0.4 F : 1
06E i \\_L .

0
-5010°  010°  5010° 10010° 150107
temps (s)
Fig. 13-2. Formes d'ondes expérimentales de la commutation & la fermeture du transistor bipolaire.

Lors de la commutation, il se produit un transfert de charges dans la jonction se caractérisant par un
déplacement de trous et d'électrons d'une zone vers l'autre [Hed]. On peut définir une capacité
équivalente correspondant a ce phénomene: c'est la capacité dynamique de jonction. La valeur de cette
capacité varie en fonction de la tension appliquée a ses bornes. Cependant, afin de simplifier 1'étude,
une valeur fixe peut étre choisie, correspondant a une certaine tension de polarisation.

Les constructeurs donnent, pour le transistor bipolaire, une valeur de capacité d'entrée et de capacité de
sortie 2 une tension de polarisation donnée [Mot]. Une mesure sur pont d'impédances peut toutefois
étre effectuée. Ainsi, pour un transistor bipolaire 2N2222A, sous une tension de polarisation nulle, les
mesures donnent une valeur de 25.4 pF pour la capacité dynamique de la jonction base-émetteur, et 7.7
pF pour la capacité dynamique de la jonction base-collecteur.

Les deux phases distinguées précédemment sont analysées.

11.3.2.al) Phase de commande

La sortie reste indépendante de l'entrée. La jonction base-émetteur est modélisée par sa capacité

dynamique Cbe. Le modele est alors celui de la Fig. I13-3.

R1
YWV

UtI VbeT - Cbe

Fig. I3-3. Modele de la phase de commande.

On assiste alors a la charge de la capacité base-émetteur Cbe par le circuit de commande. Cette phase
prend fin lorsque la tension base-émetteur Vbe atteint la tension de seuil Vth du composant, dont la
valeur se situe autour de 0.7 Volts pour le transistor bipolaire 2N2222A.

11.3.2.a2) Phase de commutation

Le transistor bipolaire est amplificateur de courant. Si I'on prend un modéle dérivé du modéle d'Ebers-
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Moll [Vap], on obtient le modele de la Fig. 1I13-4.

Fig. I13-4. Modele de la commutation du transistor bipolaire dérivé de celui d'Ebers-Moll.

On peut montrer que la presque totalité du courant il passe dans Cbc et contrble I'évolution de Vce.
On a:

ib+1=il I13-1)
Bib-i=1i2 I13-2)

. i _Bil-i2 i
Soit: SR S (I13-3)

Le rapport minimal est obtenu pour un courant i2 maximal, c'est a dire pour i2=E/R2. Le transistor
bipolaire de commande, comme le 2N2222A posséde un gain en courant environ égale a 100. Sil'on
fait une rapide application numérique avec un rapport de résistances R1/R2 variant entre 1 et 10, on
voit que:

09<1t <098 (I13-4)

On montre ainsi que la presque totalité du courant de polarisation du transistor bipolaire passe dans la
capacité base-collecteur Cbc (1 = i11). Durant cette phase, la tension base-émetteur Vbe reste constante
et égale a la tension de seuil Vth du composant. Le modele de cette phase ainsi simplifié est celui de la

Fig. I13-5.
i R1 Cbe
w—|

o] wl e

Fig. II3-5. Modele de la phase de commutation.

A 4

Le courant de commande i s'engage alors dans la capacité dynamique de la jonction base-collecteur

Cbc et provoque 1'évolution de la tension collecteur-émetteur Vce. On peut ainsi écrire:

._Ut—Vth _ ~dVce _
=gy = Cbce it (II13-5)

Alinsi, c'est I'entrée qui commande 1'évolution de la sortie par la capacité base-collecteur Cbc et dans le
cas de ]Ja commutation a la fermeture. Des expérimentations ont été effectuées sur une maquette (Fig.
II3-1). Le schéma de la Fig. II3-6 montre ainsi l'influence des résistances R1 et R2 sur la valeur
absolue du front de tension d(Vce)/dt.
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dVee 1600 -
dt 1400

(Vius) 1200

1000 -

300
800
400

206G
G

10kQ
R1
Fig. I13-6. Etude expérimentale de l'influence des résistances R1 et R2 sur d(Vce)/dt.

L'influence de la résistance R2 est quasiment nulle. L'évolution de la tension collecteur-émetteur du
transistor bipolaire a la fermeture ne dépend donc que du courant de base.

La comparaison entre les valeurs expérimentales et I'équation (II3-5) du modéle est effectuce dans la
Fig. I13-7.

dVce
dt

(V/us) 3000

4000 IIIIIIIIIIIIIIIIKI[III

101}

N expérimentation

2000 —— modele

vl aentlamafiant

1000

TV ITERICTIea |

I”Illllll”llllllll IIHIIIIIIIHI TIIT

'Sl EETISE APE EPEPE.. I

4000 8000 12000

R1(Q)
Fig. 13-7. Confrontation expérimentation-modele relative au front de tension dVce/dt a la
fermeture du transistor bipolaire 2N2222A.

B

o

Le modele simple convient donc dans le cas de la commutation du transistor bipolaire et sera utilisé
dans le chapitre suivant.

Ce modele peut étre encore simplifi€ si 1'on néglige les temps de charge des capacités.
11.3.2.b) Modele simplifié a seuil en courant

Si I'on fait un rapide calcul, on s'apergoit que le temps que met la jonction base-émetteur a se charger
jusqu'a la tension de seuil est extrémement faible. Si 'on néglige ce temps de charge, on obtient alors
un modele d'interrupteur commandé en courant. Si le courant de base est positif, le transistor commute
a la fermeture, et si ce courant est inférieur ou égal a zéro, le transistor commute a l'ouverture.

La valeur du courant de commande dépend du composant considéré. Ainsi, un transistor bipolaire est
commandé par sa base a I'aide d'un courant de polarisation égal a E/R, les valeurs courantes se situent
entre 1 mA et 10 mA. Les phototransistors possedent un transistor de sortie dont le courant de base est
généralement faible. Les constructeurs donnent des valeurs pour ce courant de base entre 50 pHLA et 500
LA, Ainsi, un rapport 50 peut étre couramment rencontré entre les niveaux de courant de polarisation

d'un transistor bipolaire discret et d'un phototransistor. Les phototransistors risquent alors d'étre les
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victimes privilégiées des courants de mode commun.

11.3.2.c) Modéle élaboré

Des modeles élaborés existent qui rendent bien compte du comportement des transistors bipolaires. Ce
sont des modeles phénoménologiques du type de celui d'Ebers-Moll [Lan]. Le logiciel SPICE intégre
ce type de modele dans ses bibliotheques.

Cependant, il est nécessaire de se méfier de ce type de modele lorsqu'il est utilisé dans des
configurations inhabituelles. Ainsi, le modele de la jonction base-émetteur du transistor bipolaire ne
tient pas compte de l'effet Zener de cette derniere lorsqu'elle est soumise a un courant inverse. La Fig. .
1I3-8 représente le schéma de la simulation effectuée sur SPICE ainsi que les formes d'ondes

associées.

400
300
200
100

15V

I 10kQ ' 10kQ

Vbe (V)
-100

-200
-300
-400

Vbe

Ip

i 1 A
200 400 600 800 1000
temps (ns)

oV

Fig. I13-8. Comportement du modele SPICE du transistor bipolaire soumis & un courant de base négatif.

On voit que la tension base-émetteur du transistor bipolaire soumis & un échelon de courant négatif
évolue au-dela de -300 Volts. Or, il existe un effet Zener dans ce cas de figure. Les courbes
expérimentales de la Fig. I13-9 montrent le comportement de la jonction base-€metteur soumis a un
échelon de courant négatif. Le montage électronique permettant d'effectuer ce créneau de courant est

représenté sur la Fig. I13-9.

. 15V
Ip (mA)
..................... 1.0 10kQ 10kQ
3 -40
- J-60
C 3
r --80
qok i i 1 i .
0 200 400 600 800 100
temps 0
(ns)

Fig. II3-9. Comportement expérimental du transistor bipolaire soumis & un courant de base négatif.

Afin de tenir compte de cet effet Zener, dans les simulations ot cela est nécessaire, le modele SPICE a

da étre adapté€ en ajoutant une diode et une source de tension en parallele avec la jonction base-
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émetteur du transistor bipolaire comme le montre la Fig. 1I3-10.

10

0
) Ip (mA) 15V
20 |10k 10k
= 40
Vbe (V) F ]
5 - 3 -60
°F - o (3
N : - : ; 1-80
ok 1 I { 1 "

0 200 400 600 800 1000
temps (ns)

Fig. II3-10. Adaptation du modéle de SPICE afin de tenir compte de l'effet Zener.

Le comportement du transistor bipolaire est alors en conformité avec les expérimentations effectuées.

11.3.3. Le MOSFET de Puissance

Trois modeles sont exposés dans cette partie, du plus rudimentaire au plus élaboré. La cellule de

commutation étudiée est représentée Fig. 13-11 avec sa commande rapprochée.

Ut T T\Vds

Vos

Fig. I3-11. Cellule de commutation et sa commande rapprochée.

Les formes d'ondes expérimentales de la commutation a la fermeture du MOSFET sont celles de la
Fig. 13-12.
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Fig. 13-12. Commutation a la fermeture du MOSFET.

I1.3.3.a) Modéle a seuil

Le MOSFET est un transistor a grille isolée. Sa commande se fait par la tension grille-source. Lorsque
celle-ci atteint la tension de seuil Vth du composant, ce dernier commute. La commutation peut alors
étre simplement représentée par des pentes, en tension et courant, constantes. Durant cette
commutation, la tension grille-source reste constante et égale & la tension de seuil. Une fois la
commutation terminée, la tension grille-source devient égale a la tension de commande.

Les formes d'ondes modélisées sont alors celles de la Fig. 1I3-13.

Ut >

. Vs

Vth | "l———

] Tt
! \ i

! f I 19

Vest / Vs . |
| Vds

t
Fig. II3-13. Modele rudimentaire de la commutation du MOSFET.

Le probléme de ce modéle est que le temps de commutation n'est pas connu et donc, les fronts en
courant et tension ne représentent pas la réalité.

La modélisation la plus simple consiste en une résistance binaire prenant une valeur €levée a I'état
bloquant et une valeur faible a I'état passant. Cette approche est celle adoptée par des logiciels tels que

CIRCUIT mais ne permet en aucun cas d'étudier en détail une commutation.
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I1.3.3.b) Modele simplifié

Le deuxieme modele consiste a représenter le transistor MOSFET par la capacité grille-source Cgs de
commande et la capacité grille-drain Cgd correspondant a la capacité Miller. Cette capacité Miller
permet la commande de la tension drain-source Vds par le circuit de commande. On distingue alors

trois phases.

11.3.3.b1) Phase de commande

La tension de commande charge la grille du MOSFET représentée par la capacité Cgs.

Ut Cgs p— Ves

Fig. I13-14. Modele simplifié de la phase de commande.
Cette phase prend fin lorsque la tension grille-source Vgs a atteint la tension de seuil Vth.

11.3.3.b2) Phase de commutation du courant

La tension aux bornes de la diode reste nulle durant cette phase puisque celle-ci est encore passante.
La tension grille-source Vgs est constante et égale a Vth et le courant de grille commande I'évolution de

la tension drain-source Vds par l'intermédiaire de la capacité Cgd. Le modele de cette phase est le

suivant:
NAN
Lm
L 1d
Re ie Ced
W > i
A p— E
vml Vds
Ut

Fig. II3-15. Modele simplifié de la phase de commutation du courant.

) ) . avds _ Vith - Ut
Les équations de cette phase sont: dt ~Rg- Ced
L - dé;i =E— Vds - (I13-6)

Donc, la tension Ut commande 1'évolution de la tension drain-source Vds par l'intermédiaire de Rg. La
tension Vds et I'inductance de la maille de puissance contrélent 1'évolution du courant de puissance.
Cette phase prend fin lorsque le courant de puissance atteint la valeur du courant de charge.

L'éventuelle prise en compte du courant de recouvrement de la diode ne modifie en rien cette analyse.
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1I1.3.3.b3) Phase de commutation de la tension

Le courant dans la diode s'annule alors, provoquant son ouverture. Le courant de puissance Id est
constant et égal au courant de charge.
La tension drain-source Vds continue son évolution, contrdlant la tension aux bornes de la diode.

Le modele de cette phase est le suivant :
Y\

I Lm
1 Vdiode

Rg i Ced ¥ 14
__w—-’——l

Vth Vds
Ut

Fig. II3-16. Modele simplifié de la phase de commutation de la tension.

1
m

Les équations sont alors:

dVds _ Vth— Ut
dr Rg-Cgd”
Vdiode = E — Vds - (I13-7)

Ainsi, avec ce modele simplifi€, le processus de la commutation peut étre décrit par le schéma de la Fig.

I13-17.
Q [Commande] . [Cgd] O [Puissance]
Ut Vds »

Fig. 03-17. Schéma des influences prépondérantes du modele simplifié de la commutation.

Si cette analyse permet de comprendre de fagon simplifiée la commutation, elle ne suffit pas pour
donner des grandeurs précises. Dans ce modele, la commutation est expliquée par I'effet Miller. Mais,
nous verrons avec le modele plus élaboré que cet effet n'est pas le plus prépondérant. En effet, ce
modele convient pour le transistor bipolaire car le gain en courant de ce dernier est élevé (de l'ordre de
100). En revanche, dans le cas du transistor MOSFET, le gain dépend de la tension grille-source Vgs;
ce qui ne permet pas de considérer que la presque totalité du courant de grille passe par la capacité
Cgd.

I1.3.3.c) Modele élaboré

Le modele étudié est un modele phénoménologique largement décrit dans la littérature et qui comporte

trois capacités ainsi qu'une source de courant.

Imos = gm. (Vgs - Vth)

S
Fig. I13-18. Modele phénoménologique du transistor MOSFET.
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La source de courant est proportionnelle a la tension grille-source Vgs ainsi qu'a un gain gm fonction
de Vgs. Ces variations peuvent étre trouvées dans les données des fiches constructeurs et se présentent
sous la forme de courbe. Les trois capacités, quant a elles, ne sont pas constantes et dépendent de la
tension drain-source Vds ainsi que de la tension grille-source Vgs. Leurs variations sont décrites par
des courbes dans les fiches constructeurs.

L'intérét de ce modele réside donc dans sa souplesse d'utilisation si 1'on suppose que les données
constructeurs sont correctes. La commutation du transistor MOSFET sera analysée a la fermeture puis

a l'ouverture.

11.3.3.cl) Analvse de la fermeture du MOSFET

Les formes d'ondes expérimentales sont rappelées Fig. I13-19 et 1'on peut distinguer quatre phases.

phase 1 phase 2 phase3 phases
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Fig. II3-19. Commutation 2 la fermeture.

Pour chacune des phases, une analyse simplifiée sera effectuée afin de comprendre le phénomene et de

dégager l'influence la plus importante.

cll) Premiéere phase

Les circuits de puissance et de commande sont découplés. Le circuit de commande charge la capacité

grille-source Cgs jusqu'a ce que la tension Vgs & ses bornes atteigne la tension de seuil Vth du
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MOSFET; la tension drain-source Vds restant constante durant toute cette phase, la tension Vgd subit
les mémes variations que la tension Vgs. Le courant de grille doit donc charger la capacité Cgd comme

la capacité¢ Cgs. Le modéle de cette phase est le suivant:

Rg La

1=

i W _I_ 1 Ced

} CgS . Vas

" [__I
‘= Lc
z r

Fig. I3-20. Modele de la premiere phase.

R—

c12) Deuxiéme phase

C'est la phase de la commutation du courant de puissance. La diode est passante durant toute cette
phase, donc la tension a ses bornes reste nulle. Le modéle de cette phase est celui de la Fig. II13-21, il

utilise le modele développé Fig. I13-18 et introduit les inductances parasites présentées Fig. 112-23.

Fa'a"sY <
Lb Id
Ich
Reg La Ced l .
‘-—‘W\f—"“—; I ‘Vd —.T.— E
! Vo l CgS L s
: 8s | Cds
Ut | Imos
‘ F Lc

Fig. II3-21. Modele de la deuxiéme phase.

Au début de phase, la diode absorbe tout le courant de charge. Elle va petit a petit partager son courant
avec le MOSFET. La progression du courant est commandée par le MOSFET. Le circuit de
commande charge la grille. La tension grille-source Vgs est donc en pleine croissance. Cette tension
Vgs contrdle la source de courant Imos. C'est donc cette source de courant qui absorbe petit a petit le
courant de charge, délestant la diode de son courant. En premiére approximation, on peut écrire que le

courant de drain Id est égal au courant de la source Imos. D'autre part, le courant de drain Id provoque

une chute de tension (Lc+Lb) % aux bornes de la maille du circuit de puissance, et donc aux bornes

de la jonction drain-source (tension Vds).

Il existe un danger de dysfonctionnement durant cette phase. En effet, la commutation du courant de

: o . did .. - . .
puissance Id induit une chute de tension Lc 5w influe sur le circuit de commande. Si cette tension

est importante, elle peut provoquer la décroissance de la tension grille source Vgs. La source de
courant Imos, contrdlée par Vgs, n'absorbe alors plus la totalité du courant Id provenant du drain. La
différence de courant va s'écouler dans les capacités Cds et Cgd, provoquant une croissance de la

tension drain-source Vds. Cette situation est a éviter.
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Cette phase prend fin lorsque le courant de drain Id atteint la somme du courant de charge et du
courant de recouvrement de la diode Irm.

Schématiquement, on a une influence prépondérante de la commande sur la puissance et le processus
est celui de la Fig. I13-22.

[Commande] [Source] [=] [Puissance]
Ut »\Vagas » \Imos » |\ Id g

Fig. l13-22. Schéma des influences prépondérantes de la deuxi¢me phase.

c13) Troisiéeme phase

C'est la phase de la commutation de la tension drain-source Vds. La diode se bloque car la totalité du
courant de charge et du courant de recouvrement de la diode passe dans le MOSFET. La diode s'ouvre
donc par annulation de son courant. Le modéle de cette phase est le suivant:

VY &

1 b
Id
Ich _ ’ Vdiode
Rg La Cgd .
—MW— 4 — | E
: Tatle T
f VgS; N, / Cds
Ut | T Imos
| F Le

Fig. II3-23. Modele de la troisieme phase.

La diode est alors modélisée par sa capacité de jonction Cdiode que 1'on considére constante. Cette
capacité va se charger jusqu'a atteindre la tension d'alimentation E. Les capacités du MOSFET Cds et
Cgd vont se décharger dans la source de courant, causant la décroissance de la tension drain-source
Vds.

Pendant le méme temps, la surintensité du courant de drain Id, due au courant de recouvrement de la
diode Irm, s'annule. Le courant de drain Id décroit donc jusqu'a atteindre la valeur du courant de charge
Ich. Cette variation de courant provoque une chute de tension aux bornes de l'inductance commune Lc
et donc aux bornes de la tension grille-source mesurée. Cette phase prend fin lorsque la tension aux
bornes de la diode atteint la tension d'alimentation E.

Schématiquement, l'influence prépondérante de cette phase se produit de la puissance sur la

commande. Le processus des influences prépondérantes de cette phase est décrit par la Fig. I13-24.

[Puissance] [Lc] [Commande] '
Vdiode »\ Vds, Id »{ Vegs >

Fig. 113-24. Schéma des influences prépondérantes de la troisieme phase.
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cl4) Quatrieme phase

Les circuits de commande et de puissance sont a nouveau découplés. Le circuit de commande finit de

charger la capacité grille-source Cgs jusqu'a la tension de commande Ut.

11.3.3.c2) Analyse de l'ouverture du MOSFET

Les formes d'ondes expérimentales de la commutation a l'ouverture du MOSFET sont celles de 1a Fig.
113-25.

phase3
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-10 020 5
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=
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100
® 15,00
'>5 50
0 10,00
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-50 5’00 5
=S
-100 0,00 o
172
-150
10107 20107 30107 40107 50107

temps (s)
Fig. I13-25. Commutation a I'ouverture.
Quatre phases peuvent étre distinguées et sont analysées a 1'aide du modele.
c21) Premiéere phase

Les circuits de puissance et de commande sont découplés. Le circuit de commande décharge la
capacité grille-source Cgs jusqu'a ce que la tension a ses bornes atteigne la valeur Vth + Ich/gm. Le
modele de cette phase est celui de la Fig. I13-20 avec Ut = - 15 V. Notons que la capacité grille-drain

Cgd est également déchargée afin de maintenir la tension Vds nulle.
c22) Deuxiéme phase

Clest la phase de commutation de la tension drain-source Vds. La diode reste ouverte durant toute cette
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phase, et peut €tre modélisée par sa capacité de jonction Cdiode. Le modele de cette phase est donc
celui de la Fig. 113-23.

Dans un premier temps, la tension grille-source Vgs décroit légerement par le circuit de commande. La
source de courant Imos, contrdlée par Vgs, subit une décroissance et sa valeur devient inférieure au
courant de drain Id, alors égal au courant de charge Ich. Il se produit une différence de courant qui va
charger les capacités Cds et Cgd, entrainant la croissance de la tension drain-source Vds. La croissance
de Vds provoque la décroissance de la tension aux bornes de la diode.

Dans un deuxieme temps, si la capacité Cgd est chargée, la capacité grille-source Cgs est aussi
chargée. Cet effet compense la décharge de Cgs par le circuit de commande, et la tension grille-source
Vgs est donc stabilisée. La source de courant Imos décroit donc trés 1égerement, suffisamment pour
entrainer la charge des capacités Cds et Cgd.

Cette phase prend fin lorsque la tension aux bornes de la diode s'annule.
c23) Troisieme phase

C'est la phase de commutation du courant de puissance. Durant cette phase, la diode est passante et
absorbe petit a petit le courant de la charge, libérant ainsi le MOSFET de ce courant. Le modéle de
cette phase est celui de la Fig. II3-21. Le courant provenant de Cgd et qui maintenait la tension grille-
source Vgs constante n'existe plus car la capacité Cds est chargée sous la tension d'alimentation E. La
capacité grille-source Cgs se décharge alors par le circuit de commande. La source de courant Imos,
contrdlée par Vgs, voit donc son courant décroitre. Le courant de drain décroit donc et la diode prend
le relais. La tension drain-source Vds subit l'influence du courant de puissance Id par le circuit de
puissance.

Il existe un risque de dysfonctionnement durant cette phase. En effet, le courant de drain Id subit une
forte décroissance et provoque alors une tension Lc¢ dId/dt aux bornes de l'inductance commune Lc.
Cette tension s'oppose au courant de grille. La tension grille-source Vgs peut alors augmenter. La
source de courant Imos, controlée par Vgs, se met alors a augmenter, provoquant la croissance du
courant de drain Id. Cette situation est bien sir a éviter.

Cette phase prend fin lorsque le courant de drain Id s'annule.

c24) Quatrieme phase
Les circuits de commande et de puissance sont a nouveau découplés. Le circuit de commande finit de
décharger la capacité grille-source Cgs. Le circuit de puissance atteint son équilibre aprés quelques

oscillations.

11.3.3.c3) Mise en oeuvre du modéle

En réalité, cette analyse reste schématique et qualitative. Les influences sont complexes. Ainsi, si les

influences prépondérantes sont celles décrites dans l'analyse du modele €laboré de la partie 11.3.3.¢),
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elles ne sont pas uniques et les influences décrites dans l'analyse du modele simplifié de la partie
I1.3.3.b) se superposent. Le systéme est donc bouclé en de multiples points. Donc, on est obligé de
poser les équations comportementales. Par exemple, pour la deuxiéme phase de la fermeture, nous

avons les équations suivantes:

dgfs -(Cds - Cgs+ Cds - Cgd + Cgs - Cgd) = (Cgd + Cds) - ig+ Cgd - Id — Cgd - Imos ,

d_g_td; - (Cds - Cgs + Cds - Cgd + Cgs - Cgd) = Cgd - ig + (Cgd + Cgs) - 1d — (Cgd + Cgs) - Imos ,
_‘%‘i. (La+Le)- (Lb+Lc)=—(Lb + Lc) - Vgs + Le - Vds— (Lb + Lc) - R - ig—Le - E
%ti~((La+Lc)-(Lb+Lc)=Lc- Vgs—(La+Lc)-Vds+Lc-Rg-ig+(La+Lc)-E - (I13-8)

Les conditions initiales dépendent de la phase précédente. Ce systeme d'équations est non lin€aire a
cause de la source de courant Imos et des capacités variables en fonction de la tension drain-source
Vgs. Ainsi, la résolution de ce systeme ne peut se faire que de facon numérique. Le modele a été validé
avec succes [Far] et sera donc considéré trés proche de la réalité.

Le logiciel SPICE intégre un modele légérement différent de celui-ci. En effet, le modele SPICE reste
lié a la physique du semiconducteur en petit signal et les écarts avec les formes d'ondes expérimentales
sont relativement importants. C'est pourquoi, dans le cas de I'étude de la commutation des transistors
MOSFET de puissance, le modele phénoménologique décrit précédemment a €té implanté sur un
logiciel de calcul numérique: MATRIXx [Mat].

Ce logiciel est surtout utilisé par les automaticiens pour faire des analyses numériques et de contrdle
de systemes. Son avantage réside dans sa souplesse d'utilisation grace a l'option "System Build". Le
modele est construit par assemblage de blocs liés entre-eux. Un contrdle des variables d'état peut étre
effectué a chaque pas de calcul.

Ainsli, les commutations a l'ouverture et a la fermeture du MOSFET ont été implantées. Une des
difficultés rencontrées a été de tenir compte de la variation des parametres du modele du MOSFET qui
est indiquée par les constructeurs.

Le premier parametre est la source de courant Imos qui dépend de la tension grille-source Vgs. La
plupart des constructeurs donne une abaque montrant les variations du courant Ids en fonction de la
tension grille-source Vgs {IR], comme indiqué Fig. 113-26.
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Fig. 13-26. Abaque constructeur donnant les caractéristiques de la source de courant du MOSFET.

Cette courbe est tres proche d'une parabole. On peut donc 1'écrire:

67



Chapitre IT _modélisation technologique en vue d'une simulation fine

Imos =k - (Vgs— Vih)® - (I3-9)

Le deuxiéme type de parametre concerne les capacités de jonctions du MOSFET. Les constructeurs
donnent des abaques traduisant la variation de capacité du MOSFET en fonction de la tension drain-
source Vds. Les conditions de mesures sont particuliéres, aussi les capacités données par le

constructeur ne sont pas directement celles du modele mais lui sont liées. Le constructeur donne :

»  Cis : capacité de jonction grille-source avec drain et source connectes,
»  Cygs - capacité de jonction drain-source avec grille et source connectées,

» 4 : capacité de jonction grille-drain.
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Fig. I13-27. Abaque constructeur donnant les capacités de jonction du MOSFET en fonction de la tension Vg,
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I1.4. LA SIMULATION FINE

11.4.1. Principe

Le principe de la simulation est de reproduire le comportement du systéme €tudié au moyen d'un
modele abstrait de ce systéme. Pour 1'électronicien de puissance, la notion de comportement du
systéme est liée aux formes d'ondes en tension et courant caractéristiques de celui-ci. On distingue
alors deux étapes qui sont I'é]aboration du modele et ]a reproduction du comportement du systéme,
que 'on peut nommer la simulation.

Le schéma de la Fig. I14-1 représente le principe de la simulation.

Systeme |wpp Modélisation — Simulation
sytéme
e équations différentielles
élément 1 élément2 ... élémentn l
modele 1 moddle2 ...  modéle n résolutions numériques
lois de Kirchoff outils de simulation

des circuits électriques

Fig. IT4-1. Principe de la simulation.

La mise au point d'un processus de simulation fine des convertisseurs statiques est délicate et n'est pas
encore actuellement achevée. Elle demande des confrontations avec l'expérimentation afin d'étre

affinée. La Fig. I14-2 montre le principe de la mise au point d'une simulation fine.

Conception de la Structure

Conception de la Technologie

Magquette

>

\ — 7
l Modéles Composants Modeles Connectique

~ yed

Expérimentation Outils de simulation

1 |

Formes d’ondes expérimentales

Formes d’ondes simulées

Comparaison

Fig. II4-2. Principe de la mise au point d'une simulation fine.

Une illustration de ces principes est proposée dans I'application suivante qui est la simulation fine de la
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cellule de commutation d'un hacheur série avec sa commande rapprochée.

11.4.2. Application

I1.4.2.a) Introduction

Apres avoir modélisé les différentes composantes du systeme considéré, nous pouvons simuler celui-
ci. Nous souhaitons obtenir la simulation la plus fine possible du convertisseur statique. Pour valider
notre méthode et nos choix, nous envisageons de comparer cette simulation avec une expérimentation
sur maquette. Le critére de comparaison choisi correspondra aux formes d'ondes en courant et en
tension aux bornes des composants de puissance et éventuellement de commande. Le logiciel SPICE,
parce qu'il integre des modeles évolués de composants et parce qu'il est le plus utilisé, est le plus
approprié€ pour la simulation fine.

L'étude proposée concemne la cellule de commutation hacheur avec sa commande rapprochée. Apres
une présentation de la maquette, les mesures expérimentales sont visualisées. Ensuite, une
modélisation de cette maquette est entreprise et meéne a une simulation des formes d'ondes

caractéristiques de la maquette.

I1.4.2.b) Présentation de la maquette

La cellule de commutation étudiée se compose d'un transistor MOSFET de puissance IRF740 et d'une
diode de roue libre BYTO8PI400. Le convertisseur statique fonctionne avec une tension de puissance
de 200 Volts, un courant de charge de 4 Amperes et une tension de commande en 0 +15 Volts. La
résistance de grille est choisie égale a 47 Ohms. Une capacité en polypropyléne assure une tension

constante E au plus pres de la cellule de commutation. Le schéma de la Fig. 114-3 représente la

maquette étudiée.

Lb

%%
4A < BYTO8PI400
Id
\ 4
Rg La IRF740 e
AAA—YN :E TVds — | E=200v
V:gs\
U
t ; Lc

Fig. 14-3. Modele de la maquette d'étude.

La commande rapprochée est assurée par un montage push-pull a transistors bipolaires. Le push-pull
est rapide et peut délivrer un signal en 0 +15 V en 50 ns. La commutation effective du transistor
MOSFET commengcant lorsque la tension de seuil est atteinte, le temps de commutation de la tension

de commande Ut, assurée par le push-pull, aura trés peu d'influence sur la commutation du transistor
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MOSFET. Les inductances La, Lb et Lc représentent les inductances parasites de la maquette. Les
trois grandeurs Vgs, Vds et Id sont caractéristiques de la commutation de la cellule.

I1.4.2.c) Expérimentation

L'expérimentation effectuée a consisté a mesurer les formes d'ondes expérimentales Vgs, Vds et Id.
Afin d'obtenir des mesures les plus précises possibles, des précautions ont été prises. Ainsi, des picots
de sonde de tension ont été utilisés de facon a mesurer les tensions au plus prés du composant et a
réduire la boucle inductive formée par la sonde de mesure. Les formes d'ondes expérimentales du

transistor de puissance sont ainsi celles de la Fig. 114-4.

Fermeture du MOSFET Ouverture du MOSFET
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Fig. 14-4. Formes d'ondes expérimentales.

I1.4.2.d) Modélisation fine

La modélisation fine de cette maquette est décomposée en deux points: la connectique et les
composants. En ce qui concerne les composants, les modeles choisis ne sont pas les mémes selon le
moyen de simulation utilisé, c'est a dire SPICE et MATRIXx ou a été implanté le modele décrit en
11.3.3.b3).

114.2.d1) La connectique

La modélisation de la connectique concerne la détermination des trois inductances La, Lb et Lc décrites
dans la Fig. IV4-3. Le logiciel InCa a été utilisé€ pour déterminer ces trois inductances. La Fig. IV4-5

montre la géométrie de la cellule de commutation avec sa commande rapprochée modélisée sur InCa.
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Fig. IV4-5. Modélisation géométrique de la cellule de commutation sur InCa.

Le calcul de l'inductance de la cellule de commutation donne une valeur de 60 nH. En ce qui concerne
la boucle de commande, le chemin parcouru par le courant de commande est différent & 1'ouverture et a
la fermeture. Aussi, le calcul donne 74 nH pour la configuration de la fermeture et 62 nH pour
I'ouverture. Compte tenu des indications du constructeur du MOSFET sur les inductances de pattes de
son composant, qui n'ont pas été modélisées sur InCa, une évaluation de l'impédance commune Lc
ainsi qu'une réévaluation de l'inductance Lb ont été effectuées. En résumé, les parametres parasites

inductifs utilisés lors de la simulation fine sont ceux du tableau de la Fig. IV4-6.

Lc Lb La(fermeture){ La(ouverture)

valeur en nH 8 75 66 54

Fig. IV4-6. Modélisation de la connectique de la maquette.

11.4.2.d2) Les composants

d21) Simulation sur SPICE

SPICE integre des composants actifs dans sa bibliotheque [Mas]. Ce sont le composant MUR840
pour la diode et IRF740 pour le transistor MOSFET.

d22) Simulation sur MATRIXx

Les parametres nécessaires a la simulation sur MATRIXx ont été explicitées dans la partie I1.3.3.b3).
Pour le transistor MOSFET de puissance, ces parameétres sont:

- les capacités Ciss(Vds), Coss(Vds), Crss(Vds),

- la tension de seuil Vth,

- la constante k définissant le gain en courant du modéle.
Pour tous ces parametres, seules les données du constructeur ont été utilisées. Ce sont les courbes des
capacités du MOSFET et la courbe Ids en fonction de Vgs, ainsi que la valeur de la tension de seuil
Vth. Les données constructeur utilisées sont rappelées Fig. IV4-7.
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Fig. IV4-7. Données du constructeur du MOSFET IRF740 utilisées dans le modele.

Pour la diode de puissance BYTO8PI400, les parametres utilisés par le modele sont la capacité de
jonction de la diode et le courant de recouvrement Irm. Le constructeur n'indiquant pas la capacité de
jonction de son composant, une mesure au pont d'impédance a été effectuée autour d'une tension de
polarisation nulle. Le courant de recouvrement Irm a été choisi égal a celui observé lors de
I'expérimentation. Les paramétres sont donc:

- Cdiode = 25 pF,

-Irm =3.8 A.

11.4.2.¢) Simulation fine

La simulation de la cellule de commutation est effectuée sur SPICE [Spi] puis sur MATRIXx a l'aide
du modele présenté plus haut. Les formes d'ondes ainsi simulées sont ensuite comparées aux formes
d'ondes expérimentales. Les criteres de comparaison des formes d'ondes sont relatives aux fronts en
tension dVds/dt et en courant dIg/dt, a la surtension a I'ouverture aux bornes du MOSFET, au courant

de recouvrement a la fermeture et aux oscillations qui suivent la commutation.

11.4.2.el) Simulation sur SPICE

Les formes d'ondes des Fig. IV4-8 et IV4-9 montrent le résultat de cette simulation pour la
commutation du transistor MOSFET a la fermeture et a l'ouverture. Les courbes en gras
correspondent aux formes d'ondes simulées et les courbes en traits plus fins correspondent aux

formes d'ondes expérimentales de la Fig. IV4-8.
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Fig. IV4-8. Formes d'ondes simulées sur SPICE et expérimentales 2 la fermeture du MOSFET.

Lors de la fermeture du transistor MOSFET, on note une correspondance relativement bonne de la

tension V{s. En revanche, le courant de drain simulé ne correspond pas a 'expérimentation tant en

terme de courant de recouvrement que de front de courant. D'autre part, de fortes oscillations suivent

la commutation sur la simulation.
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Fig. IV4-9. Formes d'ondes simulées sur SPICE et expérimentales & I'ouverture du MOSFET.

Lors de I'ouverture du transistor MOSFET, les formes d'ondes en courant de drain correspondent

assez bien. Mais la tension Vdg simulée est tres loin de 'expérimentation.

Pour la simulation fine des convertisseurs statiques, l'utilisation des modeles intégrés dans la

bibliotheque de SPICE est a éviter. En revanche, une implantation de modeles plus fins dans SPICE

peut étre envisagée.
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114.2.¢2) Simulation sur MATRIXx

Avec les parametres découlant des données du constructeur, une simulation peut étre effectuée sur
MATRIXx et sur la base du modéle décrit en I1.3.3.b3). Les formes d'ondes simulées ainsi que les

formes d'ondes expérimentales sont décrites a la fermeture, Fig. IV4-10, et a I'ouverture, Fig. IV4-11.

Vgs (V) Vds (V) Id (A)
10 10
> 8

—_— Mesures
0 Expérimentales
200 6
i = Modéle MATRIXx

150 f 1

100 2

50 F 0

0 -2
0 50 100 150 200

temps (ns)
Fig. IV4-10. Formes d'ondes simulées sur MATRIXx et expérimentales 4 la fermeture du MOSFET.

Lors de la fermeture du MOSFET, le front de courant dI3/dt est surestimée par le modele. Mais

l'évolution de la tension drain-source Vds est comparable a l'expérimentation.
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Fig. IV4-11. Formes d'ondes simulées sur MATRIXx et expérimentales a I'ouverture du MOSFET.

Lors de I'ouverture du MOSFET, le front de courant simulé est semblable au front de courant mesuré.
En revanche, une 1égere différence apparait en ce qui concerne le front de tension. La surtension a
I'ouverture est bien évaluée par le modele.

Les formes d'ondes, tant a Ja fermeture qu'a I'ouverture correspondent relativement bien en terme de
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front de courant dI4/dt, de front de tension dVds/dt, de surtension a l'ouverture et d'oscillations. Le
modele présenté peut étre retenu pour la simulation fine. Son avantage est de se baser sur les données
du constructeur que 'on trouve dans les Data Sheet. Dans ce sens, une amélioration de la qualité des
données du constructeur serait souhaitable, par exemple des données plus précises sous forme de
tableaux et non plus de courbes.

11.4.3. Conclusion

Les modeles de composants de puissance délivrés par SPICE sont peu précis. Une implantation de
modeles plus précis dans SPICE mérite d'étre étudiée compte tenu de la diffusion de ce logiciel. Le
modele comportemental implanté dans MATRIXx convient bien pour la simulation fine. I faut noter
que seules les données constructeurs ont été utilisées pour décrire le MOSFET, aussi ce modele
posseéde une trés grande souplesse d'utilisation ainsi qu'une meilleure précision que le modele SPICE.
La précision du modele phénoménologique reste encore faible mais nous pensons qu'elle est fortement
tributaire de la qualité des données et pourrait donc étre améliorée. Cette simulation permet alors de
prévoir les pertes par commutation, la surtension a l'ouverture et les fronts de tension dVdg/dt et de

courant dI4/dt intervenant dans l'interaction puissance-commande.
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I1.5. CONCLUSION

La simulation fine du convertisseur constitue en elle-méme un objectif intéressant a atteindre car elle
permet de s'affranchir de la fabrication et de I'essai d'une maquette. De plus, une €tude de sensibilité
sur la base de cette simulation peut permettre au concepteur d'évaluer les différentes influences de la
connectique ou des composants sur le fonctionnement du circuit. Ainsi, certains choix peuvent étre
guidés par la simulation. Cependant, il est important de souligner que la simulation ne constitue pas
réellement une aide a la conception. En effet, la structure et la technologie sont des entrées de notre
boite "simulation” dont la sortie est constituée par les formes d'ondes. Ainsi, mis a part I'effet d'une
analys: de sensibilité, la simulation ne permettra jamais de donner des régles au concepteur.

La simulation se situe donc en aval de la conception et permet une vérification rapide et aisée du bon
fonctionnement du circuit €électrique ainsi que le calcul des pertes par exemple. La simulation ne

concurrence pas les approches éventuelles de conception mais elle est une étape complémentaire.

Dans ce chapitre, différents niveaux de modeles des composants et de la connectique du convertisseur
statique ont été €laborés.

Les modéles les plus fins donc plus complexes sont dédiés a la simulation fine. Concernant la
simulation fine, 1'utilisation de SPICE semble & terme la plus raisonnable car SPICE est largement
diffusé dans le monde industriel et comporte un éventail trés large de modeles de composants que les
constructeurs fournissent de plus en plus souvent des la sortie de nouveaux composants. Cependant, si
les modeles de composants petits signaux conviennent, il n'en n'est pas de méme pour les composants
de puissance. Aussi, un effort demande a €tre fourni pour intégrer des modeles plus précis de
composants de puissance dans SPICE.

D'autres modeles plus simples ont été€ présentés. Ces modeles sont facilement manipulables grace a
des équations simples. Concernant les composants actifs, ces modéles ne représentent bien souvent
qu'une phase bien déterminée de leur comportement. Ils devront donc €tre utilisés avec précaution. Le
développement de ces modeles va servir a 1'élaboration de régles de conception qui est 1'objet du
troisieme chapitre.
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Chapitre Il recherche de régles de conception

II1.1. INTRODUCTION

Dans le premier chapitre, les différents processus de 1'interaction entre la puissance et la commande du
convertisseur statique ont été exposés. Ces processus ont été classés selon les couplages qui les ont
fait naitre. Le deuxieme chapitre a proposé 1'étude des outils nécessaires a la compréhension fine des
processus d'autoperturbation. Il s'agit de la modélisation des éléments intervenant dans un
convertisseur statique qu'ils soient fonctionnels ou parasites. Ce troisieéme chapitre tente d'apporter des

éléments de réponses a l'apparition de l'interaction puissance-commande.

L'objectif de ce chapitre est d'apporter des régles de conception pour les différents éléments qui
constituent le processus de l'autoperturbation (source, chemin et victime). La notion de régles de
conception est en fait li€e a celle de contrainte. Aussi, dans ce chapitre, on cherchera a déterminer les
contraintes sur la source, le chemin et la victime permettant de garantir le respect du critére. Le critére
choisi est relatif au "bon fonctionnement” du convertisseur statique. Cette notion de "bon
fonctionnement” est relativement subjective et nous verrons qu'il existe plusieurs critéres selon les

exigences du concepteur ou les modeles mis a sa disposition.

Afin de guider le concepteur dans ses choix technologiques, l'objectif de ce chapitre est de définir cette
"simulation inverse" évoquée dans la premiere partie. Rappelons que la structure est une des données

de notre probleme.

La méthode utilisée se décompose en plusieurs temps. Dans un premier temps, le processus de
l'interaction puissance-commande est modélisé. C'est pourquoi les éléments intervenant dans ce
processus (connectique et composants) ont ét€ modélisés. Dans un deuxiéme temps, un critere de
"bon fonctionnement” du convertisseur est choisi. Ce critere peut dépendre du modeéle étudié mais
reste relatif a une certaine idée que le concepteur se fait du comportement correct de son convertisseur.
Enfin, dans un troisiéme temps, les contraintes seront déterminées a partir du modele du processus et
du critere choisi. Ces contraintes sont la base de régles de conception technologiques par rapport a
l'interaction puissance-commande qui permettront de guider le concepteur dans ses choix
technologiques.

La méthode est résumée par le schéma suivant:
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Modélisation du processus
de I’autoperturbation

+ Critére de bon
@ I fonctionnement I
— Contraintes sur
la technologie

Reégles de Conception
Technologiques

Fig. III1-1. Méthode d'étude utilisée.

Pour chacun des trois couplages évoqués, nous nous efforcerons de suivre cette méthode.

Ainsi, dans un premier paragraphe, le couplage par impédance commune sera étudi€ afin d'élaborer des
reégles concernant l'implantation des composants de puissance ou le choix de certains composants. Ce
couplage étant fortement li€ au comportement de la cellule de commutation, les modeles utilisés sont
relatifs a cette derniere. Deux modeles de complexité différente ont été étudiés pour tenter d'atteindre
l'objectif.

Le second paragraphe traite du couplage inductif. Les différents cas de figures sont tout d'abord

étudiés de fagon qualitative. Le cas présentant le plus de risque est alors sélectionné puis étudié de

facon quantitative. Des contraintes sur le modele ont ainsi pu étre obtenues.

Enfin, le troisi¢éme paragraphe est I'étude du couplage capacitif. Une étude des risques

d'autoperturbation pour les différents cas de figures possibles permet de sélectionner le cas le plus
risqué. Ce cas est ensuite étudié plus précisément; tout d'abord en ne tenant compte que de la victime
effective; ensuite en considérant la victime fonctionnelle du systéme, c'est a dire l'interrupteur de

puissance lui-méme. Ainsli, des contraintes sur les modeles exposés ont été proposées.
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II1.2. COUPLAGE PAR IMPEDANCE COMMUNE

I11.2.1. Introduction

Deux analyses sont proposées. La premiere est une analyse simplifiée effectuée avec un modele de la
commutation vue de la commande. La deuxiéme est plus élaborée et utilise le modele complet décrit

dans la deuxieéme partie. Les équations étant complexes, la résolution numérique a été inévitable.

I11.2.2. Analvse Simplifiée

Cette analyse simplifiée permet de se faire une idée de l'influence de l'inductance de source sur la
commutation. Cette étude repose sur le modele simplifié de la commutation présenté en seconde partie,
en introduisant 1'impédance commune Lc. Ce modele simplifié est partagé en trois phases et pour
chacune de ces phases, nous étudierons les risques d'autoperturbation par l'impédance commune.
Ainsi, pour chacune des phases, nous appliquerons la méthode décrite ci-dessous:

* modélisation du processus,

* choix d'un critere de "bon fonctionnement",

» détermination de contraintes sur la technologie.
I1.2.2.a) Phase de commande

111.2.2.al) Modélisation du processus

Le circuit de grille est le seul mis en jeu. La tension de commande charge ou décharge la grille du
MOSFET représentée par la capacité Cgs. Le modele est le suivant:

La ie

Rg g
AMWy——mn >
1

A

E Cgs | Ves
Ut ~

Lc

|

Fig. II2-1. Modele de la phase de commande.

Lors de la commutation a la fermeture, la tension de commande Ut est a 1'état haut, par exemple 15
volts et la tension grille-source Vgs a I'état bas, par exemple O volt. Lors de 'ouverture, par contre, les

valeurs sont inversées. Le circuit est un circuit oscillant amorti, dont le comportement est régi par
I'équation différentielle suivante:
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‘Z;§+Rg-1‘§i+—’-g——o- (IM2-1)

(La+Lc) - dr T =

111.2.2.a2) Choixd'un critére

Si le courant de grille change de signe, il peut décharger ou recharger la grille, suivant la commutation
étudiée. Ce phénomene risque de troubler le fonctionnement de la commutation. Le critére choisi est
relatif au changement de signe du courant de grille ig. On impose alors aucun changement de signe sur

le courant de grille.

111.2.2.a3) Détermination des contraintes

Le critére impose au systéme d'étre suffisamment amorti. La contrainte obtenue est alors:

 JLa+Lc _
Rg>2-,/ Ces (1I12-2)

Cette contrainte sera comparée aux suivantes pour déterminer la plus contraignante.
I11.2.2.b) Phase de commutation du courant

111.2.2.b1) Modélisation du processus

Le modéle est celui décrit en deuxiéme partie auquel on rajoute les inductances parasites.

nAN
Lb

¢

Rg La

A l Vds
| Vth i

i

1

—_—

Ut

Fig. II12-2. Modele de la phase de commutation du MOSFET.

Si on néglige les inductances La et Lc dans la maille de commande, on obtient alors:

dVds _ Vth— Ut
dt Rg-Cgd’
(Lb + Lc) - %‘tl = E—Vds- (I12-3)
En supposant que la capacité Cgd est constante, on peut déterminer le front de courant dI/dt en
: ) al__ (WU -Vth)-+ _
fonction du temps. On trouve: & “Rg-Cod (Lh L0 (1112-4)

Le front de courant est donc proportionnel au temps. La valeur maximale de ce front sera atteinte a la

fin de cette phase. Lors de la fermeture, on a Ut au niveau haut et la phase prend fin lorsque le courant
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I atteint le courant de charge Ich. Ainsi, le temps que prend cette phase sera, pour la fermeture:

;= 2-Ich-Rg-Cgd-(Lb+Lc)
e Ut - Vth
Lors de 'ouverture, la tension de commande Ut est & 1'état bas, par exemple, Ut est nul. La phase prend

(I12-5)

fin lorsque le courant I est nul. Le temps que dure cette phase d'ouverture sera alors:

7. . . .
- \/- Ich-Rg-Cgd- (Lb+Lc) (1112-6)

Vth
A l'aide de ces données, on peut calculer les fronts de courant maximum & la fermeture et a 'ouverture,

soit:
d _\/ 3 Tch (U= Vi)
di, -\ Rg Ced Th+Lo) °
da S Th Vi ]
dt, - "\ Rg Ced Lb+Lo) (I2-7)

Si maintenant, nous écrivons 'équation de la maille de commande en prenant en compte l'inductance
commune, on obtient:

Ut:Rg-ig+Vth+Lc-%» (IM2-8)

Cette équation servira de support pour la détermination de la contrainte.

I11.2.2.b2) Choix d'un critére

Le critére choisi est basé sur 1'équation précédente. Ainsi, si le courant de grille change de signe, il
existe un risque important de perturbation de la commutation. On impose alors aucun changement de

signe du courant de grille ig.

II1.2.2.b3) Détermination des contraintes

L'équation précédente s'écrit aussi de cette fagon: Rg - ig=Ut— Vth—Lc - % . (1112-9)
En ce qui concerne la fermeture, le critére impose: Rg -ig >0 - (1I12-10)
On a donc: Le- 4 yr-Vin- (I2-11)

En prenant la valeur maximale du front de courant a la fermeture calculée précédemment, on obtient
2-Ich-Lc’

une condition sur la résistance de grille Rg: Rg> Cad (b +Lo) (Ui=Vih)~ (I112-12)
En ce qui concerne l'ouverture, le critére impose: ig<0- (1112-13)
Soit: —Le- Loy (II12-14)

dt

En prenant la valeur absolue maximale du front de courant 4 1'ouverture calculée précédemment, on

obtient une condition sur la résistance de grille:
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S 2-Ich- L¢ )
Cgd - (Lb + L¢) - Vith

Rg (I12-15)

En général, la tension de commande est de I'ordre de 15 Volts pour la fermeture et la tension de seuil
du MOSFET est de l'ordre de 4 Volts. Ainsi, on a trés souvent cette inégalité:

Ut—-Vth > Vih - (II12-16)

Donc, la condition sera plus restrictive a 'ouverture qu'a la fermeture. Cette analyse explique peut étre
en partie les observations expérimentales qui montrent que l'autoperturbation par impédance commune

se produit d'abord lors de 'ouverture, comme le montre la Fig. 1I12-3.
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100 200 [ 3 20
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60 0 fromestt H 3
" Id 35
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40 _‘ : ] a 0

20 200 E 3 - 5
s Vgs JJ ER

0 300 E > A 10

20 © 00 B I I 155

0,0 10 2,010° 4010° 6,010 80107
temps

Fig. II2-3. Autoperturbation du convertisseur statique par impédance commune (formes d'ondes expérimentales).
II1.2.2.c) Phase de commutation de la tension

Dans cette phase, le courant de puissance I est considéré constant. Ainsi, il n'y a pas d'action possible

de la puissance sur la commande par impédance commune. Cette phase ne présente donc aucun risque.
111.2.2.d) Exploitation des résultats

L'analyse précédente a permis de dégager deux conditions que nous rappelons ci-dessous:

. JLa+Lc .
Rg>2 Cos

2-Ich-Lc ,
Cgd - (Lb + Lc) - Vih

Quelques simulations ont été effectuées afin de vérifier ces conditions. Les résultats obtenus par

Rg> (I2-17)

SPICE ont nécessité plusieurs essais afin de déterminer la résistance Rg a la limite du fonctionnement
corest du convertisseur. On s'aper¢oit que ces conditions sont trés contraignantes comme le montre le

tableau de comparaison des résultats suivants:
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Configuration . .
Simulation Calculs
Structure  (hacheur série) Technologie SPICE
La=100nH,Lb=50nH, Lc =10 nH Rg>1Q Rg>12Q
IRFP250:Vth=4V
= La=40nH, Lb=40nH, Lc =10 nH Rg>1Q Rg>13Q
Diode : MURS40 Ces=17nF
Ced=300pF | | _ 40nH, Lb =40 nH, Lc =20 nH Rg>1Q Rg>44Q
Ich=4A
E=100V La=40nH,Lb=30nH,Lc=5nH Rg>5Q Rg>10Q
IRF740: Vth=4V
La=50nH, Lb =50 nH, Lc =10 nH Rg>7Q Rg>28Q
Cgs=1,3nF
Ced = 120 pF La=100nH, Lb=50nH, Lc=15nH Rg>10Q Rg>33Q
La=100nH, Lb=50nH, Lc =20 nH Rg>12Q Rg>56Q

Fig. I2-4. Comparaison entre les contraintes calculées et la simulation.

Cette analyse reste donc schématique et c'est pourquoi les résultats sont relativement éloignés de ce
que l'on peut trouver avec la simulation. Aussi, une analyse plus fine de la commutation du transistor
MOSFET est nécessaire.

I11.2.3. Analvse Elaborée

I11.2.3.a) Modélisation du processus

Sil'on veut quantifier les éléments intervenant lors de la commutation du MOSFET, il faut utiliser un
modele complet. On a choisi le modeéle phénoménologique décrit dans la deuxiéme partie et qui a été
implanté dans MATRIXX. Le traitement est numérique, il s'agit donc d'une simulation mais dont le

contrdle est beaucoup plus aisé que sur SPICE par exemple.
II1.2.3.b) Choix d'un critere

Le choix du critére de commutation correcte est extrémement délicat a déterminer. Il peut en exister
autant que de concepteurs. Cependant, certains sont plus judicieux que d'autres.
Lors de la fermeture, l'analyse de la deuxieme phase a montré qu'un risque de dysfonctionnement di a

I'évolution de la tension drain-source Vds existe. Le critére de bon fonctionnement de la fermeture

consiste donc a ne pas autoriser la remontée de la tension drain-source Vds. Les formes d'ondes de la

Fig. II2-5 simulées sur MATRIXx montrent un début de réouverture du transistor de puissance par la
remontée de la tension drain-source Vds. Le transistor MOSFET IRF740 et la diode BYTO8PI400 ont
€té utilisés. La résistance de grille vaut 15 Q. Les inductances parasites de la connectique ont pour

valeurs La=30 nH, Lb=30 nH et Lc=10 nH.
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Fig. III2-5. Simulation de la perturbation de la commutation du transistor MOSFET lors de la fermeture.

Lors de l'ouverture, 1'analyse de la troisiéme phase a montré que 1'évolution du courant de drain peut

subir un dysfonctionnement. Le critere de bon fonctionnement lors de l'ouverture du MOSFET

consiste 4 ne pas autoriser a la variation du courant de drain Id un changement de signe de la pente.

Les formes d'ondes de la Fig. III2-6 simulées sur MATRIXx montrent un début de refermeture du
transistor de puissance par la remontée du courant de drain Id. Le transistor MOSFET IRF740 et la
diode BYTO8PI400 ont été utilisés. La résistance de grille vaut 10 Q. Les inductances parasites de la

connectique ont pour valeurs La=40 nH, Lb=30 nH et Lc=25 nH.
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Fig. II2-6. Simulation de la perturbation de la commutation du transistor MOSFET lors de l'ouverture.

Les deux criteres explicités sont certainement nécessaires au bon fonctionnement de la commutation.

D'autres peuvent étre rajoutés. Il peut s'agir d'une limitation en pertes énergétiques par commutation,
d'une limitation en surtension a l'ouverture. Ils peuvent aussi concerner une limitation en fronts de
courant et tension lors de la commutation, afin de limiter les émissions d'ondes perturbatrices. Tous

ces criteres sont & ordonner par le concepteur suivant les priorités qu'il a choisies.
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II1.2.3.c) Détermination des contraintes

Le modele est traité de facon numérique. Aussi, la détermination des contraintes consiste simplement &
vérifier le critere choisi. Le logiciel MATRIXx utilisé est élaboré et I'on peut intégrer des boucles
informatiques autour de la simulation.

On peut ainsi faire varier la résistance de grille et vérifier le critere a la suite de chaque simulation.
Cette méthode est relativement lourde a cause du bouclage du systeme. Mais compte tenu du fait que le
bouclage peut étre automatisé par l'informatique ainsi que le test sur le critére, la méthode reléve bien

d'une approche pseudo-conception.
I11.2.3.d) Obtention des regles

Certains parametres ont plus d'importance que d'autres dans l'influence sur 'autoperturbation. Ainsi, la
résistance de grille et l'inductance de source ont été sélectionnées. On peut faire varier ces deux
parametres de facon indépendante et déterminer la zone de fonctionnement correcte selon le critére
choisi.

Ainsi un tableau sera obtenu dans lequel les valeurs sont binaires et ont par exemple la valeur O si le
fonctionnement est correct ou la valeur 1 si la commutation est perturbée selon le critére retenu.

Dans le cas de la fermeture et selon le critére choisi sur la tension drain-source Vds, on obtient le

tableau suivant:

L g(Q) critére de perturbation
(nH)

5

10

15
20 N N
Fig. lII2-7. Risques de perturbation 2 la fermeture.

Dans le cas de l'ouverture, selon le critére choisi sur le courant de drain Id, on obtient le tableau

suivant:
L g(Q) critére de perturbation
(nH) I4
5
dig<0
10 —
15
20
25 = perturbation

Fig. IlI2-8. Risques de perturbation a l'ouverture.

Les valeurs des autres parametres sont représentés dans le tableau de la Fig. II12-9.
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Composants

MOSFET IRF740 Vth=3V

Diode BYTO8PI400 Cdiode = 25 pF Im=38A
Puissance Vee =200V Ich=4A
Commande Ut=15V
Circuit Rm=0.1Q  Lb=50nH La =50 nH

Fig. II2-9. Valeurs des paramétres utilisés lors des calculs sur MATRIXx.

Ces tableaux constituent une premiere approche dans l'élaboration de regles de conception
technologique. Ainsi, connaissant I'inductance de source Lc, on peut aider le concepteur a choisir la
résistance de grille limite.

En comparant les tableaux obtenus pour la fermeture et pour l'ouverture, on observe que la fermeture
présente plus de risques de perturbation que l'ouverture, contrairement aux formes d'ondes
expérimentales de la Fig. II12-3. Cela est certainement dii aux choix des critéres qui ne sont pas encore
trés fins. On remarquera de plus que les contraintes sont encore relativement séveres. Toutefois, elles
sont moins séveres que celles du tableau de la Fig. I112-4, correspondant au modele simplifié. Un gain
en terme d'espace de conception a donc €té acquis par ce modele par rapport au modéle simplifié

précédent. Un choix plus judicieux des critéres permettrait d'affiner 'obtention des contraintes.

111.2.4. Etude Affinée de la Commutation du MOSFET

II1.2.4.a) Introduction

La mise en place du modele étant effectuée, des connaissances supplémentaires sur la commutation du
MOSFET peuvent étre apportées par son exploitation [Sar]. Les composants utilisés ainsi que les

parametres sont décrits par la Fig. IT12-10.

Lb
a'a's'
4A
BYTO8PI400
YN i IRF740 —-=-T
15V i L
o 1 L

Fig. 12-10. Modeéle de la cellule de commutation étudiée.

Dans les calculs qui suivent, les variables étudiées sont données en valeurs absolues.
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I11.2.4.b) Calcul de la surtension a I'ouverture

La surtension a l'ouverture peut conduire a des fonctionnements dont la fiabilité n'est pas facile a
évaluer (présence de la diode zener drain-source qui dissipe la surtension en é€nergie dans le
composant). Sa connaissance s'avere donc intéressante. La surtension a 1'ouverture aux bornes du
transistor MOSFET de puissance peut ainsi étre calculée en fonction de la résistance de grille Rg et de

l'inductance Lb.

Fig. HII2-11. Surtension a I'ouverture.

Pour ces calculs, I'inductance La est de 50 nH et Lc de 10 nH. Les tableaux comme celui de la Fig.
II2-11 peuvent aider le concepteur dans ses choix.
La résistance de grille, ainsi que l'inductance Lb, ont une trés grande influence sur la surtension a

l'ouverture.
I11.2.4.c) Calcul des pertes par commutation
La connaissance des pertes par commutation aide le concepteur a dimensionner le radiateur de
refroidissement.
L'influence de la résistance de grille Rg et de I'inductance Lb est alors étudiée dans la Fig. I112-12.

L'inductance La est de 50 nH et Lc de 10 nH.

fermeture ouverture

énergie (UJ)

b Lb (nH)

Fig. I2-12. Energie dissipée.
Les pertes par commutation sont dépendantes de la résistance de grille de fagon importante. A
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I'ouverture, elles sont 1égérement supérieures qu'a la fermeture. L'influence de l'inductance Lb entre 20
nH et 50 nH est trés faible sur les pertes par commutation.

II1.2.4.d) Calcul des fronts de tension maximum

Afin d'étudier les risques d'autoperturbation par courant de mode commun émis lors de la
commutation du MOSFET, il est important de connaitre les fronts de tension dV/dt maximum a
I'ouverture et a la fermeture.

En faisant varier l'inductance Lb et la résistance de grille Rg, on obtient les tableaux de valeurs des

fronts de tension maximum suivants:

fermeture ouverture

; v 50

Lb (nH)

| ¥ 20 a5
Rg () 80 Rg (Q)

Fig. Il12-13. Front de tension maximum.

L'inductance La est de 50 nH et Lc de 10 nH. L'influence de la résistance de grille Rg est importante
sur la valeur absolue du front de tension maximum.

Lorsque l'inductance de la maille de puissance Lb+Lc est constante et égale a 50 nH, on a:

fermeture ouverture

4V (vis)
dt

i 40000
1 35000
30000
25000
20000

15000
i 10000

I
I
'
|
!

Fig. 112-14. Front de tension maximum.

L'inductance La est ici de 50 nH. Contrairement au cas de la fermeture, le front de tension maximum
atteint lors de I'ouverture est fortement dépendant de la résistance de grille.
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Lors de l'analyse simplifiée du paragraphe I11.2.2, une formulation analytique du front de tension
maximum a été développée (formulation (II12-3)). La connaissance de la valeur de ce front est
indispensable pour l'étude de l'interaction puissance-commande. De plus, on cherchera les
formulations les plus simples possibles de maniere a rendre 1'étude souple. Cette formulation est

rappelée ci-dessous:
dv _ Vth-Ut )
dt = Rg Cad (II12-18)

Pour une inductance Lc de 10 nH et une inductance Lb de 50 nH, il est possible de comparer les
résultats de la formulation (III12-18) avec ceux de MATRIXx. La Fig. III2-15. montre les

comparaisons pour la fermeture et I'ouverture.

Fermeture Ouverture
70000 T]I]llllllll TTIT[ITIS T ITT T TT 25000 TTTTITIT I T IT T I I T T I ITI Y YT
L V) goooof _— F A .
5 : 20000 F ]
50000 = [ .
Formule 40000 ; ; 13000 - : 3
analytique F 3 : \ -
30000E E 10000 F Nt .
MATRI 20000 : - \ \\ ;
X C 3 N : : -

- o 5000 :

— 10000 3 - A S
Ottt vobn ool sl O_un YR AITITIFTIT) lllJIJllllllJ‘J
0 5 10 15 20 25 30 35 0 5 10 15 20 25 30 35

Rg (Q) Rg (Q)

Fig. lI2-15. Calcul du front de tension maximum & l'aide d'une formulation analytique.

Compte tenu de la simplicité de 1'équation, les résultats sont acceptables. Les valeurs dépendent
fortement de la capacité Cgd. Cette capacité Cgd, qui est aussi la capacité Crss donnée par le
constructeur, est constante et égale a la valeur de Crss sous une tension drain-source Vds de 200 V. En

effet, les fronts maximums de tension seront atteint a tension Vds élevée.

II1.2.4.¢) Calcul des fronts de courant maximum
Les risques d'autoperturbation par couplage inductif dépendant fortement du front de courant de
puissance dl/dt, sa connaissance a l'ouverture et 4 la fermeture est souhaitée.

On peut faire varier la résistance de grille Rg et l'inductance Lb afin d'obtenir les tableaux suivants
(avec La=50 nH et Lc=10 nH):
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fermeture ouverture

25 30

Rg@ 2% o | Rg (@)

Fig. III2-16. Front de courant maximum.

Lorsque l'inductance de maille Lb+Lc est constante, on obtient:

fermeture ouverture

Rg (€2

Fig. HI2-17. Front de courant maximum.

L'inductance La est ici égale a 50 nH.
L'influence de la résistance de grille est significative a l'ouverture et a la fermeture. En revanche, si

l'influence de 1''mpédance commune est importante a la fermeture, elle est négligeable a I'ouverture.

L'analyse simplifiée du paragraphe II1.2.2 a permis de développer une formulation analytique du front

de courant rappelée ci-dessous:
ala fermeture: 4L = \/7 2 Ich (Ut — Vth)

dt — 'V RgCgd (Lb+Lc)
57 . Jo) 2Ich Vth )
a l'ouverture: T \/ Rg Ced (Lb +10) (I12-19)

Pour des inductances Lb de 50 nH et Lc de 10 nH, une comparaison entre ces formulations
analytiques et les résultats issus de MATRIXx est proposée Fig. II12-18. Seules les valeurs absolues

seront considérées.
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Fig. III2-18. Calcul du front de courant maximum a l'aide d'une formulation analytique.

La formulation analytique donne des résultats légérement supérieurs a ceux de MATRIXX. Cependant,
cette surévaluation peut étre considérée comme un coefficient de sécurité€ vue de l'interaction puissance-

commande.
I11.2.4.f) Disposition de la capacité de découplage de I'étage rapproché de la commande
Dans le but de réduire l'inductance de la boucle de commande rapprochée du transistor de puissance,

une capacité de découplage est souvent placée au plus prés du push-pull. Le schéma de cette boucle, a
la fermeture du MOSFET, ainsi que son modele inductif est donné par la Fig. ITI2-19.

Tl “\ : I I
5N . 'N\ ‘\ LC

Fig. II2-19. Inductance de la boucle de commande rapprochée.

Lors de la fermeture du transistor MOSFET de puissance, le transistor bipolaire T1 est passant alors
que le transistor T2 est bloqué. La boucle de commande est alors celle décrite par le schéma. Au cas
ou la capacité de découplage C est plus éloignée du push-pull, I'inductance La devient plus importante.
L'influence du positionnement de la capacité de découplage C sur les risques d'autoperturbation par
impédance commune peut étre étudiée. La Fig. I112-20 montre les risques de perturbation par

impédance commune lors de la fermeture du transistor MOSFET pour une inductance de commande
La de 100 nH et de 50 nH.
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La=100nH La=50nH
LN LNKQ)
G N| 5 {10 15(20]25{30[35]40 G| 5 110}15]|20]25[30}35 (40
5 3
10 10
15 e
20| F

25 Rah

s el ol

Fig. II12-20. Risques d'autoperturbation par impédance commune lors de la fermeture du MOSFET.

On voit qu'une inductance La de 50 nH réduit les risques de perturbation par impédance commune.
Les calculs ont été effectués avec Lb=100 nH. Par cet exemple, l'utilité de la capacité de découplage sur

la commande rapprochée est confirmée.

I11.2.5. Conclusion

La recherche de solutions aux problémes de couplage par impédance commune au sein de la cellule de
commutation a nécessité la mise en oeuvre dun modele élaboré. Ce modele €tant basé sur des
équations non linéaires, son inversion n'a pas €t€ possible. Aussi, la méthode décrite au point ITI.1 a été
appliquée d'une maniere différente. Ainsi, a I'aide du logiciel MATRIXX, il a ét€ possible de faire des
simulations bouclées autour du critére de bon fonctionnement. Des simulations ont donc été
mévitables, mais ce sont des simulations contrdlées contrairement a celles effectuées sur SPICE. A titre
d'exemple, l'obtention des résultats d'un diagramme qui donne 30 valeurs, donc qui effectue 30
simulations, prend 5 mn sur une station de travail. Une boucle est effectuée autour de Rg et une autre
autour de Lc, ce qui permet d'obtenir la matrice résultante du diagramme. Les résultats obtenus ont été
décrits par rapport aux parametres importants du couplage. Mais 1'€tude de la variation d'autres
parametres est aisée sur la base de l'installation du modele sur MATRIXx. La vérification
expérimentale pose d'énormes problémes de mesures et de modélisation et constitue un travail lourd.

Cependant, la méthodologie a ét€ posée et a débouché sur des résultats intéressants.
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II1.3. COUPLAGE INDUCTIF

II1.3.1. Introduction

Au moment de la commutation de l'interrupteur sur la diode ou réciproquement, la cellule de
commutation constitue une boucle parcourue par un fort dI/dt (négatif au blocage de l'interrupteur et
positif & son amorcage). Dans ce type d'étude, on considere, et de facon 1égitime, que les transistors de

commande sont dans un état stable alors que la commutation du courant commence a peine.

Lm
mn

I

—
= 7

Fig. I13-1. Couplage inductif.

L'effet du couplage entre les deux boucles peut étre représenté par l'existence de deux inductances

couplées caractérisées par Lm, L et M. On peut écrire:

=M., d :
V=M g +L 3 (I113-1)

Le probléme est approché en trois étapes successives. La premiére étape évalue de fagon qualitative les
risques d'autoperturbation par couplage inductif. Le cas le plus risqué est étudié dans la deuxieme
étape de facon quantitative. Enfin, la propagation du signal perturbateur jusqu'a la grille est I'objet de la

troisieme étape.

II1.3.2. Etude d'Evaluation des Risques

II1.3.2.a) Introduction

La cellule de commutation constitue une boucle de puissance qui émet un champ magnétique variable
lors de la commutation. Plusieurs cas sont donc 4 considérer suivant:

- le signe du front de courant,

- le signe et la valeur de la mututelle,

- 'état de I'interrupteur victime.

II1.3.2.b) Transistor victime initialement ouvert

Dans le cas d'un transistor victime T initialement ouvert, le transistor amont T1 est fermé. Le schéma

97



Chapitre III__ recherche de régles de conception

de principe est celui de la Fig. III3-2.

Fig. II3-2. Perturbation par couplage inductif d'un transistor initialement ouvert.

La tension induite dans la boucle victime s'écrit ;

dl _ di

V=M= +L% -
<L (I13-2)

Ve = V] -V (I13-3)

La tension V] peut étre négligée si le transistor amont est saturé. L'inductance de la boucle L est
source d'une tension induite s'opposant au courant qui I'a créée. Ainsi, une marge de sécurité est prise

en compte si son effet est négligé. On peut alors écrire:
Ve = MQI— (1113-4)
dt
Le critere de bon fonctionnement du transistor bipolaire est choisi par rapport a la tension de seuil de
sa jonction base-émetteur. On impose:

Vbe < Vih (113-5)

L'équation (III3-4) et le critere (II13-5) meénent a la condition suivante :

M % <-Vp (I113-6)

Si cette condition est respectée, alors le transistor bipolaire sera considéré non perturbé. Deux cas se

présentent selon le signe du terme Mdl/dt.

4, dl L e . et .
Si MBE est négatif, alors la condition (III3-6) peut ne pas étre respectée et il existera un risque de

perturbation du transistor bipolaire. Par contre, si Mi—{ est positif, la condition (III3-6) sera toujours

respectée. En effet, la tension induite V est source d'un courant qui confirme 1'état du transistor

victime.
II1.3.2.¢c) Transistor victime initialement fermé

Dans le cas d'un transistor victime T initialement fermé, le transistor amont T1 est ouvert. La boucle
victime a considérer n'est donc plus la méme que dans le cas précédent. Le processus de perturbation
est celui de la Fig. II13-3.
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Fig. II3-3. Perturbation par couplage inductif d'un transistor initialement fermé.

La tension induite dans la boucle victime s'écrit:

V = — 4+ = -7
= it m (IH3 )

L'équation de maille s'écrit:
E=Ri+ V+Vpe (1113-8)

L'effet de l'inductance de boucle peut étre négligé. On se situe dans le pire des cas. La tension base-
émetteur Vpe est égale 2 la tension de seuil Vth du transistor bipolaire. On suppose que le transistor
bipolaire est perturbé lorsque son courant de base est négatif ou nul. Ce critere mene a la condition de
bon fonctionnement suivante:

M % SE -V (1113-9)

. . o . . dI
Le terme E-Vth est nécessairement positif. Deux cas se présentent selon le signe de M.E.

.o dl P . : . e
S1 M'E est négatif, la condition (III3-9) sera toujours respectée. La tension induite ne fera que

confirmer I'état du transistor bipolaire victime.

S1 M%% est positif, il existe un risque que la condition (III3-9) ne soit pas respectée. Cependant, le

terme E-Vth est largement supérieur au terme Vth en général. Les valeurs courantes sont 15 Volts
pour E et 0,7 Volts pour Vth. Ainsi, le risque sera faible comparativement au cas ou le transistor
bipolaire était initialement ouvert.

I11.3.2.d) Récapitulation des risques de perturbation d'un transistor par couplage
inductif

Les points précédents conduisent a des conclusions qualitatives relatives au risque de perturbation que
le concepteur peut s'attendre a trouver. Le tableau de Ia Fig. I1I3-4 dresse un constat de I'évaluation du

risque.
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MdL >0 Mdl <0
dt dt
transistor victime 0 RISOUE
initialement ouvert Q
‘trfir.151st0r VlCtlmC’ risque faible 0
initialement fermé

Fig. III3-4. Evaluation qualitative des risques d'autoperturbation par couplage inductif.

Remarquons que le comportement plus ou moins oscillatoire du courant I lors de la commutation ne
remet pas en cause 1'étude précédente. L'interrupteur choisi pour développer le raisonnement est le
transistor bipolaire 2N2222A. Bien entendu, les portes TTL issues de cette méme technologie
réagissent de la méme maniere. D'autre part, la logique CMOS est aussi définie par des tensions de
seuils de fonctionnement. Le raisonnement effectué est donc valable pour les portes TTL et CMOS.

Cette évaluation a permis de détecter les configurations les plus risquées mais reste cependant

qualitative. Une étude quantitative est I'objet du point suivant.

I11.3.3. Etude Quantitative et Apport de Solutions

I11.3.3.a) Position du probleme

Le cas le plus risqué est étudié de facon quantitative. Si les précautions sont prises pour que, dans ce
cas de figure, le transistor ne soit pas perturbé, alors on considérera que les autres cas de figures ne

présentent pas de risque. Ce cas concerne le transistor victime initialement ouvert et une sollicitation

. . a . . e e . e N .
inductive ME négative. L'objectif de cette partie est d'établir des regles garantissant le

fonctionnement correct du transistor bipolaire dans ce cas la. Aprés avoir modélisé le processus de
perturbation par couplage inductif et choisi un critére de fonctionnement correct, une condition sera

déterminée qui constituera une €bauche de regles de conception.
I11.3.3.b) Modélisation du processus

L'étude concerne le cas ou le transistor bipolaire victime est initialement ouvert. La résistance R de la

boucle victime a été représentée. La Fig. ITI3-5 schématise le processus de perturbation.

Fig. HHI3-5. Modélisation du processus d'autoperturbation par couplage inductif.

La tension V1 collecteur-émetteur du transistor amont saturé peut étre négligée. La jonction base-

émetteur du transistor bipolaire victime peut étre modélisée par sa capacité de jonction Cbe.
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Finalement 'équation de la maille victime ainsi que la sollicitation de la boucle de puissance peuvent

s'écrire:
al . di .
Vbe+Ma+La+R1—O
\Y%
i = Cbe di’e (I113-10)

s e dl , . e .
On consideére que la tension induite M x est un créneau de tension (source d'excitation). Quant a lui,

le modele du processus est un circuit oscillant (équation du second ordre sur Vbe).

Sil'on prend pour l'inductance de boucle L une valeur autour de 20 nH et pour la capacité de jonction
du transistor bipolaire Cbe=25 pF, la fréquence de coupure de I'équation se situe autour de 200 MHz.
Sil'on suppose que le temps de montée dure environ 20 ns, soit une fréquence d'excitation équivalente
de 20 MHz, on voit qu'un rapport 10 existe entre la fréquence de coupure du systéme et la fréquence
d'excitation de la source. Aussi, la surtension éventuelle due a la résonance du systéme sera quasiment

nulle. Par conséquent, la tension Vbe aux bomnes de la jonction base-émetteur du transistor bipolaire

aura la valeur de la tension induite M % )

I11.3.3.c) Choix d'un critére de bon fonctionnement

Le fonctionnement du transistor bipolaire sera considéré correct si sa tension base-émetteur Vbe reste

en deca de la tension de seuil Vth du transistor. Le critére est alors:
Vbe < Vth (1I13-11)
I11.3.3.d) Détermination des contraintes

La condition simple évoquée précédemment peut étre utilisée. Cette condition est rappelée ci-dessous:

ME <oV (II13-12)

I11.3.3.e) Obtention des regles

En prenant la condition (III3-12), et en prenant 0.7 Volts pour Vth, on obtient une hyperbole donnant

. dl . . . [ .
-M en fonction de e Des simulations sur SPICE confirment cette courbe et sont marquées d'un point

sur le graphe qui suit. Ces simulations ont été effectuées en cherchant la valeur de la mutuelle 2 la

limite de la perturbation du transistor bipolaire.
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Fig. II3-6. Vérification du modele par des simulations sur SPICE & la limite de la perturbation.

On remarque que, pour les temps d'application plus faibles de la sollicitation, les points sortent du
graphe mais correspondent néanmoins a un coefficient de sécurité plus grand.

Ainsi, le processus du couplage par effet induit se résume par la condition (I3-12). Le principe de cet
effet est de coupler une source de tension perturbatrice a une capacité de jonction. Aussi, le couplage
s'effectue de fagon quasi instantanée.

Drautre part, dans cette étude, un coefficient de sécurité est pris car on considere le systéme perturbé
lorsqu'un seul de ces transistors victimes est perturbé. Or, un phénomene de propagation de la
perturbation existe et demande une perturbation du transistor victime soutenue afin que la grille du
MOSFET soit perturbée.

I11.3.4. Etude de la Propagation de la Perturbation au sein de la Carte de
Commande

II1.3.4.a) Introduction

Lors de 1'étude précédente, le systéme est considéré perturbé lorsque le transistor victime est perturbé.
Ce critére, s'll procure un certain coefficient de sécurité, est toutefois restrictif. D'autre part, le
coefficient de sécurité en question n'est pas connu de fagon quantitative. En réalité, a la suite de la
commutation inopinée du transistor victime, un certain temps se produit avant que la grille du transistor
bipolaire soit atteinte par la perturbation. L'objet de cette partie est 1'étude du risque encouru au niveau
de la grille du MOSFET. Pour cette étude, une commande représentative a été choisie.

Un push-pull commande la grille du transistor MOSFET de puissance. Ce demnier est contrdlé par un
transistor bipolaire qui constituera la victime. La boucle formée par ce transistor et son transistor
amont est la boucle victime choisie, qui subit une tension induite par la commutation de la cellule de

commutation. Ce processus est alors celui de la Fig. III3-7.
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Fig. I3-7. Processus d'autoperturbation du convertisseur statique par couplage inductif.

Afin de rendre une étude analytique possible, un modele de ce processus est proposé. La grille du

transistor MOSFET est modélisé par sa capacité de jonction grille-source Cgs. Le couplage inductif

. . . ( s dl .
est modélisé par une source de tension en créneau dont l'amplitude est égale a M T La Fig. III3-8

représente le modele de la perturbation.

T

v=M _dL
L. dt
— | Vgs |

Fig. II3-8. Modele de la perturbation.

Une expérimentation a été effectuée sur ce modele. Le modele et les formes d'ondes expérimentales

qui lui sont associées sont représentés par la Fig. I113-9.

3¢
M -
Vi ?2F
1
V) F
0
: V2
L V3
- Vs
3 %)
0 200 400 600 800 1000
temps (ns)

Fig. III3-9. Modele de la perturbation inductive de la carte de commande et les formes d'ondes expérimentales associées.
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On remarque que la jonction base-émetteur du transistor victime joue bien le role de diode. Ainsi,
quelle que soit la tension induite, la tension base-€émetteur V1 n'est pas supérieure a la tension de seuil
de la jonction.

La méthode d'analyse proposée dans la partie III.1 sera suivie.
I11.3.4.b) Choix d'un critere

Dans 'étude quantitative précédente, le systeme était considéré perturbé lorsque le transistor victime
était perturbé. Cette partie a pour ambition de tenir compte de 'effet de propagation. Le critére choisi
est relatif a la tension grille-source Vgs. Cette tension ne doit pas fluctuer au-dela ou en dega d'une
tension limite, selon la commutation considérée. Par exemple, en ce qui concerne la fermeture du
transistor de puissance, on peut imposer:

Vgs > Vgsa (Ia3-13)

avec: Vgsa: tension grille-source admissible par le concepteur.
I11.3.4.c) Modélisation fine du processus de la perturbation

L'analyse du processus est basée sur l'observation fine et l'interprétation de formes d'ondes
expérimentales. L'état initial, avant application de la tension induite, correspond a l'ouverture du
transistor victime, donc ['état chargé de la grille du MOSFET. L'application de la perturbation charge la
jonction base-émetteur du transistor victime. La perturbation se propage ainsi jusqu'a la grille.

On peut distinguer différentes phases, représentées sur les formes d'ondes précédentes. Dans chacune
de ces phases, le comportement de la commande sera modélisé et une représentation analytique pourra

étre donnée. Les équations résultant des modeles sont exprimées en fonction du circuit, du temps t, de

o . S dI - c
la tension limite admissible Vgsa, et de la tension induite M e Le terme circuit représente les

éléments du modele comme les résistances de polarisation, les capacités de jonctions et la tension

d'alimentation E de la commande. Le détail des calculs se trouve dans les annexes.

I1.3.4.cl) Phase ]

L'application de la tension induite Vp dans la boucle victime provoque la fermeture quasi immédiate du
transistor victime a condition que la tension induite Vp soit supérieure a la tension de seuil du
transistor bipolaire. Le modele de cette phase est celui de la Fig. ITI3-10.

K Vi == |Vi
Vi Cbe [ bl

Fig. III3-10. Modele de la phase 1.
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Cette phase est instantanée si l'on néglige les inductances et résistances parasites car on couple une
source de tension & une capacité de jonction. La tension V1 atteint alors la tension de seuil avec un

temps négligeable.

I11.3.4.c2) Phase 2

La tension base-émetteur V1 a alors dépassé le seuil si la perturbation est suffisante. Le transistor
victime est passant et I'évolution de sa tension de sortie V2 est possible. Le modele de cette phase est
représenté Fig. II13-11. Le push-pull se comporte comme un suiveur, aussi sa tension de sortie V3

recopie sa tension d'entrée V2.

Fig. I1I3-11. Modele de la phase 2.

L'évolution de la tension grille-source Vgs peut étre calculée, ainsi que le temps t2 que met la tension

Vgs pour atteindre sa limite admissible Vgsa.

) dI
Vgs = fonction (circuit, M pn D

dI
t2 = fonction (circuit, M T Vgsa) (1I13-14)

[I.3.4.c3) Phase 3

La perturbation s'arréte. Le modele est celui de la Fig. 1T13-12.
E

R2

OF

0 Vi
Cbe | Cb

Fig. T113-12. Modele de la phase 3.
La décharge des jonctions base-émetteur et base-collecteur est immédiate.

111.3.4.c4) Phase 4

L'ouverture du transistor victime entraine alors I'évolution des tensions V2 et Vgs. La Fig. ITI3-13 rend

compte du modele de cette phase.
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Fig. ITI3-13. Modele de la phase 4.

L'évolution de la tension grille-source Vgs peut alors étre calculée:

Vgs = fonction (circuit) (II13-15)

La grille se recharge pour retrouver son état avant l'application de la perturbation.

111.3.4.c5) Reconstitution du processus de la perturbation de la commande

En assemblant les quatre phases, on peut reconstituer le processus. La Fig. II3-14 montre les formes

d'ondes modélisées.

15

M boed o Lo

V2
; 2 10 Ves
£ a5

S 3 ™)
= =40

100 200 300 400 500
temps (ns)
Fig. IlI3-14. Formes d'ondes modélisées de la perturbation par couplage inductif de la commande.

o

Les formes d'ondes sont relativement proches de l'expérimentation. Ce modele sera considéré

convenable pour cette étude.
II1.3.4.d) Calcul du temps limite de perturbation
Si l'on veut garantir un fonctionnement correct de la cellule de commutation, il est nécessaire que le

critere (III3-13) soit respecté. Les formes d'ondes de la commande a la limite de la perturbation de la

grille sont schématisées ci-dessous.
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Tp '
Mmdl 2V
dt i
; t
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Fig. I13-15. Formes d'ondes de la commande a la limite de la perturbation de la grille.
D'apres le schéma, 1'égalité vectorielle suivante peut étre exprimée a la limite de la perturbation.
Tp=t2 (I113-16)

Ainsi, le temps de perturbation maximal a la limite de la perturbation s'exprime en fonction des
caractéristiques du circuit, de la tension grille-source admissible Vgsa et de la tension induite MdI/dt.
Le temps limite de maintien de la tension induite s'exprime en fonction de la tension d'alimentation de
la commande E, de la capacité grille-source Cgs, de la tension admissible Vgsa, et des résistances R2 et

Rg. En faisant varier R2 et Rg, on peut observer leur influence sur le temps limite de perturbation.

80
Tplim (ns) g0

R2 (Q)

o
S 8
S 8
OCO
=
R

Une expérimentation montre que 1'influence de la tension induite est quasiment nulle tant que cette

tension est supérieure a la tension de seuil du transistor bipolaire. Aussi, le paramétre important a
prendre en considération pour cette analyse est le temps de maintien de la perturbation. En effet, la
jonction base-€metteur du transistor bipolaire est une diode qui ne voit que la tension de seuil dans le
pire des cas. Une expérimentation a été effectuée en faisant varier la valeur de la tension induite mais

avec un temps de maintien de cette tension constant .
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Fig. I113-17. Etude de l'influence de la valeur de la tension induite sur la perturbation de la grille.

La valeur de la tension induite n'a aucune incidence sur la tension de grille Vgs tant que cette tension
est supérieure 2 la tension de seuil du transistor victime. Ainsi, seul le temps de maintien de cette

perturbation sera a prendre en compte.

I11.3.5. Conclusion

La solution au couplage inductif a été représentée par des contraintes simples liant la valeur de la
mutuelle entre les boucles source et victime et le front du courant parcourant la boucle source. Le
probleéme devient désormais plus complexe car il faut lier cette contrainte a des régles de conception
sur les formes et positions des boucles, donc des pistes. En effet, la formulation permettant de calculer
la mutuelle entre deux boucles est complexe et non bijective. Aussi, pour imposer des formes de
boucles ou de positions entre boucles a partir d'une valeur limite de mutuelle entre boucles, la difficulté
est grande car les degrés de liberté sont importants. Il est alors nécessaire d'imaginer des gabarits de
pistes, de position, de surface qui permettent de limiter le nombre de degrés de liberté et d'approcher
1'élaboration de regles. Ce travail est lourd car il suppose une connaissance en conception de circuit

que seul un spécialiste posséde. L'acquisition de données peut s'avérer nécessaire pour traiter ce cas.
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14. COUPLAGE CAPACITIF

111.4.1. Introduction

Le couplage capacitif étudié€ dans ce paragraphe III.4 concerne le couplage dii aux capacités parasites
entre pistes et plan de masse. En effet, il s'agit du cas le plus critique pour les configurations olt un
plan de masse proche des circuits de commande et de puissance existe [Puz]. Cependant, une
application concernant le couplage capacitif dii aux capacités parasites des transformateurs
d'alimentations est proposée dans le chapitre IV.

La recherche de solutions au couplage capacitif est approchée en trois étapes successives allant du
modele le plus simple au plus fin. La premiere étape évalue de fagon qualitative les risques
d'autoperturbation par couplage capacitif. Le cas le plus risqué est alors traité de fagon quantitative
dans la deuxiéme étape a 1'aide d'un modele simple. Enfin, la propagation de la perturbation au sein de
la carte de commande est analysée dans la troisieme étape. A la suite de ces trois modélisations, une
étude expérimentale est effectuée afin de montrer I'importance du choix du dessin des pistes et de
vérifier le fonctionnement correct des modeles élaborés.

Un circuit de commande représentatif a €té choisi. Il comporte un étage push-pull a transistors
bipolaires, contrdlé par un transistor bipolaire, ce dernier étant commandé par un phototransistor. Le
circuit de puissance qui est une cellule hacheur, avec son circuit de commande sont représentés Fig.
I1I4-1. Les capacités parasites entre les pistes du circuit et le plan de masse sont également

représentées.
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Fig. II4-1. Cellule hacheur et son circuit de commande sur plan de masse.

111.4.2. Etude d'Evaluation des Risques

II1.4.2.a) Introduction

Le processus de l'autoperturbation par couplage capacitif comprend deux interrupteurs: l'interrupteur
victime et I'interrupteur source. Ceux-ci sont situés sur le méme plan de masse dans notre cas de
figure. L'interrupteur source est modélisé par une rampe en tension qui représente la commutation de

ce dernier. Dans ce type d'étude, on considere que les interrupteurs de la commande sont dans un état
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stable alors que la commutation de l'interrupteur de puissance s'effectue. Le modele simplifié du
processus de perturbation est celui de la Fig. I114-2.

™ : Tl
Vbe C1
T T

plan de masse
Fig. l14-2. Modele simplifié du processus de perturbation par couplage capacitif.

L'expression (12-6) peut étre appliquée pour ce cas. Elle est rappelée ci-dessous:

dv

ip=Ceq'Ei—

avec: Ceq = % : (IT14-1)

Plusieurs cas sont alors a considérer suivant 1'état initial du transistor bipolaire victime et la

commutation de l'interrupteur source.
111.4.2.b) Transistor victime initialement fermé

Dans le cas ou le transistor victime est initialement fermé, un courant est apporté a sa base par la
tension d'alimentation et la résistance de polarisation. La tension base-émetteur est fixe et égale a la
tension de seuil Vth. La source de perturbation peut étre modélisée par une source de courant
découlant de 1'expression (1lI4-1). Le modele est alors celui de 1a Fig. I114-3.

Fig. ITI4-3. Modélisation de la perturbation d'un transistor initialement fermé par couplage capacitif.

Les équations de maille et de noeud de ce schéma €lectrique sont:

ib=il+ip

i1=E=Jih. (I114-2)
Le critere de bon fonctionnement du transistor victime est choisi sur le courant de base ib. On impose

alors:
ib>0- (1114-3)

Les équations du modele et ce critére meénent a la condition de bon fonctionnement suivante:
ip>- E=Yih. (I114-4)
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Le terme -

) est inférieur a zéro car la tension d'alimentation E est supérieure 2 la tension de

seuil Vth du transistor. Deux cas se présentent selon le signe du courant de perturbation ip.

Siip > O alors la condition de bon fonctionnement (1114-4) sera toujours respectée. Le courant s'ajoute
au courant de polarisation et va dans le sens de 1'état fermé du transistor victime. Le risque de
perturbation est donc nul. Ce cas se produit pour un front de tension positif du transistor de puissance,
c'est-a-dire lors de 'ouverture de ce dernier.

Par contre, si le courant de perturbation ip est négatif, la condition (I114-4) peut ne pas €tre respectée et
il existe donc un risque de perturbation du transistor victime. Ce cas correspond a la fermeture du

transistor de puissance.
II1.4.2.c) Transistor victime initialement ouvert

Dans le cas d'un transistor victime initialement ouvert, son transistor amont est fermé. Le cas de figure
est alors celui de la Fig. I114-4.

Fig. IT14-4. Modélisation de la perturbation d'un transistor initialement ouvert par couplage capacitif.

Avant application du courant de perturbation, le courant ib est nul. Selon le signe du courant ip, deux
cas se présentent.

Si le courant de perturbation ip est inférieur a zéro, la condition sera respectée. Il n'y a donc aucun
risque de perturbation. Il s'agit du cas de la fermeture du transistor de puissance.

Si le courant de perturbation ip est positif, il existe un risque de perturbation du transistor victime.
Cependant, I'impédance de la jonction collecteur-émetteur du transistor amont est faible devant
l'impédance de la jonction base-émetteur du transistor victime. La quasi-totalité du courant de
perturbation aura tendance a circuler par le transistor amont. Le risque de perturber le transistor
victime sera donc faible .

I11.4.2.d) Récapitulation des risques de perturbation d'un transistor par couplage
capacitif

L'étude des différents cas de figures possibles, méne au tableau récapitulatif de la Fig. I114-5. Le

tableau représente une évaluation qualitative des risques de perturbation d'un transistor par couplage

capacitif.

111



Chapitre Il _recherche de régles de conception

ouverture du transistor fermeture du transistor
de puissance de puissance

transistor victime . .
o risque faible 0
initialement ouvert

transistor victime

rans g 0 RISQUE
initialement fermé

Fig. I14-5. Evaluation des risques d'autoperturbation par couplage capacitif.

Cette évaluation a permis de détecter les configurations les plus risquées mais reste qualitative. Une
étude quantitative est I'objet du point III.4.3. Cette étude a été effectuée sur la base du transistor
bipolaire. Cependant, tous les interrupteurs fonctionnant par apport de charge sur leur commande

pourront étre identifiés au transistor victime de I'étude.

111.4.3. Etude Quantitative et Apport de Solutions

I11.4.3.a) Introduction

Seul, le cas le plus risqué sera étudié, c'est-a-dire celui oti le transistor victime est initialement fermé€ et
ol le transistor de puissance commute a la fermeture. Si le bon fonctionnement du transistor victime
est assuré dans ce cas 12, on considére alors que le fonctionnement est correct. Une étude quantitative,
méme si elle est simplifiée, est proposée. Pour cela, la répartition du courant de mode commun dans
les pistes du circuit est prise en compte. Apres une modélisation du processus d'autoperturbation et un

choix du critére de bon fonctionnement, des contraintes seront déterminées qui meneront a des regles.
I11.4.3.b) Modélisation du processus

Afin de modéliser le processus, la commutation & la fermeture du transistor de puissance est assimilée
a une rampe en tension. La répartition du courant de mode commun dans les différentes pistes du
circuit est prise en compte. Les impédances de tous les composants de la carte de commande sont
négligées. Les capacités parasites entre les pistes autres que la piste du point milieu et la piste reliée a

la victime peuvent alors étre rassemblées. Le processus est modélisé par le schéma de 1a Fig. ITI4-6.

vl
Cr — Cp Ce
T T T

plan de masse
Fig. II4-6. Modélisation du processus d'autoperturbation par couplage capacitif.

Le courant i1 est le courant de polarisation du transistor victime.
A partir du schéma électrique de la Fig. 11I4-6, on peut calculer le courant de perturbation ip en

fonction des parametres de la commutation (dV/dt) et du chemin de propagation (Ce, Cr, Cp).
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; Ce-Cr . dv )
P=TCe+Cr+ Cp dr (LIE4-5)

I11.4.3.¢c) Choix d'un critere de bon fonctionnement
Le critére de bon fonctionnement choisi est relatif au courant de base ib du transistor victime. On
impose:
ib>0- (1114-6)

II1.4.3.d) Détermination des contraintes

En reliant le critére (I114-6) a 'expression (IT14-5) issue du modele, la condition suivante est alors

obtenue:
Ce-Cr . dv )
CeiCraCp ar M (I4-7)
Ot il est le courant de polarisation du transistor bipolaire. S'il s'agit d'un composant discret, 11 = 151

S'il s'agit d'un transistor intégré dans un composant, comme par exemple le transistor de sortie d'un
optocoupleur, i1 est donné par les constructeurs.

Le respect de la condition (I114-7) garantit le fonctionnement correct du systéme.
I11.4.3.e) Obtention de regles

Pour garantir le bon fonctionnement dune carte de commande, il est nécessaire de garantir le bon
fonctionnement de chaque transistor de la carte de commande. Ainsi, pour chaque transistor, la
condition (I114-7) devra étre respectée.

Afin de faire respecter cette condition, trois actions distinctes peuvent étre mises en oeuvre.

- On peut tout d'abord réduire la valeur du front de tension dV/dt en agissant sur la résistance de
grille du transistor MOSFET comme cela a été étudié dans la partie II1.2. Mais cette action entraine
des pertes par commutation plus importantes.

- On peut aussi augmenter 1'immunité du transistor victime, en diminuant la résistance de
polarisation pour les transistors bipolaires, ou en choisissant un optocoupleur différent.

- Enfin, on peut agir sur le chemin de propagation, en diminuant la capacité li€e a la victime Cr,
en diminuant la capacité liée a la source Ce, ou alors, en augmentant la capacité Cp des autres pistes.
On détourne alors le courant de mode commun vers les pistes peu sensibles, créant un leurre capacitif.
11 est ensuite nécessaire de lier la valeur de la capacité parasite aux dimensions géométriques de la piste
considérée.

Deux applications concernant la conception technologique d'un hacheur et d'un onduleur avec cartes

de commande et de puissance sur SMI sont proposées.
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I11.4.3.f) Conception technologique qualitative d'un hacheur sur SMI

I1.4.3.f1) Structure

La structure proposée est la plus simple possible. Elle se compose d'un transistor de puissance et
d'une diode de roue libre. Le transistor de puissance est contrdlé par un circuit de commande. Le tout

est placé sur le méme substrat SMIL.

11.4.3.12) Analyse technologique du circuit

Chagque piste du circuit posseéde une capacité parasite la reliant au plan de masse. Dans cette analyse,
une victime est privilégiée devant les autres. Un modeéle simplifi€ du processus d'autoperturbation est

proposé Fig. I114-7.

l

=

Cr= CpL : Ce

{

Fig. Il14-7. Modele simplifié du couplage capacitif au sein du hacheur.

Le modele a déja été décrit précédemment et possede trois capacités parasites. La capacité parasite Ce
relie la piste du point milieu flottant au plan de masse. Cette capacité est la capacité émettrice du
courant de mode commun. La capacité parasite Cr relie le plan de masse a la piste victime. C'est la
capacité parasite réceptrice de la perturbation. Enfin, la capacité parasite Cp est la capacité reliant le
plan de masse & 'ensemble des autres pistes du circuit. C'est en quelque sorte la capacité parasite

protectrice du circuit car elle détourne les courants de mode commun de la victime.

111.4.3.13) Design qualitatif de la carte

La condition permettant de garantir le fonctionnement correct du convertisseur est la suivante:

Ce-Cr__ dV _. ]
CetCr+Cp ar <1 (ITI4-8)

ou il est le courant de polarisation du transistor victime.

Sil'on ne s'intéresse qu'aux pistes du circuit et, afin de ne pas changer les performances du circuit, on
voit que la condition sera d'autant mieux respectée que la capacité réceptrice Cr sera faible; la capacité
émettrice Ce doit étre la plus faible possible et la capacité protectrice Cp la plus élevée possible. Le cas
extréme est celui du clou de masse qui relie le plan de masse a la source du transistor de puissance. Ce
cas assure un fonctionnement correct vis-a-vis du couplage capacitif car la quasi-totalité du courant de

mode commun remonte par ce clou, empéchant toute perturbation d'une éventuelle victime de la carte
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de commande. Cependant, si, pour des raisons de compatibilité de masse, on ne peut pas poser de clou,
le design de la carte devra étre soigné. Le design qualitatif de la carte de puissance est celui de ]a Fig.
114-8.

Fig. 114-8. Design qualitatif du circuit de puissance du hacheur.

Ainsi, les pistes a potentiels constants devront avoir une surface trés importante par rapport a celle des

pistes du point milieu, qui sont les pistes émettrices du courant de mode commun.
II1.4.3.g) Conception technologique qualitative d'un onduleur sur SMI

I11.4.3.91) Structure

La structure d'étude est un demi-pont. Deux transistors de puissance commutent en alternance,
permettant d'obtenir un courant alterné. La partie puissance et les deux circuits de commande sont

placés sur le méme substrat.

I1.4.3.22) Analvse technologiqgue du circuit

Chaque piste du circuit est reliée au plan de masse par une capacité parasite. Chaque transistor de
puissance posséde son circuit de commande. Dans chacun des circuits de commande, on considere
une victime. Le processus d'autoperturbation par couplage capacitif est modélisé par le schéma de la
Fig. 1114-9.

2 ___.’/ -1

AN ' <§ )
Cr2x  Cp2s | =Ce2

| = | —

1 L, /

e
Crli Cpl :; T Cel

77

Fig. I1I4-9. Modele simplifié du couplage capacitif au sein de I'onduleur.

Pour chacune des victimes, on peut associer le schéma équivalent décrit par le hacheur avec trois
capacités parasites: I'émettrice Ce, la réceptrice Cr et la protectrice Cp. La carte de commande 2 est liée

au point miljeu. Son potentiel subit donc les variations imposées par la commutation. Ainsi, la capacité
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émettrice de la commande 1 est aussi protectrice de la commande 2. On sent bien qu'un équilibre est a
trouver si l'on ne veut pas défavoriser une commande en protégeant l'autre des courants de mode

commun.

111.4.3.23) Desion qualitatif de la carte

Sil'on considére une victime pour chaque circuit de commande, les conditions a respecter sont alors:

(Cr2+Cp2+Cel) - Crl gy

>C ar <1
(Cr1+Cpl+Ce2) - Cr2 gy .
5C ar <i2 (1114-9)

avec: 2C = Crl + Cr2 + Cpl + Cp2 + Cel + Ce2,
il et i2 sont les courants de polarisation des victimes de chacune des commandes,

dV/dt est la variation de tension du point milieu.

La capacité protectrice de la commande 1 participe a I'émission d'un courant de mode commun
susceptible de perturber la commande 2, ce qui explique le terme Cr1+Cpl+Ce2.

Ces conditions s'écrivent alors:
(02+q)-Crl  gqv
ol+o2+1+qg dr
(axl+1)-Cr2  gqv

<il

OLl+OL2+1+q.E<i2 (14-10)
sil'on pose:
_Cel +Cp2 o = Crl o = Cr2
9= Ce2 + Cpl 1= Cpl + Ce2 2= Cpl + Ce2

Les capacités parasites Crl et Cr2 sont souvent négligeables devant les autres. Si cette approximation

est faite, les conditions s'écrivent alors:
q9 . av .
i Crl »7a <il

_1 WANPE }
T+ Cr2 dt<12 (I1114-11)

Sil'on suppose que les deux commandes sont équivalentes, on a:

Crl =Cr2
il =12 (I114-12)
Les deux conditions sont donc:
g A
T+ g Crl L <il
I 4y )
T+g Crl i <il (I14-13)

L'optimum de ce couple de conditions apparait lorsque le rapport q est égal a l'unité. Cet optimum

impose alors 1'égalité suivante:
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Cel + Cp2 = Ce2 + Cpl.

(IT14-14)

Cette égalité est la vérification de l'intuition de la partie g2). Ainsi le design qualitatif de la partie

puissance de 1'onduleur est celui de la Fig. ITI4-10.

(

1L

T

Fig. 114-10. Design qualitatif du circuit de puissance de l'onduleur.

Les pistes a potentiels constants devront donc avoir une surface égale a celle des pistes du point

flottant. 11 est & noter que le design des pistes de la commande sera plus délicat que pour le hacheur car

un leurre capacitif n'est pas possible. Bien entendu, un clou de masse est fortement déconseillé pour ce

type de structure, car s'il favorise trop une commande, c'est au dépens de 'autre.

Deux simulations sur SPICE ont été effectuées. Les capacités parasites entre pistes et plan de masse

ont été modélisées. Les deux simulations sont effectuées avec les mémes capacités parasites, mais un

clou de masse reliant le plan de masse a la piste du point froid de 'onduleur a €té installé pour la

deuxiéme simulation. Ainsi, la simulation sans clou de masse donne les formes d'ondes de la Fig. I14-

11.

((sans clou de masse)

—

2 |

.

ye'd ‘

Cr2 gl |Ce2L

imc2 A ! *

1 s/

A i

‘ T

. =Crl cpl i Cell

imcl A f |
7777

imecl (mA) imc2 (mA)
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WFET T Y
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200 p— 3 Ic(A)
100 froifo g 410
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( ) 0 : ................... _:0
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temps (1s)

Fig. II4-11. Simulation SPICE d'un onduleur et sa commande sur plan de masse.

Le fonctionnement est correct. En revanche, si l'on pose un clou de masse reliant la commande 1 au

point froid de I'onduleur, les simulations SPICE montrent un dysfonctionnement de I'onduleur.
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Fig. I14-12. Simulation SPICE d'un onduleur et sa commande sur plan de masse avec un clou de masse.

Ainsi, le clou de masse n'est pas préconisé pour l'onduleur.

I11.4.4. Etude de la Propagation de la Perturbation au Sein de la Carte de
Commande

I11.4.4.a) Description de la commande étudiée

Le circuit de commande étudié est choisi relativement simple et représentatif. Il comporte un étage
push-pull chargeant ou déchargeant la grille. Un transistor bipolaire contrdle cet étage push-pull et est
commandé par un optocoupleur. Afin de simplifier I'étude, le transistor de sortie de l'optocoupleur est
remplacé par un transistor bipolaire discret. Ce dernier constitue le transistor victime de la commande.
Le pire des cas sera étudié, c'est-a-dire lorsque le transistor victime est initialement fermé et que le
transistor de puissance commute a la fermeture. Lorsqu'il commute, sa tension de commande grille-
source Vgs est a peu pres constante et égale a la tension de seuil Vth du composant. La Fig. 1114-13

schématise les formes d'ondes caractéristiques du MOSFET en commutation.
»~

< Vds 1
| i
i |

Fig. I14-13. Formes d'ondes en tension de la commutation du transistor MOSFET de puissance a la fermeture.

| N
Vi

0

Dans le modele qui suit, la tension grille-source Vgs est considérée constante. La perturbation sera
représentée par une source de courant en créneau, 1'amplitude du courant étant proportionnelle au front
de tension et aux capacités parasites, la durée du créneau correspondant au temps de la commutation
du transistor de puissance.

La grille du transistor de puissance MOSFET est remplacée par sa capacité grille-source Cgs.

Finalement, le modele d'étude est celui de la Fig. IT14-14. La cellule de commutation avec les capacités
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parasites pistes-plan de masse, source de la perturbation, sont modélisées par un créneau de courant ip
entre le point froid de la commande et la base du transistor bipolaire victime qui est celui le plus en

amont. Les éléments remplacés par leur modele sont représentés en grisé sur la Fig. 114-14.

Ce:}:

ip= Ce .Cr

- Cr+Ce+Cp

Fig. IlI4-14. Modele de la perturbation capacitive de la carte de commande.

Une expérimentation montre d'une part que la perturbation met un certain temps a se propager de
l'interrupteur victime a la grille du transistor MOSFET. D'autre part, il est possible que le transistor
victime soit perturbé sans que la grille ne soit atteinte. La Fig. III4-15 montre les formes d'ondes
expérimentales. Une simulation sur SPICE de ce phénomeéne est possible comme le montre la Fig.

I14-16. Cette simulation a été effectuée avec les mémes parametres que pour l'expérimentation.

V3 V1 ip
V4 V2 , ' .
Vs 5 ; -0
35 L ip 1
) W F 1 W
30 0 — | . PP .
- - -0.05
25 - 1
b V2 V1 J
5 J
20 - |
R - -01
15 i
10 \ ]
5 Vgs E
10 - V3 1
L 4 -0.15
5 -15 N AV i
ot i i 1
010° 200107 40010° 60010° 800 10°

temps (s)

Fig. 114-15. Formes d'ondes expérimentales de la commande lors de la perturbation.
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Fig. II14-16. Formes d'ondes simulées de la commande lors de la perturbation (SPICE).

Ainsi, une simulation permet de connaitre 1'état de perturbation de la grille de la méme facon qu'une
expérimentation. Mais elle ne permet pas de déterminer la valeur du courant de perturbation limite en
fonction d'un critére choisi par le concepteur. Pour atteindre cet objectif, la méthode proposée consiste
a modéliser le processus de perturbation afin de déterminer des conditions sur le courant de
perturbation en fonction d'un critére choisi par le concepteur. Cette démarche est résolument une

démarche de conception qui se différencie de la simulation.
I11.4.4.b) Choix d'un critére de bon fonctionnement

Dans ['étude quantitative, effectuée au point I11.4.3, le critére de bon fonctionnement de la commande
était basé sur le bon fonctionnement de chacun des interrupteurs de la commande. L'objectif de cette
étude est de tenir compte de l'effet de propagation d'un étage a l'autre. Le critére proposé dans cette
partie est donc relatif a la tension grille-source Vgs. Le transistor de puissance est ici un transistor N,
commutant a la fermeture. Aussi, une perte de tension sur la grille trop importante provoquerait un
reblocage brutal du transistor de puissance. On impose alors une valeur minimale a la tension Vgs qui
garantit une commutation correcte. Si l'on pose Vgsa, la tension de grille limite admissible par le

concepteur, on a:
Vgs > Vgsa (I114-15)

Ainsi, le critére est moins sévére puisqu'il accepte toute perturbation des interrupteurs de la commande
tant que la grille n'est pas perturbée. Les contraintes seront donc moins séveéres, laissant un champ
d'actions plus important au concepteur mais restreignant le coefficient de sécurité.

I11.4.4.c) Modélisation fine du processus de perturbation
L'analyse du processus est basée sur l'observation fine et l'interprétation des formes d'ondes

expérimentales. L'état initial, avant application d'un courant de perturbation ip, correspond a la

polarisation du transistor T1, donc le blocage de T2, pour avoir une charge de la grille du MOSFET.
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L'application de la perturbation consiste en un créneau de courant tendant a décharger la jonction base-
émetteur du transistor bipolaire T1. Ensuite, la perturbation se propage d'étage en étage jusqu'a la
grille. On remarque rapidement que la sortie du push-pull reproduit quasiment sans retard son entrée.
Le push-pull se comporte donc comme un suiveur.

Afin d'analyser puis modéliser cette propagation, le processus est décomposé en différentes phases. La
Fig. I114-17 montre la décomposition en différentes phases numérotées sur les formes d'ondes

expérimentales de la perturbation.
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Fig. I4-17. Décomposition du processus de perturbation de la commande.

Le modele des transistors bipolaires dépendra de la phase étudiée et sera constitué par ses seuils de
tension ou ses capacités dynamiques de jonction. Ainsi, les équations représentant le comportement de
chaque phase sont analytiques. La relative simplicité des équations permettra alors d'atteindre 1'objectif
annoncé: la prévision du courant limite de perturbation. Afin de simplifier les écritures, les équations
découlant des modeles sont schématisées par des fonctions du circuit, du temps ou du courant de
perturbation Ip; Ip étant la valeur créte du créneau de courant perturbateur et le circuit représentant
I'ensemble des éléments du modele, c'est a dire les résistances, les capacités de jonctions et la tension
d'alimentation. Le détail des calculs ainsi que les équations résultantes sont explicités dans les

annexes.

111.4.4.c1) Phase I

Dans cette phase, la capacité de jonction base-émetteur de T1 se décharge et la tension V1 décroit de la
tension de seuil Vth a une tension nulle. Le blocage de T1 s'effectue alors et compte-tenu de la faible
variation de la tension V1 dans cette phase, le courant de polarisation sera considéré constant. Le
modele d'étude est alors celui de la Fig. I114-18.

121



Chapitre II1 __recherche de régles de conception
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Fig. I1I4-18. Modele de la phase 1.
On peut alors calculer I'évolution de la tension V1 et le temps t1 que dure la phase 1.

V1 = fonction (circuit, t, Ip)
t1 = fonction (circuit, Ip) - (I114-16)

1I1.4.4.c2) Phase 2

Le courant de perturbation continue de circuler dans la capacité de jonction base-émetteur de T1 dans
le sens de I'émetteur vers la base donc en sens inverse, causant alors la décroissance de la tension V1.
Dans le méme temps, le transistor T2 subit également l'influence du courant de perturbation. La
tension V2 évolue alors vers les valeurs négatives. Ce fait joue alors en faveur d'une immunité de la
commande puisqu'il conserve le blocage de T2 durant un temps non négligeable. Cette phase prend fin

lorsque la jonction base-émetteur de T1 atteint sa tension de seuil négative correspondant a 'effet
Zener. Le modele d'étude est celui de la Fig. 1114-19.

E

R2

Cbcl

i VZI 1
Vi TCbel TCbeZ Cbe2

Fig. I114-19. Modele de la phase 2.

Les capacités Cbc2 et Cbe2 sont mises en paralléle dans le modele car elles sont toutes deux
déchargées par le courant ip. En effet, durant cette phase, la tension collecteur-émetteur de T2 reste

constante. L'évolution des tensions V1 et V2 ainsi que le temps t2 de la phase peuvent alors étre
calculés:

V1 = fonction (circuit, Ip, 1)
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V2 = fonction (circuit, Ip, t)
12 = fonction (circuit, Ip) - (1114-17)
I1.4.4.¢c3) Phase 3

Au cours de cette phase, la jonction base-émetteur de T1 est en zone Zener: la tension V1 est donc
constante et environ égale a - 7,5 Volts. Ainsi, tout le courant de perturbation ip passe par cette jonction
grice a l'effet Zener. La base du transistor T2 peut alors se recharger. Le modele de cette phase est
celui de la Fig. I114-20.

phase 3
ip4 {| b= .
. : f
V1 A [ = —
' i [ >
4 t
V24 LS .
(5 ) ! t
RN | —_—
V3, TR ; ;//
Ves iHIN L | T |
i } . B S » Cbc2

Fig. 1114-20. Modele de la phase 3.

L'équilibre des tensions impose de charger les trois capacités Cbcl, Cbc2 et Cbe2. Cette phase prend
fin lorsque la tension V2 atteint la tension de seuil de T2, se situant autour de 0,7 Volts. On peut

calculer:
V2 = fonction (circuit, t)
t3 = fonction (circuit, Ip) - (14-18)

l14.4.c4) Phase 4

Des que la jonction base-émetteur de T2 atteint la tension de seuil, la fermeture effective de T2 peut
commencer. La tension V3 de sortie de T2 est pilotée par la décharge de la capacité de jonction base-

collecteur de T2 par le courant de base de T2. Le modele de ce phénomene est celui de la Fig. I114-21.

 Dhase 4
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Wt 1 wl T

Fig. III4-21. Modele de 1'évolution de V3 lors de la phase 4.
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On en déduit:
V3 = fonction(circuit, t) (I114-19)

Le push-pull se comporte comme un suiveur, etl'ona: V4 =V3.
L'évolution de la tension de sortie du push-pull, V4, contrdle la tension grille-source Vgs. Le modele
est donc celui de la Fig. 1114-22.

Re

o

V4 T Vgs
Cgs_l—

Fig. II4-22. Modgle de 1'évolution de Vgs lors de la phase 4.

A partir de ce modele, on peut calculer:
Vgs = fonction (circuit, t) - (1114-20)

De méme, on peut calculer le temps t4 que met la tension Vgs pour atteindre la tension Vgsa définie
par le critére, soit:

t4 = fonction (circuit, Vgsa) - (104-21)

H1.4.4.c5) Phase 5

Le courant de perturbation s'annule. Cela permet de polariser & nouveau la jonction base-émetteur de
T1. La tension V2 étant encore constante et égale a la tension de seuil, le courant de polarisation de T

doit charger les capacités de jonctions base-émetteur et base-collecteur de T1. Le modele est celui de la
Fig. I114-23.
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Fig. I114-23. Modele de ia phase 5.

On peut calculer:
V1 = fonction (circuit, t)

t5 = fonction (circuit) - (I114-22)

Cette phase prend fin lorsque la tension V1 atteint la tension de seuil.
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lI1.4.4.c6) Phase 6

Sa jonction base-émetteur ayant atteint la tension de seuil, le transistor T1 est passant. La tension
collecteur-émetteur de T1 va alors s'annuler durant cette phase. Cette phase est assez complexe. En

effet, il faut décharger les capacités Cbcl, Cbc2 et Cbe2.

phase 6

Fig. Il[4-24. Modle de la phase 6.

Deux effets se superposent. Le premier effet est la décharge de la capacité Cbcl par le courant
provenant de R1. C'est l'effet moteur de la phase car il impose 1'évolution de la tension V2. Le
deuxieme effet est la décharge des capacités Cbc2 et Cbe2 dans la jonction collecteur-émetteur de T1
qui devient passante. De méme, le courant provenant de R2 et qui polarisait la jonction base-€émetteur

de T2 auparavant, s'engage €galement dans la jonction collecteur-émetteur de T1. On peut calculer:

V2 = fonction (circuit, t)
t6 = fonction (circuit) - (1114-23)

Cette phase prend fin lorsque la tension V2 s'annule.

l1.4.4.c7) Phase 7

Le courant provenant de R3 qui déchargeait les capacités Cbc2 continue son effet en chargeant
maintenant cette capacité en sens inverse. La tension V3 ainsi que la tension de grille Vgs augmentent

alors vers la tension d'alimentation. Le modéle est celui de la Fig. I114-25.
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Fig. ITI4-25. Modele de la phase 7.
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Le push-pull reproduit la tension V3. Cette tension recharge donc la grille Cgs vers la tension

d'alimentation.
I11.4.4.d) Assemblage des formes d'ondes modélisées
En assemblant les phases, on peut reconstituer le comportement de la carte de commande soumise a un

couplage capacitif. Les formes d'ondes modélisées sont trés proches des formes d'ondes

expérimentales, comme le montre la Fig. I114-26.
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Fig. I14-26. Formes d'ondes modélisées de la commande lors de la perturbation.

II1.4.4.¢) Influence de la mesure sur le comportement du circuit

Toutefois, les formes d'ondes expérimentales sont a observer avec précaution. En effet, la sonde de
tension posseéde une capacité parasite intrinséque. La valeur de cette capacité dépend de la sonde
utilisée et se situe couramment entre 2 pF et 15 pF. Cette valeur est proche de la valeur des capacités
dynamiques de jonctions. Ainsl, on se trouve dans le cas de la Fig. 1114-27.
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sonde de

mesure

Cp=10pF
Fig. II4-27. Configuration de mesure expérimentale.

Cette capacité parasite de sonde sera aussi a charger et a décharger suivant la configuration du circuit.
La mesure peut donc influer sur le comportement du circuit. Elle ralentira les temps de réaction de
celui-ci. |

Une expérimentation a ét€ effectuée sur ce theéme et montre l'influence éventuelle de la mesure. Sur la
base du circuit de commande perturbé par courant de mode commun, une observation de la tension V2
avec, puis sans sonde de tension est faite aux bornes de V1. La comparaison de ces deux courbes, Fig.

[I14-28, montre bien que la présence de la sonde aux bornes de V1 ralentit la réaction du circuit.

At
i
o _'_ 4 Avec lamesure de V1 Mesure
0 : : rd - Vi
vaa b ¥ / V2a ] V2a
- 15 =
M E J 7 T
- 3 V2
- n Vi
) !
- Vs 3
.:. ] Vs E Sans 1a mesure de V1 Mesure
C 4 V2s Vs
10 : H 1N [~
S S —— Iva
F i i i .
0 2107 4107 6107 8107
temps (s)

Fig. I114-28. Observation expérimentale de la tension V2 avec ou sans sonde
de tension aux bornes de V1.

Ainsi, dans cet exemple, on mesure un décalage d'environ 52 ns entre les deux courbes selon que la
sonde de tension est posée ou non aux bornes de V1. La sonde de tension utilisée est une sonde
Tektronix Tek P6134C dont la capacité parasite entre le point chaud et le point froid annoncé par le
constructeur vaut 10.5 pF. Le décalage entre les deux courbes est dii au temps de charge de la jonction
base-émetteur du transistor bipolaire. La résistance de polarisation étant alors égale a 10 k€2, une
rapide application numérique peut étre effectuée pour vérifier les remarques. La tension V1 évolue
entre sa tension de seuil négative Vth2=-8 V et sa tension de seuil positive Vth1=0.7 V. Le temps de

réponse correspondant vaut alors:

o qE=Vih2, o 1548 ]
=1, In(E=is) =1 - In(g2755 (IT14-24)

La constante de temps 7, est différente selon le cas considéré.

Sans la mesure de V1, on a:
7, =R1 - (Cbe + Cbhc) (1114-25)
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Soit: T, = 10000- (25.4 +7.7)- 107* =331 ns
Le temps de réaction correspondant vaut alors: tls =157 ns.

Avec la mesure de V1, il faut tenir compte de la capacité parasite de la sonde mise en parallele sur Cbe,

donc:
T, = R1- (Cbe + Cbc + Csonde) (I14-26)
T, = 10000 - (25.4 + 7.7+ 10.5) - 10" * =436 ns
Le temps de réaction correspondant vaut alors: tla =207 ns.
La différence des deux temps de réaction égale a: tla-tls =50 ns.

Cette différence est environ celle que 1'on observe sur les mesures de V2. Cette application numérique

confirme bien la remarque sur l'influence de la sonde de tension sur les mesures expérimentales.

II1.4.4.f) Détermination du courant de perturbation limite

11.4.4.f1) Introduction

Le courant de perturbation est un créneau de courant dont la durée est celle de la commutation du
MOSFET et I'amplitude est fonction des capacités parasites entre les pistes et le plan de masse et du
front de tension dV/dt. L'objectif est de déterminer le courant de perturbation limite en fonction du
critere choisi. Cela permettra ensuite d'obtenir une condition sur les capacités parasites et constituera

une ébauche a l'aide aux choix technologiques.

[11.4.4 f2) Schéma

Le critére de bon fonctionnement choisi est d'imposer une limite inférieure a la tension Vgs. Les
formes d'ondes de la commande correspondant a la limite de perturbation sont schématisées ci-

dessous:
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Fig. I114-29. Formes d'ondes de la commande 2 la limite de la perturbation.

Les temps de phases qui ont été calculés précédemment sont représentés sur cette figure. D'apres le
schéma, 1'égalité suivante peut étre exprimée:

Tp = t1+12+t3+t4-t5-t6 (I114-27)

Cette égalité sera la base de la résolution du probléme car elle représente le phénomene de propagation

de la perturbation au sein de la commande.

HI14.4.13) Calcul du courant de perturbation limite

Le principe du calcul suit la méthode décrite en III.1. Ainsi, la modélisation du processus est
constituée de I'égalité (I114-27). De plus, les temps entrant en compte dans cette égalité sont calculés a

l'aide des modeles développés dans la partie 111.4.4.c. Le principe se résume par la Fig. I114-30.

i modélisation du processus [ Tp = t1+2+B3+14-t5-6 ]
+ |
critere de bon fonctionnement [Vgs>Vgsa] ;

= détermination de la contrainte [ Ip < Iplim } /j‘

Fig. I14-30. Principe de calcul du courant de perturbation.
L'égalité (I114-27) donne:
Tp = fonction (circuit, Ip, Vgsa) - (II14-28)

Cette €galité étant déja complexe, un calcul analytique n'est pas possible et un calcul numérique a donc
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été effectué sur MATHCAD, logiciel mathématique.
Si I'on traite numériquement 1'équation (II1.4.28), on obtient alors le courant limite de perturbation,
soit:

Ipj; = fonction (circuit, Tp, Vgsa) - (II14-29)

Ainsi, si le courant de perturbation Ip reste inférieur au courant limite de perturbation Ipy;;, , le bon
fonctionnement de la commande, défini par le critére, sera respecté.
Le courant de perturbation Ip étant li€ aux capacités parasites et au front de tension de la source, la

connaissance de sa limite permet d'imposer une contrainte sur les capacités parasites. Ainsi, en posant:

av_p. ]
ar = Tp (114-30)
A l'aide de I'expression de Ip:
__Ce-Ccr . Yp -
Ip_Ce+Cr+Cp Ip (114-31)

et de la contrainte sur Ip:

Ip <Ipy - (104-32)
On obtient:
_Ce-Cr__ Vp
Ce+Cr+Cp Tp <Ipim
Ce-Cr Vp

Ce+Cr+Cp Tp < fonction (circuit, Ip, Vgsa) (I04-33)

Cette contrainte pourra étre utilisée de la méme fagon que celle trouvée en I11.4.3.

11.4.4.f4) Résultats

Des expérimentations sur ce type de commande ont été effectuées afin de valider le calcul. La
détermination du courant limite a été effectuée avec le plus grand soin possible et aucune sonde de
tension n'a été mise en paralléle avec une jonction de transistor. Une sonde a simplement été posée en
parallele avec la capacité de grille Cgs dont la valeur est environ 100 fois supérieure a la capacité
intrinseque de la sonde.

Une série de simulations a été entreprise de facon a déterminer le courant limite de perturbation dans
quelques configurations.

Le tableau de la Fig. III4-31 est le résultat de ces mesures pour quelques configurations de la
commande. Il permet une comparaison avec le calcul de courant limite développé. De plus, la valeur du
courant limite de perturbation calculée a 1'aide du modele simplifi€ a ét€ donnée. On rappelle que cette
valeur correspond en fait a la valeur du courant de polarisation du transistor victime, soit: E/R. Les
résultats de la simulation SPICE ont été obtenus en plusieurs étapes de facon a €tre a la limite de la
perturbation.
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. Inlim |Expérimentation] Simulation | Calcul par | Calcul précis
Configuration P P SPICE | seuil (E/R1)|MATHCAD
RI=10kQ E=15V Tp=200ns 2,7 mA 3,3 mA 1,5 mA 2,6 mA
R2=10kQ Rg=20Q | Tp=100ns 5,1 mA 1,5mA| 3mA
R3=10kQ Cgs=1nF Tp=50ns 11 mA 1.5 mA 3.3 mA
RI=56kQ E=15V Tp =200 ns 4.5 mA 5.2mA 2,7 mA 4.3 mA
R2=1kQ Rg=10Q | Tp=100ns 7,3 mA 9,5 mA 2,7 mA 5,1 mA
R3=1kQ Cgs=11nF | 7p=50ns 12,5 mA 45 mA 2,7 mA 5.6 mA
Rl=1k) E=15V Tp =200 ns 24 mA 29 mA 15mA 23 mA
R2=1k2 Rg=10Q | Tp=100ns 39 mA 15mA 23,1 mA
R3I=1K2 Cgs=1nF | 7, _ 50y 68 mA 15 mA 24 mA

Fig. Il14-31. Tableau comparatif de détermination des courants limites de perturbation.

On remarque que pour des temps de perturbation supérieurs a 100 ns, le calcul précis du courant
limite de perturbation est trés proche de celui trouvé expérimentalement. Parallelement, le calcul par

seuil fixe est tres en deca de I'expérimentation. Il peut constituer un coefficient de sécurité mais réduit

l'espace de liberté de conception.

En revanche, pour des temps de perturbation inférieurs 2 100 ns, les comparaisons montrent une
grande divergence entre le calcul et la détermination expérimentale. Le calcul reste toutefois toujours
en deca et constitue une marge de sécurité. La limite du modele de la commutation par des capacités

dynamiques fixes est atteinte. En effet, en réalité, ces capacités dynamiques sont variables, on observe

alors le comportement de la Fig. I114-32.

Fig. I114-32. Comparaison du comportement de la jonction et de son modele & capacité constante.

On observe un certain temps tr de réponse qui constitue donc un retard en plus dans 1'expérimentation
que dans son modele. L'effet de ce retard sera amplifié si le temps de perturbation diminue. Ce retard

joue en faveur d'une immunité plus grande du systéme comme le montrent les comparaisons de la Fig.

i modele : Cj = cst

>

expérimentation

Cj#cst

t

I14-31. Ce temps tr est dii au temps d'évacuation des porteurs minoritaires de la jonction.

H1.4.4.15) Conclusion

Cette approche est plus fine que la modélisation 2 seuils fixes car elle prend en compte toute la

commande. Ainsi, I'espace de conception est plus important qu'avec le modéle a seuil fixe du

paragraphe 111.4.3.
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I11.4.5. Etude Expérimentale du Couplage Capacitif
I11.4.5.a) Présentation de la maquette

L'étude expérimentale proposée concerne un hacheur série avec sa carte de commande sur le méme
plan de masse. Cette étude a pour but de montrer 'importance du choix du dessin des pistes de circuit

imprimé et de valider les modeles développés.

La structure est constituée d'un transistor MOSFET de puissance IRFP360 et d'une diode de
puissance BYTOSPI400. La tension du circuit de puissance est de 100 Volts et le courant de charge de
4 Amperes. La commande rapprochée est un push-pull a transistors bipolaires, contrdlé par un
transistor bipolaire. Enfin la commande de ce dernier transistor est assuré par un transistor bipolaire
qui constitue la victime principale et privilégiée de notre circuit. Un optocoupleur se charge du signal
de commande mais il n'est pas placé sur le méme plan de masse afin d'éviter sa perturbation par

courant de mode commun.

La géométrie des pistes du circuit est variable. En effet, des pistes isolées cotoient le circuit sur le plan
de masse et peuvent étre raccordées a certaines pistes du circuit selon nos choix. Le substrat choisi est
de 1'époxy dont une face est entierement cuivrée afin de rendre compte du plan de masse. Les
composants sont montés en surface. Ainsi, cette maquette est représentative du SMI mais de
réalisation beaucoup plus aisée. Chaque piste du circuit possede une capacité parasite avec le plan de
masse, que l'on peut calculer a l'aide des formulations citées plus haut. Le dessin des pistes de la
maquette est représenté sur la Fig. I114-33. La géométrie de la maquette, si elle est exagérée du point
de vue de la taille des pistes, n'est pas absurde si T'on considere que l'on est sur époxy. En effet, une
premiere approximation donne 3 pF/crn2 de capacité parasite entre les pistes et le plan de masse pour
de 1'époxy. En revanche le SMI posséde une capacité parasite piste-plan de masse de 50 pF/cmz.

Alnsi, il existe un rapport 17 entre les deux substrats du point de vue des capacités pistes-plan de

[T

masse. Une piste de 100 pF, par exemple, fera 33 cm? sur époxy mais seulement 2 cm< sur SMI.
— I ]

=l

Fig. II4-33. Dessin des pistes de la maquette expérimentale (Ech. 1: 2).

Finalement, le circuit est décrit par la Fig. IT14-34 o la structure et les capacités parasites pistes-plan

de masse, schématisant la géométrie, sont représentées. Les €léments inductifs du circuit ont été

132



Chapitre Il recherche de régles de conception

négligés dans les calculs précédents et ne sont donc pas représentés.

E =15V BYTO8PI400

:’T 100 V

i Vbef

- .
G Ciz ICin ¢l lco 2 3
=== T T

e B

1LCe LCp ng LleCs;Cd
T roT - T T ‘

Fig. I14-34. Modele de la maquette d'étude du couplage capacitif.

Les composants de puissance ont leur embase liée a des radiateurs indépendants du plan de masse et
ne participent donc pas au couplage capacitif autrement que par les pistes du circuit. Le tableau de la
Fig. II14-35 résume les valeurs de capacités parasites pistes-plan de masse calculées a l'aide de la

formulation des transformations conformes en fonction de la géométrie des pistes.

’. ité piste - | \ P | | |

‘Capacitepiste - oy 1 ca| 3. C0 Ce| Cp| Cg| Cs| Cd:Cm| Cil Ci2| Ci3 Cid Cis Ciq Ci7

plan de masse i \ i i |

Czia:;te s 35 55 19 21|35 35 26129 10| 5| 5|95 95 95| 100|100
: i : j i | |

o

Fig. II4-35. Valeurs des capacités parasites pistes-plan de masse (résultant des formulations).

A l'aide de ce circuit a géométrie variable, différents cas peuvent étre étudiés qui montrent le danger
d'une mauvaise conception technologique. Deux cas significatifs du fonctionnement du convertisseur

statique résultant de cette conception ont ét€ sélectionnés. Ces deux cas sont:

1. le circuit de puissance et le circuit de commande fonctionnent correctement,

2. le circuit de puissance et a fortiori son circuit de commande sont perturbés.

Dans tous les cas, la structure reste la méme et seule, la géométrie ou la valeur d'une résistance de
polarisation changent. Les résultats expérimentaux seront confrontés aux modeles développés

précédemment.

L'hypothése faite pour chacun des cas est de considérer qu'un seul transistor bipolaire est la victime du
courant de mode commun: le transistor amont de la commande (T1). Comme 1'étude d'évaluation des
risques de perturbation par couplage capacitif faite dans la partie I11.4.2 le prévoit, le transistor
bipolaire victime est perturbé lors de la fermeture du MOSFET. Dans chacun des cas, le courant de
mode commun transitant par la piste victime C1 est calculé. Pour cela, le terme ZC est utilisé. Ce terme

correspond a la somme de toutes les capacités parasites pistes-plan de masse du circuit. On a:

2C = Cl+C2+4+C3+Ca+Ce+Cp+Cg+Cm+Cs+Cd (1114-34)
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II1.4.5.b) Premier cas: le circuit de puissance et le circuit de commande fonctionnent
correctement

111.4.5.b1) Géométrie du circuit

Les valeurs caractéristiques de la géométrie des pistes sont représentées par les capacités C1, Cm et
3C. Ces valeurs, ainsi que les valeurs des résistances de polarisation de la commande sont décrites

dans le tableau de la Fig. IT14-36.

Cl | Cm  ZC. Rl | R2 | R3 | Rg
B eh | O @ | @ | @ Q)

!
5 10 | 126 | 5600% 2200 | 2200 | 47

1

Fig. I114-36. Configuration du circuit dans le premier cas.

II14.5.b2) Expérimentation

Les formes d'ondes de la Fig. I1T4-37 montrent le fonctionnement correct de la cellule de commutation

ainsi que du transistor victime T1 dont la tension base-émetteur reste positive.

Vbe (V) Vas (V) Vds (V) Id (V)
- 15 7300 1
1 F - ] ;
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O ] - 20
3 : ....... : 150 :
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! ! 150 =10
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0 1d j ] 1°
sk BE j 150 ]

[ X : : ] Jo

L 20 1 I 100 A

-40010° 200107  0,010" 200107 400 10” 600 10~

temps (s)

Fig. lI4-37. Formes d'ondes expérimentales relatives au premier cas.

Lors de la fermeture du MOSFET, le front de tension perturbateur peut étre mesuré. On note les
valeurs suivantes lorsque le front de tension est maximal: AV=40 V, AT=13 ns. Le courant de

perturbation Ipexp transitant par le transistor victime peut ainsi étre calculé:

_ClCm AV ,
ey =56 Ar (I14-35)

On calcule alors:
Ipexp = 0.7 mA.
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I11.4.5.b3) Calcul par seuil fixe

La condition a respecter pour ne pas perturber le transistor victime a été exprimée dans la partie 111.4.3.
Cette condition impose que le courant de perturbation soit inférieur au courant de base du transistor
victime. Le courant limite de perturbation est alors:

E

Ip1 =5+ (1114-36)

On calcule: Ipl =2.7 mA.

En comparant Ip; & Ipexp, on s'apercoit que la condition est respectée, ce que confirme les formes

d'ondes expérimentales.

11.4.5.b4) Calcul affiné

Le calcul affiné correspond au calcul effectué dans la partie I11.4.4. Le critére est relatif a la tension de
grille Vgs. La capacité grille-source Cgs peut étre déduite des données du constructeur. On note alors:
Cgs = 3.9 nF. Pour des temps de perturbation variant entre 10 ns et 100 ns, on obtient sensiblement
les mémes valeurs de courant de perturbation limite Ip;. On calcule alors, a l'aide du logiciel
MATHCAD:

Ipz = 5.8 mA.
En comparant cette valeur théorique découlant du modele et la valeur expérimentale, on voit que la

condition est respectée et est confirmée par les formes d'ondes expérimentales.

II1.4.5.b5) Conclusion

Dans ce premier cas de figure, le transistor victime n'est pas perturbé et la commutation du transistor

de puissance est correcte. Les modeles développés sont confortés par ce cas et on a bien:
Ipexp <Ip1 <Ip2 (1I14-37)

II1.4.5.c) Deuxiéme cas: le circuit de puissance et a fortiori son circuit de commande

sont perturbés

H1.4.5.cl) Géométrie du circuit

Les valeurs caractéristiques de la géométrie des pistes sont représentées par les capacités C1, Cm et
ZC. Ces valeurs, ainsi que les valeurs des résistances de polarisation de la commande sont décrites
dans le tableau de la Fig. 1114-38.
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Cl  Cm | XC|| R1 | R2 | R3 | Rg
®F | ©F (pF)\ ) ! Q) ‘(Q) ©

b

10‘; 229 | 349 lOOOO 2200 2200} 47

Fig. 1114-38. Conﬁcuratlon du circuit dans le troisieme cas.

114.5.c2) Expérimentation

Les formes d'ondes de la Fig. 1114-39 montrent un début de reblocage du transistor de puissance lors

de sa commutation.

Vbe Vgs Vds Id
- 20 300 — 30
[ 15 E J250
0 r i . ] - 25
[ 10 | 1200 ]
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: Vds /\ ] ]
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: / ] o ]
L -10 I 190 R
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-10 L Id ] - 1
- -15 L } . -50 :
- 2 T ; : i ] 40
. I i I i q00
-40010° 200 10* 0,0 10° 200 10°° 00 107 600 107

termnps

Fig. 14-39. Formes d'ondes expérimentales relatives au troisieme cas.
On note les valeurs suivantes lorsque le front de tension est maximal: AV=39 V, AT=23 ns. Le courant
de perturbation Ipexp transitant par le transistor victime peut ainsi étre calculé a l'aide de (I1l4-35).

On calcule: Ipexp = 11.1 mA.

I1.4.5.c3) Calcul par seuil fixe

Le courant limite de perturbation est alors : Ipl = 1.5 mA.

La condition n'est pas respectée.

114.5.¢4) Calcul affiné

On calcule: Ipp =3.2 mA.

La comparaison entre cette valeur théorique découlant du modéle et la valeur expérimentale montre que
la condition n'est pas respectée.
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H1.4.5.c5) Conclusion

Dans ce troisieme cas de figure, la commutation du transistor de puissance est perturbée. Les modeéles
développés sont confortés par ce cas et on a bien:

111.4.5.d) Conclusion

Cette étude expérimentale a montré l'importance de la conception technologique et I'influence que cette
derniére peut avoir sur le fonctionnement du convertisseur statique.

De plus, les modeles développés dans les points 111.4.3 et I111.4.4 conviennent. Ces modeles possedent
tous deux des marges de sécurité plus ou moins importantes qui garantissent le fonctionnement
correct du convertisseur statique. En cela, le modele élaboré, développé dans le paragraphe 111.4.4,

donne un espace de conception plus important que le modele simplifié a seuil fixe.

111.4.6. Conclusion

En suivant la méthode d'étude décrite au point III, des contraintes a respecter ont pu étre développées
pour le couplage capacitif comme pour les deux autres types de couplages décrits. Ces contraintes
lient des modeles de la source de perturbation, de la victime et de la connectique. Mais ces contraintes
ne constituent pas encore des régles de conception. Afin d'atteindre ces regles, il est nécessaire de

définir des contraintes non plus sur les modeles mais sur leur représentation physique.
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II1.5. CONCLUSION

La recherche de régles de conception vis a vis de I'interaction puissance-commande a pu étre envisagée
par la réalisation d'une "simulation inverse" évoquée dans le premier chapitre. Une méthodologie a été
développée dans cette optique et se déroule en trois étapes. En premier lieu, le processus de
l'autoperturbation est modélisé. Puis, un critére de "bon fonctionnement"” est choisi. Enfin, l'inversion

proprement dite permet d'obtenir des contraintes sur les modeles.

Cette méthodologie a été appliquée pour les trois types de couplages décrits. Elle a permis de dégager
des contraintes sur les modeles représentant la technologie du convertisseur. 1l s'agit d'un premier pas
vers 1'élaboration de regles de conception technologique qu'une simulation ne permet pas de dégager.

Des vérifications & base de simulations ou d'expérimentations ont été effectuées pour chacun des

couplages et il serait souhaitable d'augmenter leur nombre.

Dans ce troisiéme chapitre, les contraintes obtenues concernent les modeles développés. Il s'agit par
exemple d'une contrainte sur la valeur d'une inductance, d'une mutuelle entre boucles ou d'une capacité
parasite piste-plan de masse. Or, pour donner des reégles de conception, il est nécessaire de dégager
des contraintes sur la géométrie elle-méme et non plus sur sa représentation €lectrique.

Le probléme li€ a cette démarche est causé par le lien existant entre la géométrie et son modele. Ainsi,
des formulations existent et permettent effectivernent de déterminer un modele électrique a partir de la
géométrie. C'est l'objet du deuxieme chapitr‘e et c'est la démarche entreprise pour atteindre la
simulation fine. Mais, la détermination de la géométrie a partir des parametres de son modeéle est
beaucoup plus délicate car bien souvent, la relation la reliant & son modele n'est pas bijective. Le
probleme du retour a la géométrie est abordé dans le chapitre suivant sous la forme d'une application.

Des solutions a2 moyen et long terme sont proposées dans les perspectives.
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Chapitre IV ___applications et perspectives

IV.1. INTRODUCTION

L'objectif de ce chapitre est de faire la syntheése des résultats obtenus dans le chapitre précédent. En
particulier, nous nous attacherons a rendre concrétes, donc utilisables, les régles obtenues pour la

conception technologique des convertisseurs statiques. Ce chapitre se décompose en deux parties.

La premieére partie concerne deux applications utilisant les principes développés dans le chapitre

précédent. Dans un premier volet, nous traitons de la superposition possible des effets capacitifs et
inductifs. En effet, ces couplages ont été étudiés séparément. Suivant les configurations
technologiques et le substrat utilisé, 1'un ou l'autre des deux couplages sera favorisé voire prédominant.
En particulier, nous étudions le cas ol aucun des deux couplages n'est prédominant et évaluons
'approximation faite en les étudiant séparément.

Dans un second volet, nous traitons le cas d'une répartition plus judicieuse des risques de perturbation
par une légére modification de la commande. Une illustration de cette proposition concerne le

couplage capacitif.

La deuxiéme partie propose des perspectives d'étude suggérées par ce travail. Nous esquissons dans

un premier point la conception technologique d'un hacheur et de sa commande sur SMI. Les
difficultés rencontrées pour transformer les conditions en régles seront explicitées.

Ceci introduit 'utilisation de la logique floue afin d'optimiser la prise en compte des contraintes pour la
conception technologique.

Enfin se pose le probléme de 1'établissement des contraintes sur la géométrie du circuit, et en
particulier dans le cas du couplage inductif pour lequel les formulations sont complexes et univoque

dans le sens de la géométrie vers le modele.
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IV.2. APPLICATIONS

IV.2.1. Prise en Compte des Effets Inductifs et Capacitifs Simultanément

IV.2.1.a) Introduction

Lorsque le type de technologie induit une prépondérance d'un couplage devant l'autre, ce qui constitue
d'ailleurs la grande majorité des cas, nous traitons uniquement ce couplage par les méthodes
développées dans le chapitre précédent.

En revanche, dans le cas ol aucun couplage n'apparait prépondérant, la question se pose alors de
savoir si la superposition des deux effets peut conduire a un risque de dysfonctionnement important.

Dans l'affirmative, une étude particuliere devrait étre menée.
IV.2.1.b) Evaluation des risques lors de la superposition des deux effets
Lors de I'étude de chacun des couplages, une évaluation qualitative des risques de perturbation a été

effectuée. Cette étude a mené a une grille des risques qui est rappelée pour chacun des couplages Fig.
IvV2-1.

Couplage Capacitif Couplage Inductif
source couplage
ouverture ‘ fermeture M dl/dt >0 | M dl/dt <0
1 ouverte | risque faible 0 ' ouverte 0 l RISQUE
victime i victime |
; fermée 0 RISQUE | fermée | risque faible| 0

Fig. IV2-1. Récapitulation de 1'évaluation des risques de perturbation par chacun des couplages.

Pour le couplage inductif, le risque dépend du signe du terme M dI/dt. Aussi, il existera deux cas

différents suivant le signe de la mutuelle M.

Lorsque la mutuelle M est négative, la superposition des deux tableaux de la Fig. IV2-1 donne le
tableau résultant de la Fig. IV2-2.

source
M<0
ouverture fermeture
| risque faible | RISQUE fort
. . ouverte
victime ; par C par M

\
| fermée risque faible | RISQUE fort
par M par C

Fig. TV2-2. Evaluation des risques de perturbation par la superposition des deux couplages
lorsque la mutuelle est négative.
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Dans toutes les configurations, il existera un risque de perturbation. Cependant, Ia fermeture du
transistor de puissance présente plus de risque que son ouverture. Ce cas ne présente pas de probléeme
de superposition, car mises a part des oscillations parasites inhérentes a la commutation, les deux

couplages ne se superposent jamais.

Lorsque la mutuelle est positive, les risques de perturbation induits par la superposition des deux
couplages sont représentés dans le tableau de la Fig. IV2-3.

source
M>0
ouverture fermeture
RISQUE fort M
ouverte + 0
o risque faible C
victime
RISQUE fort C
fermée 0 +
risque faible M

Fig. IV2-3. Evaluation des risques de perturbation par la superposition des deux couplages
lorsque la mutuelle est positive.

Dans ce dernier cas, on constate que:
- un risque existe aussi bien a I'ouverture qu'a la fermeture du transistor de puissance,
- certaines configurations ne présentent pas de risque et il peut étre intéressant de les exploiter,

- les deux types de couplages peuvent se superposer et augmentent ainsi le risque.

Cependant, dans tous les cas, les deux risques forts ne se superposent jamais puisque 1'un existe a

l'ouverture alors que l'autre existe a la fermeture.

IV.2.1.c) Conclusion

Dans le cas ou la mutuelle est négative, la superposition des deux effets ne se produit pas. Ainsi,

chaque couplage pourra étre étudié séparément.

Dans le cas d'une mutuelle positive, les deux couplages se superposent. Cependant, dans tous les cas,
on a un couplage fort superposé a un couplage faible. A la lumiére des travaux et expériences effectués
et compte tenu des coefficients de sécurité qui peuvent étre pris, nous pensons que méme dans le cas
de la superposition d'un couplage fort et d'un faible, nous pouvons nous limiter a 1'étude du couplage
prépondérant.

Pour les configurations ne présentant pas d'effet prépondérant, les risques de perturbation peuvent étre
étudiés pour chacun des couplages et les solutions 2 ces problémes doivent étre compatibles. Mais en
toute rigueur, une prise en compte simultanée des deux couplages par simulation (ou expérimentation)

reste nécessaire au terme de 'étude.
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I1V.2.2. Meilleure Répartition des Risques

IV.2.2.a) Introduction

Au cours du paragraphe précédent, nous avons mis en évidence les différents modes de perturbation
(impédance commune, couplage capacitif, couplage inductif) et nous avons pu dresser une
cartographie des risques éventuels de perturbation d'un transistor bipolaire de commande dans un état
fermé ou ouvert suivant si la commutation a lieu a la fermeture ou a I'ouverture.

Au cours de ce paragraphe, nous allons appliquer ces regles de base pour évaluer la sfireté de
fonctionnement d'une carte de commande typique d'un composant a grille isolée. Des travaux ont déja
été conduits dans ce sens par C. Batard sous I'égide du Professeur H. Foch [Bat]. La démarche que
nous avons suivie rejoint ses conclusions et nous les rappelons dans notre formalisme ci-apres. La
carte utilisée est celle de la Fig. IV2-4.

Puissance

Commande de T

o }u[

signal optocoupleur T2 push-pull ’ MOSFET

P N

Fig. IV2-4. Cellule hacheur avec sa commande.

Nous avons vu précédemment que le risque dépendait du couple (état de la victime/commutation de la
source). Ainsi, pour la perturbation de type capacitif, des risques existent siI'on a la victime fermée et
la fermeture de la source. Le cas de la perturbation inductive est plus complexe car il dépend du signe
de la mutuelle et donc de la position relative des deux boucles. Dans notre commande, nous avons 4
étages de commutation:

- le transistor de sortie de 1'optocoupleur T1,

- le transistor T2,

- le push-pull,

- le transistor de puissance.

La transmission du signal de commande d'un étage a 'autre jusqu'au MOSFET peut étre schématisée
par la Fig. IV2-5.
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gl e (| o (

étage étage transistor étage push-pull étage MOSFET
optocoupleur bipolaire
Fig. IV2-5. Schématisation de la transmission du signal d'un étage a I'autre.

On peut ainsi déduire 1'état d'un étage en fonction d'un autre:
Eb=(-1)-Ea avza-1
avec: - Ea : état de I'étage a (fermé -> 1 ou ouvert -> -1),
- Eb : état de I'étage b,

- t : nombre de transitions entre étages inversant 1'état d'un étage a l'autre.

Par exemple, dans notre cas, nous avons: Emos=(-1Y-E1=El. Ivza-2)

Clest-a-dire qu'il y a 3 transitions entre le transistor de sortie de I'optocoupleur T1 et le MOSFET mais
seulement 2 d'entre elles changent 1'état de 1'étage suivant (en effet, lorsque la sortie du push-pull est a
I'état haut, le MOSFET se ferme). Donc, on voit que le transistor de sortie de I'optocoupleur est fermé
lorsque le MOSFET commute 2 la fermeture. D'apres nos conclusions sur les modes de couplages,

cette situation présente un risque de perturbation de I'optocoupleur par couplage capacitif.
IV.2.2.b) Diagramme des risques de perturbation de la commande

Le risque existe en présence du couple (victime fermée/fermeture de la source). On peut donc

schématiser les risques a prévoir de la facon suivante:

optocoupleur . . transistor de
T1 puissance

risque fort

Fig. IV2-6. Diagramme de risques de perturbation.

Cependant, le risque de perturber I'optocoupleur est beaucoup plus important que celui de perturber un
transistor bipolaire. En effet, I'optocoupleur est beaucoup plus sensible qu'un transistor bipolaire aux
courants de mode commun. Des courants de 'ordre de 50 LA suffisent a faire commuter le transistor
de sortie d'un optocoupleur alors qu'un transistor bipolaire commute sur des courants de l'ordre de 1
mA soit un rapport de 20.

Une expérimenation a été effectuée sur un hacheur et sa commande situés sur le méme plan de masse
et présentant la configuration de commande de la Fig. IV2-6. La Fig. IV2-7 montre les formes d'ondes

expérimentales.
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Vgs Vds 1d
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Fig. IV2-7. Autoperturbation du convertisseur statique par courant de mode commun
(formes d'ondes expérimentales).

Le mauvais fonctionnement du convertisseur statique est di & la perturbation de 1'optocoupleur par

courants de mode commun.
IV.2.2.c) Répartition des risques de perturbation

De facon a réduire les risques de perturbation, un étage de commande peut tre rajouté pour décaler

'état de l'information. Ainsi, l'optocoupleur aura moins de risque d'étre perturbé comme le montre la

Fig. IV2-8.
transistor de

optocoupleur
T1 - @ @ puissance

risque

Fig. IV2-8. Modification du diagramme de risques de perturbation.

Le risque se reporte sur 1'étage rajouté mais sera moindre s'il s'agit d'un transistor bipolaire. En
rajoutant un étage de commande suivant la configuration de la Fig. IV2-8, on assure un
fonctionnement correct du convertisseur statique car le courant de mode commun créé ne va plus a
I'encontre de 1'état de 1'optocoupleur.

Les formes d'ondes expérirhentales de la Fig. IV2-9 montrent que le méme convertisseur statique,

dans le méme mode de fonctionnement a cette fois un fonctionnement correct.
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Fig. IV2-9. Fonctionnement correct du convertisseur statique malgré un courant de mode commun
(formes d'ondes expérimentales).

Cette analyse effectuée sur la base du couplage capacitif peut étre généralisée au couplage inductif.

On peut également appliquer ce mode de raisonnement au cas de l'autoperturbation d'un onduleur par

les isolations galvaniques (optocoupleur) tel que le montre la Fig. IV2-10.

commande
i2 y tapprochée 1

commande * < p—
éloignée A® + — /
M2

. commande 4
11“ C1 rapprochée 2 v

Fig. IV2-10. Couplage capacitif par l'isolation galvanique.

R
A
!

Ce cas de figure a été aussi étudié par C. Batard dans sa these et on pourra donc se rapporter a ses

conclusions.

Iv.2.2.d) Conclusion

Comme on vient de le voir, la stratégie de commande peut avoir une influence non négligeable sur le
bon fonctionnement du convertisseur statique. Cette méthode qui consiste a répartir les risques de
dysfonctionnement constitue une régle supplémentaire utilisable pour la conception des convertisseurs

statiques.
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IV.3. PERSPECTIVES

IV.3.1 Conception Technologique d'un Hacheur et de sa Commande sur SMI

IV.3.1.a) Introduction

Au cours de ce paragraphe, nous essayons d'illustrer comment prendre en considération de fagon
concrete les régles développées précédemment lors de la conception d'un convertisseur statique.

Sur l'exemple du hacheur série, nous nous efforcerons de définir une conception technologique
garantissant le fonctionnement correct du convertisseur. Lors de cette conception, nous porterons nos
efforts sur le dessin des pistes de fagon a ne pas amoindrir les performances du convertisseur. Une
action sur le dessin des pistes est en effet fortement rentable plutdt qu'une immunisation des victimes

ou qu'un ralentissement des commutations.
IV.3.1.b) Structure

La structure choisie est la plus simple possible. Ainsi, le hacheur posséde un transistor MOSFET de
puissance et une diode de roue libre. La commande de transistor comporte un étage push-pull
commandé par un transistor bipolaire et en amont un optocoupleur. Enfin, 'ensemble est réalisé sur le
méme substrat: le SMI. On compte environ 50 pF par cm? de piste pour calculer la capacité parasite

entre une piste et le plan de masse. Le schéma est alors celui de la Fig. IV3-1.

MOSFET —

Ut

optocoupleur | T2 ?PUSh'PUH

Fig. IV3-1. Structure d'étude.
IV.3.1.c) Analyse technologique du circuit

IV.3.1.cl) Choix des composants de la cellule de commutation

La condition précédente de non-perturbation va maintenant étre appliquée. Elle conduira & des régles
simples de conception de la technologie du circuit proposé. Les notations des capacités parasites entre

les pistes et le plan de masse sont les mémes que précédemment. On a ainsi:
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Ce-Cr  dVds
Ce+Cr+Cp dr

<il AV3-1)

Supposons maintenant que le circuit doit étre isolé du plan de masse. Le concepteur ne peut pas placer
un clou de masse. La conception de la technologie devra donc étre soignée. Supposons que les choix

du concepteur concernant la structure sont ceux de la Fig. IV3-2.

Transistor de puissance : MOSFET Cgd =35 pF

type: IRE740 Vth=43V

Boitier: TO-220 Capacité drain-plan de masse = 54 pF
Résistance de grille : Rg =100 Q

Alimentation de commande: E=15V

Fig. IV3-2. Structure choisie.

Le front de tension dVds/dt peut donc étre calculé a l'aide de la formule (II12-18) et nous trouvons:
dVgs/dt = 3000 V/us. La piste du point milieu doit avoir une taille suffisante pour permettre
l'implantation des composants. Cette derniére est choisie égale a2 1x3 cm?. La capacité entre le point
milieu et le plan de masse est égale a la capacité entre la piste du point milieu et le plan de masse en
parallele avec la capacité entre le boitier du MOSFET et le plan de masse. La valeur totale calculée est
alors: Ce= 200 pF.
La commande possede trois étages susceptibles d'étre perturbés: 1'optocoupleur, le transistor bipolaire
et le push-pull. Chacun de ces trois étages a un courant de polarisation. Ces courants de polarisation
sont:

* optocoupleur: 11, donné par le constructeur de 'optocoupleur,

e transistor T2:12=E/R1,

* push-pull: i3 =E /R2.

IV.3.1.c2) Modéle d'étude

Si l'on représente les capacités parasites entre les pistes du circuit et le plan de masse, on obtient le
modele de la Fig. IV3-3.
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optocoupleurz T2 £ push-pull -

” ERe

Cp3 Cp = =Cpi

Fig. IV3-3. Modélisation des éléments parasites induits par le SMI.

1V.3.1.c3) L'optocoupleur

L'optocoupleur 6N136 qui a un courant de polarisation i1 de 50 LA a été choisi. D'autre part, la patte
de base de ce composant ne sera soudée sur aucune pastille afin de limiter la capacité parasite Crl. On
calcule alors une surface de patte de 0,25 mm x 0,65 mm = 1,625 x 10-3 cm? pour un boitier
classique. La capacité Crl vaut alors: 0,08 pF. Connaissant Crl, Ce, dVds/dt et le courant de
polarisation i1, nous appliquons la condition (IV3-1) pour calculer la valeur minimale de Cp. Nous
calculons alors: Cp = 960 pF.

1V.3.1.c4) Le transistor bipolaire

La résistance de polarisation R] est choisie relativement faible de facon a augmenter le courant i2.
Ainsi, sil'on prend R1 =2 k€2, la commande étant alimentée en 0 +15 V, le courant 12 sera égal a 7.5
mA. Afin de respecter la condition (IV3-1), il est nécessaire d'agir sur Cp et Cr2. La capacité parasite
Cp est choisie égale a 1200 pF. Cette valeur assure le respect de la condition pour l'optocoupleur
puisqu'elle est supérieure a 960 pF. La condition impose alors une capacité parasite Cr2 < 15 pF.
Cette capacité correspond 4 une surface de piste de 0.3 cm? 2 ne pas dépasser. Ainsi, sil'on choisit

une largeur de piste de 1.5 mm, on a une longueur autorisée de 20 mm pour cette piste victime.

IV.3.1.c5) Le push-pull

Le push-pull est un étage identique au transistor bipolaire car il est alimenté par une résistance de
polarisation. On choisit ainsi une résistance R de 2 k< et une piste de 1.5 mm de large sur 20 mm de

long.

I1V.3.1.d) Dessin de la carte

Les différentes solutions technologiques relatives au choix des composants et au dessin des pistes du
circuit vont permettre d'aider le concepteur pour la réalisation du circuit. Il faut noter que les

conditions ont €t€ tres restrictives puisqu'elles n'autorisaient aucune perturbation d'interrupteur de la
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commande méme si le transistor de puissance n'était pas perturbé. Les conditions a respecter pour la

réalisation du circuit sont rappelées dans la figure suivante:

Circuit de Puissance

Piste du point milieu : Cm = 150 pF Surface = 3 cm?

Pistes a potentiels constants : ~ Cc = 1200 pF Surface = 24 cm?

Circuit de commande

pas de pastille pour la patte de

Optocoupleur : 6N136 base du transistor de sortie
Transistor Bipolaire :  R1=2kQ piste de 0.15 x 2 cm2
Push-Pull ; R2=2kQ piste de 0.15 x 2 cm2

Fig. IV3-4. Conditions & respecter pour la réalisation technologique.

Tous les autres critéres entrant en compte lors de la conception technologique de la carte sont laissés a
'appréciation du concepteur.

Le dessin proposé de cette carte est alors le suivant:

!
i
\
1

O

O

[

Fig. IV3-5. Dessin de la carte du hacheur.

Ce dessin garantit le bon fonctionnement de la carte vis-a-vis des perturbations d'origines capacitives.
Une simulation du fonctionnement de ce hacheur avec les capacités parasites des pistes a été effectuée
sur SPICE. En tenant compte des approximations des modeles de composants de puissance de
SPICE, la simulation donne un comportement correct du convertisseur statique, comme le montrent les
formes d'ondes simulées suivantes:
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Vegs (V) Vds (V) Id (A) imc (A)
50 1
40 0.8
30 0.6
20 0.4
10 : : 0.2
0 : T éimc‘n ~~~~~~~~~ — [T ; 0
-10 l I L 3 -30
5 10 15 20 25
temps (LLS)

Fig. IV3-6. Simulation du fonctionnement du convertisseur sur SPICE.

Le courant imc est le courant de mode commun fourni par la capacité parasite Ce.

IV.3.1.e) Conclusion

Ainsi, les contraintes déterminées dans le point I11.4.3 permettent de guider le concepteur dans ses
choix technologiques par rapport aux problemes d'autoperturbation. Cependant, dans le cas d'un
systéme plus complexe que 'application décrite, la gestion optimale des différentes contraintes peut
s'avérer étre un véritable casse-téte. D'autre part, des contraintes existent qui ne sont pas explicitées
clairement dans cette derniére application. Ce sont par exemple des pistes suffisamment longues pour
permettre 1'implantation des composants, le non-chevauchement des composants, pas de croisement de
pistes... Toutes ces régles sont gérées par l'expérience du concepteur. Aussi, des méthodes permettant

d'optimiser la compatibilité des reégles entre elles sont a développer dans ce sens.

IV.3.2 Utilisation du Flou en vue d'une Gestion Rationnelle des Contraintes

IV.3.2.a) Introduction

Le probléme abordé dans le point précédent IV.3.1 relatif a la conception technologique d'un
convertisseur statique réside dans une gestion de données et de contraintes complexes. Les contraintes
sont complexes car souvent mal connues ou mal définies. Par exemple, pour définir une piste de
circuit imprimé servant de connexion entre deux composants, on est bien souvent incapable de donner
avec précision sa longueur ... De méme, il pourra exister autant de circuits que de concepteurs pour la
méme fonction. Les régles définissant le circuit sont généralement des régles issues de 1'expérience du
concepteur. Elles sont le plus souvent mal définies et donc difficilement exprimables. Or, en vue
d'entreprendre une aide a la conception technologique, l'intégration de ces reégles est nécessaire.
L'utilisation de la démarche floue est alors envisagée pour la gestion de ces regles et de leurs données.

Ce paragraphe a pour ambition de donner un aper¢u de I'utilisation du flou pour la conception et de
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faire ressortir les avantages de cette méthode. L'exemple simple de la conception d'un convertisseur
g p

statique sur SMI, effectué dans le paragraphe I'V.3.1, sera succinctement traité par du flou.

IV.3.2.b) Formalisation du probléme

Comme nous l'avons déja vu, les régles de conception ne sont pas toujours parfaitement connues ou
sont mal définies d'une part, et d'autre part certaines données sur lesquelles on doit s'appuyer pour
cette phase de conception sont imprécises.

On est confronté a deux notions essentielles: 1'imprécision (au niveau des données) et l'incertitude (au
niveau des contraintes de conception).

Ceci nous a naturellement orienté vers les techniques du flou et notamment la théorie des possibilités
[Dub] qui prend en compte ces deux notions. Ici, il n'est pas question de présenter de fagon exhaustive
cette théorie mais des travaux dans notre laboratoire ont déja utilisé cette théorie [Fra]. Nous
donnerons donc ici uniquement les quelques notions essentielles pour la compréhension du

paragraphe.

1V.3.2.b1) Données

Le terme "données" regroupe toutes les quantités intervenant dans le systéme étudié.

Il s'agit de données discretes et précises que l'on connait par ]a conception de la structure, comme par
exemple la tension d'alimentation E de ]la commande.

Il s'agit aussi de données imprécises (dont on connait un intervalle de valeurs) que l'on va appeler
données floues. On va chercher a déterminer ces données floues. Comme exemple de données floues,
on peut considérer la longueur d'une piste. C'est une donnée que 1'on ne connait pas précisément (qui
ne découle pas d'une régle de conception bien définie) mais dont on arrive a cerner la valeur.

Toutes ces données représentent le convertisseur statique que nous souhaitons concevoir. Elles sont

rappelées dans le schéma de la Fig. IV3-3, reproduite ci-apres:

optocoupleur; T2 E push-pull

Ut

Fig. IV3-7. Modélisation des éléments parasites induits par le SMI.
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bll) Données issues de la structure

La conception de la structure donne des indications sur la valeur de certaines données. Ainsi, la
détermination du composant permet de définir la valeur de la tension de seuil Vth et de la capacité Cgd,
intervenant dans la valeur du front de tension, source du courant de mode commun. La connaissance
du type d'optocoupleur détermine la valeur du courant de polarisation de son transistor de sortie. La
valeur des résistances de polarisation Ry et Ry n'a pas été déterminée lors de la conception de la
structure. Une valeur floue peut étre donnée pour ces deux résistances et correspond a des valeurs
possibles de celles-ci. De méme, la valeur de la résistance de grille n'est pas encore connue avec
précision, et une valeur floue est donnée. Toutes ces données, qu'elles soient connues précisément ou

dans un intervalle donné sont répertoriées dans la figure ci-dessous.

MOSFET IRF740 Vth=3V Cgd=35pF

Tension d’alilmentation de la commande: E=15V

Optocoupleur:  type 6N136 i1 =50 pA

Résistances de polarisation: 1000 < R1 < 10000
1000 < R2 < 10000

Résistance de grille: 20 < Rg < 200

Fig. IV3-8. Données issues de la conception structurelle du convertisseur.

La résistance de grille Rg contrdle le front de tension dV/dt par la formulation suivante:

dv  Vth-E

—_— == (IV3-2)
dt RgCgd

Une contrainte, liée a la performance du convertisseur statique en terme de pertes, est imposée au front

de tension dV/dt. Cette contrainte peut s'écrire: "le front de tension dV/dt doit €tre le plus élevé
possible".

b12) Données issues de la géométrie

La détermination géométrique des pistes est extrémement délicate. Plusieurs contraintes, parfois
antagonistes, guident le choix du dessin des pistes. Ainsi, une longueur de piste doit étre suffisante
pour pouvoir effectuer la connexion: c'est l'aspect fonction de la piste. Mais, une surface importante de
piste favorisera les courants de mode commun. Cette surface doit donc étre limitée: c'est 1'aspect
parasite de la piste.

Sur SMI, les pistes seront modé€lisées par la capacité parasite piste-plan de masse. Les données
relatives aux pistes sont floues. La longueur de piste nécessaire pour la connexion détermine la valeur

minimale de la capacité parasite piste-plan de masse. La valeur maximale devra étre suffisante pour
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permettre une liberté d'action au niveau de la résolution du probléme.

Sur SMI, la capacité parasite piste-plan de masse vaut environ 50 pF/cm?. On choisit une longueur
minimale de piste de 2 mm pour le circuit de commande et 10 mm pour le circuit de puissance. Ces
données permettent de déterminer la valeur minimale de la capacité parasite en fonction de la longueur
minimale estimée de piste.

Une contrainte imposée a la capacité parasite piste-plan de masse existe. Ainsi, autour d'une valeur
optimale, nous pouvons définir deux contraintes.

La premiére contrainte concerne les valeurs inférieures a cette valeur optimale et impose une valeur de
la capacité parasite suffisante pour permettre une connexion aisée. En effet, la capacité parasite est
proportionnelle & la longueur de piste.

La deuxiéme contrainte concerne les valeurs supérieures a la valeur optimale et impose des capacités

parasites les plus faibles possibles de fagon a réduire I'encombrement du circuit.

IV.3.2.b2) Regles

Les regles permettent de formaliser le savoir et le savoir-faire du concepteur. Dans notre application, il
existera une régle importante qui est la régle de bon fonctionnement du convertisseur vue des

perturbations d'origine capacitive. Elle est imposée aux trois victimes du systeéme et s'écrivent:

Crl Ce dV
*C dt
Cr2 Ce dV
>C dt
Cr3 Ce dV
>C  dt

<1l

<i2 (IV3-3)
<i3

ou: XC estla somme de toutes les capacités pistes-plan de masse du circuit

Le respect de ces régles garantit un fonctionnement correct du convertisseur statique.

IV.3.2.c) Implantation
Comme nous l'avons déja dit, notre choix s'est porté sur les concepts du flou pour résoudre notre
probleme. Tout d'abord, nous allons considérer la modélisation des données, puis nous présenterons la

stratégie adoptée, et enfin quelques résultats seront exhibés.

IV.3.2.¢cl) Données

Certaines données sont précises et leur représentation ne pose, par conséquent, pas de probléme.

D'autres données sont floues. Ce sont par exemple les résistances, le front de tension et les capacités
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parasites.
cll) Résistance de grille Rg

La valeur de la résistance de grille est liée a celle du front de tension. Ainsi, la valeur du front de
tension appartient & un intervalle et de plus, cette donnée est liée a une contrainte. Le front de tension
dV/dt peut donc étre modélisé par les données suivantes:

- Rg appartient a I'intervalle [20; 200],

- Vth=3, E=15, Cgd=35 10-12,
dv _ Vth-E
_dt  RgCgd

- "le front de tension doit étre le plus élevé possible”.

La représentation de ces données est effectuée par la Fig. [V3-9. La fonction d'appartenance traduit un

coefficient de possibilité pour chaque valeur de la donnée considérée.

fonction
d’appartenance |

0.8

Trrypvri LRI

06 et f
04 e

Trrfriryrvrry

0,2
0 (I} l F I S} O 1j L Lol
0 5 10 15 20
dv  (V/ns)
< moins performant dt

Fig. IV3-9. Fonction d'appartenance de dV/dt.

Cette fonction a été obtenue en calculant tout d'abord les valeurs des fronts de tension dV/dt minimum
et maximum a partir de l'intervalle de la résistance de grille Rg. Puis, la régle de performance sur le
front de tension a été décrite par une forme de fonction que nous avons choisie lin€aire entre ces deux
valeurs, la préférence la plus importante étant choisie pour la valeur la plus élevée du front de tension et

la préférence la moins importante pour la valeur la plus faible.

c12) Résistances de polarisation R1 et R2

Les résistances R1 et R2 sont définies par un intervalle de valeurs. La représentation est alors celle de
la Fig. IV3-10.
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fonction -
d’appartenance -
0.8 F
0.6 f
0,4 [
02k

0 - RN ' [ b1 R

0 2000 4000 6000 8000 10000 12000

Résistances R1 et R2 (Q)
Fig. IV3-10. Fonction d'appartenance de R1 et R2.

cl3) Capacités parasites piste-plan de masse

Les capacités parasites ont été définies par les données suivantes:
- une valeur optimale,
- une valeur minimale,
- une valeur maximale,
- "la capacité ne doit pas étre trop faible afin de permettre une connexion aisée",

- "la capacité ne doit pas étre trop importante afin de limiter 'encombrement du circuit”.

Par exemple, pour la capacité Cpl du schéma de la Fig. IV3-7, sa description est représentée par la
fonction d'appartenance de la Fig. IV3-11.

fonction .:.
d’appartenance ~ F A
0.8 E
0,6 - / \
0,4 |
02 Ef N\
ok e X , . | Capacité piste-plan de massc

0 500 1000 1500 2000 Cpl (pF)

A
]
cdblage plus délicat | encombrement plus important

«— —5

{

valeur optimale,

Fig. IV3-11. Fonction d'appartenance de la capacité piste-plan de masse.

On remarque que la pente de la partie gauche de la courbe est plus importante que celle de la partie
droite car on considere que la premiére contrainte (associée a la partie gauche de la courbe) est plus
contraignante que la deuxieme contrainte (associée a la partie droite). Ainsi, pour une méme variation
de valeur de la capacité, 1a préférence reste plus importante dans la partie droite de la courbe que dans
la gauche.
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1V.3.2.c2) Stratégie

Dans le but d'obtenir des valeurs discrétes pour les données, la méthode choisie consiste a vérifier les
régles de bon fonctionnement en partant du choix le plus optimal des données. Si ces régles sont
respectées, la résolution du probléme est terminée et les valeurs des données seront optimales. En
revanche, si ces régles ne sont pas respectées, le choix des valeurs des données sera remis en cause en
considérant les données par ordre décroissant de priorité. La méthode est ainsi schématisée par la Fig.
Iv3-12.

( Choix des données)‘ 1

Remise en cause du choix pal
ordre décroissant de priorité

Vérification des régles da non f
bon fonctionnement J

oui

FIN
Fig. IV3-12. Méthodologie pour la résolution du probléme.

La condition de bon fonctionnement peut s'écrire:

Crl Ce dv . )
i+ C2+ Cr3+Cp+Ce dr M (IV3-4)

avec: Cp = ZCpi = Cpl+Cp2+Cp3+Cp4+Cp5+Cpb

En négligeant la somme Cr1+Cr2+Cr3 devant Cp+Ce, 1'équation (IV3-4) s'écrit aussi:

Crl Ce dV
Cp+Ce dt

<il (IV3-5)
Dans un premier temps, nous choisissons d'agir sur le terme Cp car l'obtention de sa valeur optimale

ne constitue pas notre priorité par rapport aux autres données. L'équation (IV3-5) devient alors:

cp>lte d¥_ce (IV3-6)

Il en est de méme pour les deux autres victimes Crl et Cr2.

Toutes les valeurs des données autres que Cp (résultant de la somme
Cpl+Cp2+Cp3+Cp4+Cp5+Cp6) sont choisies optimales. Il est possible de calculer le terme de
droite de I'équation (IV3-6).

_Crl Ce dV _
K1 == @ Ce avs-7

Les deux autres termes K2 (associé€ a Cr2) et K3 (associé a Cr3) sont calculés de 1a méme facon.
La fonction d'appartenance de Cp est obtenue en additionnant les fonctions d'appartenance de chaque
Cpi. Cette fonction est représentée Fig. IV3-13 ainsi que les trois valeurs particulieres K1, K2 et K3

associées a la régle de bon fonctionnement.
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fonction
d’appartenance 1 |
0.8 E
0,6
o-coupe 04
0,2
0 Cp (pF)

/
, %
0 z?oo 4000 foo /Txooo 10000

K1 K2 K3
Fig. IV3-13. Fonction d'appartenance du terme Cp.

La condition de bon fonctionnement s'écrit:
Cp>Kl,
Cp>K2,
Cp>K3, (Iv3-8)

On voit donc sur cette figure qu'il est nécessaire de choisir le terme Cp entre les valeurs K3 et 9600 de
facon a respecter la condition de bon fonctionnement pour chacune des victimes.

Ce terme Cp représente une somme. Il faut alors répercuter le choix effectué sur chacun des éléments
Cpi qui constitue la somme Cp. Pour cela, la valeur limite admissible pour Cp (qui est ici K3)
détermine une o-coupe nous permettant de remonter aux capacités Cpi. La Fig. IV3-14 montre la

facon de déterminer la valeur choisie pour Cpl a partir du diagramme de la Fig. IV3-13.

—

A 4
Tr'l]ul TITVITITT
M

X
[N

I:flllilll:ll(l,:!l O Ll L 1 'N"

0 4000 BO00 1040 2000

©p (bF) Cpl (oF)
(limite)

Fig. IV3-14. Choix de la valeur de Cpl.

F

La résolution du probléme est ainsi terminée. Nous obtenons alors les valeurs des données utilisables
pour la conception technologique. Dans notre cas, les valeurs sont optimales pour toutes les données
exceptées pour les capacités Cp1,Cp2, Cp3, Cp4, Cp5 et Cp6. Pour ces dernicres données, le
coefficient de confiance montré dans la Fig. IV3-13 est relativement faible (0.38). On peut augmenter
ce coefficient de confiance si l'on accepte de diminuer celui de certaines autres données. La stratégie
devient alors plus complexe et demande par exemple de définir un coefficient de préférence d'action
pour chacune des données.

Ces données technologiques ne constituent pas un optimum mais une solution possible par la méthode

159



Chapitre IV applications et perspectives

décrite. Ces données peuvent ensuite étre intégrées pour la conception technologique. En particulier,

les longueurs de pistes autorisées se déduisent des capacités parasites limites.
1V.3.2.d) Conclusion

La manipulation de regles et de données floues est extrémement délicate et peut étre effectuée a l'aide
des concepts du flou.

D'autres régles demandent a étre intégrées afin de cerner plus finement la conception technologique
des convertisseurs statiques. La maitrise de ces régles et de 1'outil de résolution par les techniques du
flou est susceptible d'apporter de nombreuses solutions pour la conception technologique des

convertisseurs statiques.

1V.3.3 Contraintes sur la Géométrie

1V.3.3.a) Introduction

A partir de modeéles simples, des solutions 2 l'interaction puissance-commande ont €t€ proposées. Ces
solutions concernent une action sur les trois composantes du processus de l'interaction puissance-
commande deés la phase de conception technologique du convertisseur statique. Ces trois composantes,
la source, la victime et le chemin, font parties intégrantes du systéme et participent a ses performances,
son coflt... La gestion de ces trois modes d'action distincts pourrait étre effectuée grace a l'utilisation
des techniques du flou comme le montre I'exemple du paragraphe IV.3.2. Mais jusque 13, ces actions
concernent les modeles du systéme et non pas sa réalité physique. Aussi, il est nécessaire de définir

des contraintes non plus sur les modeles mais sur la géométrie elle-méme.

IV.3.3.b) Apercu des contraintes géométriques

Afin de repérer les problémes a venir, un bref apergu des contraintes sur la géométrie du convertisseur

statique est proposé selon les trois modes d'actions envisagés.

IV.3.3.b1}) Source

En ce qui concerne les couplages capacitifs et inductifs, nous avons vu que les sources de
perturbations sont le fait de fronts en tension et courant provoqués par la commutation des
interrupteurs de puissance. Ces fronts dépendent fortement de la résistance de grille pour un transistor
a grille isolé. Le choix de cette résistance s'avére par conséquent le moyen d'action privilégié de la
source de perturbation. Le lien entre le composant "résistance de grille" et son modele ne pose aucun

probleme car la relation les liant est entiérement bijective.

160



Chapitre IV applications et perspectives

1V.3.3.b2) Victime

La victime de l'interaction puissance-commande est un composant actif bas-signal de la commande.
Par rapport aux perturbations, elle est caractérisée par sa sensibilité. Une fagon d'agir sur la victime est
de choisir un composant moins sensible ou un courant de polarisation plus important. La

représentation physique ou géométrique de ce choix ne pose pas de probleéme.

1V.3.3.b3) Chemin

Dans notre étude, le chemin de perturbation est dii aux capacités parasites entre les pistes et le plan de
masse, et aux mutuelles entre boucles de pistes. Des contraintes garantissant le fonctionnement correct
du convertisseur statique ont été proposées sur ces capacités et mutuelles. Ainsi, on obtient des
contraintes sur les modeles du chemin mais pas encore sur la géométrie.

En ce qui conceme les capacités parasites pistes-plan de masse, des formulations relativement simples
permettent de définir des surfaces ou des longueurs maximales de pistes de circuit imprimé. L'étude
du paragraphe IV.3.1 illustre ce retour a la géométrie. Cependant, le positionnement des pistes et
l'implantation des composants est laissé a 1'appréciation du concepteur.

En ce qui concerne les mutuelles entre boucles, la formulation permettant de calculer la mutuelle en
fonction de la géométrie des pistes existent mais n'est pas bijective. Aussi, il semble tres délicat de
proposer une géométrie en fonction de la valeur limite de la mutuelle sans effectuer des boucles de
calculs.

La mise en place de contraintes sur la géométrie a partir des contraintes obtenues sur le modele semble

actuellement difficile. Une solution intermédiaire peut cependant étre proposée.
IV.3.3.c) Solution intermédiaire possible

Cette solution qui mériterait d'étre étudiée de fagon plus précise reste toutefois intermédiaire car elle
nécessite encore l'intervention d'un concepteur confirmé de circuit. Cette solution consiste & intégrer
les conditions de fonctionnement correct vue de l'interaction puissance-commande dans un logiciel de
dessin de circuit imprimé du type ORCAD. L'intégration de ces conditions ainsi que des formulations
simples relatives a la commutation des interrupteurs de puissance permettrait le calcul en temps réel
des fronts de tension et courant de la source ainsi que des contraintes. Une indication pourrait ainsi
€tre proposée au concepteur sur les performances de son circuit et sur les zones de sécurité ou de
liberté de conception en terme de couplages.

Une simulation fine pourrait ensuite &tre effectuée a la suite du dessin des pistes et de 1'implantation
des composants a 1'aide de SPICE qui aura été couplé 8 ORCAD au préalable. Les modeles de la
connectique seraient cré€s dans SPICE de fagon informatique 2 partir du dessin des pistes.

Cette étude demande un investissement lourd mais les moyens actuels & notre disposition permettent

de 'envisager.
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L'objectif de cette these €était de déterminer les différents cas de figure (implantation-commande-
puissance) qu'il conviendrait d'éviter lors de la conception eu égard au choix d'une technologie
particuliere d'implantation: le SMI ou le circuit imprimé. L'unique facon de présenter ce type de
résultat s'avere étre la rédaction de régles de conception utilisables simplement dans le but de guider le
concepteur dans son implantation de maniére a minimiser l'interaction puissance-commande au sein

d'un convertisseur statique.

Etant en champ trés proche, les champs perturbateurs laissent facilement apparaitre leur prédominance
(magnétique ou électrique). Il a ainsi été possible de décomposer les probléemes d'interaction
puissance-commande selon les criteres CEM:

- couplage par impédance commune,

- couplage inductif,

- couplage capacitif.

Pour chacun des types de couplage, nous avons développé des modeles simples permettant de
représenter de facon pertinente le processus de perturbations pour chacun des éléments de ce
processus:

- source (dl/dt, dV/dt),

- chemin (connectique),

- victime (électronique de commande bas signal).

De nombreux modeles relativement fins existent vis-3-vis de chacun des protagonistes (source,
chemin, victime), mais leur complexité ainsi que leur manipulation sous forme de boites noires ne
permettent que d'accéder a la simulation fine du convertisseur. A partir de la simulation fine, il est
extrémement difficile de séparer les phénomenes origine du dysfonctionnement global que I'on ne peut
que constater. Il est donc encore plus difficile d'agir sur les parameétres fondamentaux qui régissent

chacun des phénomenes.

C'est la raison pour laquelle nous avons été amenés a développer une méthodologie permettant de
conduire a I'élaboration de régles de conception. Son principe consiste a inverser le déroulement de la
simulation afin de déterminer des contraintes sur la technologie & partir de critéres sur le
fonctionnement du convertisseur. Pour effectuer cette "simulation inverse”, il est nécessaire de
modéliser non plus chacun des éléments mais I'ensemble du processus de l'interaction puissance-
commande. Le modgle doit rester suffisamment simple pour pouvoir étre inversé et permettre alors de

déterminer des contraintes en fonction de critéres.
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Ainsi des travaux continuent dans cette philosophie, couplage par les alimentations (caractérisation des
transformateurs), mise en paralléle de composants semi-conducteurs, en tenant compte a la fois de
l'aspect €lectrothermique et connectique, mise en paralléle de condensateur, dimensionnement des

amenées de courant, étude de la perturbation de circuits spécifiques de commande ...

Nous pensons que ce travail représente seulement un défrichement dans le cadre de la conception des
convertisseurs statiques sous l'angle de l'interaction puissance-commande. Loin d'étre achevé
cependant, il offre nous I'espérons, une méthodologie, en cours de validation, qui pourrait étre utile
dans l'intégration d'autres criteéres tels que CEM rejetée sur le réseau ou rayonnement, pertes,
thermique, rendement, etc... lors du processus de conception d'un convertisseur d'Electronique de

Puissance.
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ANNEXE A

Propagation de la perturbation par couplage inductif

Modele:

C1 = capacité dynamique de la joncﬁon base-émetteur de T2 (C1=25.4 pF pour un 2N2222A)
C2 = capacité dynamique de la jonction base-collecteur de T2 (C2=7.7 pF pour un 2N2222A)

Conditions initiales:

Phase 1:

Conditions initiales: Vi=0

Fin de phase: V1=Vth=07V
temps de phase: t1=0
Phase 2:
Conditions initiales: V2=E
Vgs=E
Fin de phase: Vgs = Vgsa (0<Vgsa<E)

évolution de V2:
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E . _E-Vth

12
K2 R%iVZ
2=-C2 —
2 G 2=-C
1
Vth TVZ
. i2-t . R
Soit: V2=—~CT+E jusqu'a V2 = 0 lorsque
cta= VM Ry
E
-V —Vth
D'ot: Vom=E- & ﬂ”t+mgmy(E -h—mﬂ
T2 T
Osit<ta
Avec: ot ta) = Isit>ta
T,=R2-C2
donc: V2m = E_ E-Vih -(1 —e_p'ta)
p T, - p2

évolution de V3:

Le push-pull est un suiveur, donc: V3 = V2.

évolution de Vgs:

& — V3 =Vgs+Rg-ig
| ig=Cgs-p-Vgs—-Cgs-E
Vgs
dot: Vgs=E + V4(t) — ¢(t, ta) - V4(t—ta)

E-V _t
avec: V4(t)=- p th'(‘c(,-e /Cg+t-—’cc)
2 o o

et: T,=Rg-Cgs
o

t2 est tel que: Vgs(t2) = Vgsa.
L'obtention de t2 se fait numériquement par MATHCAD.
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Phase 3:

Conditions initiales: V1i=Vth=07V

Fin de phase: Vi=0
temps de phase: t3=0
Phase 4:
Conditions initiales: V2 =0
Vgs =Vgsa
Fin de phase: Vegs=E
E
évolution de V2. R3
i €2 5
T T > =-R3-i2+V2
0 V2
-i2=C2-p-V2
V2= E
avec: T,=R3-C2
_t
donc: V2=E- (1 —-€ /54)
évolution de V3:
V3i=V2
évolution de Vgs:
ig Rg
. | V3 =Vgs+Rg-ig
V3 T Cgs"l" TVgS ig=Cgs-p-Vgs-Cgs- Vgsa

Vgsa Vgsa N E
p p(+tgp) p(l+14p)(1+14p)

14.6'—%4_1‘(:"3_%(5

Tg—Ty

Vgs =

_t
Soit: Vgs=Vgsa- e /fg+E- 1+
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ANNEXE B

Propagation de la perturbation par couplage capacitif

Modele :

.
I 5o

Conditions initiales:

V1=Vth1 =07V
V2=0
V3=E
V4=E
V5=E

Phase 1:

Conditions initiales: V1=Vthl1=0.7 V.
Fin de Phase: Vi=0V.

Modele :
E _1,.
—lp_P+11

il=ClpV1-Cl Vthl

E/R1 E I
Clle-:Cl Vthl +§1—p—f)'

i _ Vthl E_ I
I TVI V= *Ricip Cp

) _ E __ I
On adonc: V1 =Vthl +(R1 ol Cl)t
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Dot le temps t1 de la phase: tl

Phase 2:

Conditions initiales: VI1=0V,
V2=0V.

Fin de Phase: V1i=Vth2=-8 V.

Modele :

irl=1+1l +i12
ir2+i2=i13+14

i0=C2 i1 __C2 2+
R1 12--CI 1l 34 Ca (ir2 +1i2)
- C3+C4 C2 5 _ C2
1 2=mm+ci+ca 1 U mrcireg 2
Application numérique:
Cl1=C3=254pF
C2=C4=77pF
Soit: 12=0.2611 - 0.2 ir2
etir2>0 car 0.7<V2<-8 et i2=E=72
donc 12 <<il.
On peut donc découpler le modele.
D'oti le modele simplifié suivant:
E
Rl irl =il + 5
irl VI+RI-irl =&
i \i1=C1~p-V1

of

C1

___E-RII
VI=Sad+RIClp)
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Soit: V1 =(E—-RI1I)- (I -e Ric)
CRLCL RII-E
2 =RI-Cl- In(gg )

I-E + vth2
Et
E
12+1ir2=13 +14
N E-va+r2-in2
c2 @2 4 V1=V2+V3
— ig im 2=C2-p-V3
V3 13+14=(C3+C4)-p-V2
A2 V2 _" Cc3 _l_ C4
Vo = E  R2-C2-(E-RI1-1)
“p-(I+1,p) (1+7p) - (1+1y,p)
Yy oV
Soit:  V2=E-(1-€7)+R2C2(E-RID) St —
avec: 7, =RI1Cl1
1,,= R2 (C2 + C3 +C4)
On peut alors calculer:
V20 = V2(£2)
Phase 3:
Condttions initiales: V1=V20,
Fin de Phase: V2=Vthl1 =0.7 V.
E Modele :
R2
ir2
1 1 1 L-v2+r2-in2
T ol el |7 |i2=(C2+C3+C4)pV2-(C2+C3+C4) V20

V20 E-V20
V2 = +
P "p-(1+1p)
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avec: T;=R2-(C2+ C3+ (C4)
Soit: V2=V20+(E-V20)-(1-¢e ")

Etle temps t3 vaut alors: t3 =1, - ln(E V20)

—vthi
Phase 4:
Conditions initiales: V3 =E,
Fin de Phase: V3i=0.
évolution de V3. E
R2 R3
.. Cd _E_ Vihl
14 p p +R2-14
T ]‘ i4=C4-p- (AL _v3)y_ca. (vini -E)
V4 =Vthl V3
__(E-Vithl) E
Vi=-RoTca TP

. E — Vthl
Soit: V3 =E - 25 ca b

EtI'évolution de V3 s'arréte lorsque V3 =0, c'est a dire lorsque: t=ta=

Soit I'équation modifié de V3 pour tenir compte de cela:

4 4

Vim=Eg- E=Vthl “TVthl S+ (L, ta) - (—~—~—E = Vthl . (t-

Avec: 17,=R2 C4

Osit<ta
t,ta) = .
o(t, ta) Isit=>ta

Donc:  Vam=5 - E=VOI (1 _ o)

évolution de V4:

Le push-pull est un suiveur, donc: V4 = V3m.
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évolution de Vos:

V4 =Vgs+Rg-ig
ig=Cgs-p-Vgs—-Cgs-E

CgsT

| Ahe

D'oti: Vgs=E + V5(t) — ¢(t, ta) - V5(t —ta)
avec: V5(t) =- E;Twh—l— . (rg e Mgt — rg)

4

et: T,=Rg - Cgs

et: t5 est tel que: Vas(t5) = Vgsa
L'obtention du temps t5 est faite numériquement par MATHCAD.

Phase 5:

Conditions initiales: V1 =Vth2=-8YV,
Fin de Phase: Vi=Vthi=07V.

Modéele :

E
R1
. E _RI-ir1+ V1
irl p
I irl=(C1+C2)-p-V1-(Cl+C2)-Vth2
V1
Cl | Czl
V1

—Vth2  _ (E-Vth?)
P p-(1+15-p)

avec: Ts = R1 (Cl1+ C2)

Soit: V1 = Vth2 + (E - Vth2) - (1 _e Vrs)

» . 5= . mE=Vi2
D'ot le temps t5: t5 =T, ln(E_Vthl)
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Phase 6:

Conditions initiales: V2 = Vthl,
Fin de Phase: V2=0.
Modeéle :
E
R1
C2

il
V1 =Vthl fVZ

D'out I'expression de V2:

t6==Ythl _ pi.

E_pq i, Vihl
p—-Rl 12+ P
12=c2-p-(V—gi_V2)

Vthi E - Vthl
V2= —
P R1-C2- p2

- E - Vthl |
V2= Vil - E=YBL - ¢

Et le temps t6 vaut: = E ViR
Phase 7:
V3 =0,

Conditions initiales:

Fin de Phase: V3=E

évolution de V3:

E
2
_ii__i4
S

Onadonc: V3=E- (l - e*Vﬁ)

évolution de V4.

V4=V3

%:—R3-i4+V3
~i4=C4-p-V3

E
Vi=— B
p-(1+7T,-p)

avec: T;=R3C4
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évolution de Vygs:

Conditions initiales:
. Rg

ig D"
V4 Cgs—l‘ T

Vgsa

Ves

Vesa

Vgs = Vgsa.

V4=Vgs+Rg-ig

{ig =Cgs-p-Vgs—Cgs- Vgsa

E

Vgs =

Soit: Vgs=Vgsa-e /u+E-[1+

- +
Pop(+t,p p(+1p (+1,p)

T7 . e_y‘t7 — Tg . e—y‘tg

T,— T,
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Influence de I'interaction puissance-commande sur le fonctionnement des convertisseurs
d'électronique de puissance : simulation fine, recherche de régles de conception.

L'électronique de puissance a connu un développement important en grande partie grice a des
améliorations technologiques conséquentes sur les composants actifs de puissance mais aussi sur les
techniques de cablages. Les performances ainsi acquises en terme de puissance volumique se paient
malgré tout par des problémes de compatibilité électromagnétique apparaissant au sein des
convertisseurs statiques. Ces problémes se traduisent avant tout par une interaction entre la partie
puissance et la partie commande du convertisseur. Au lieu de résoudre ces problémes une fois le
prototype effectué, il est souhaitable de les considérer dés la conception.

Le processus de l'interaction puissance-commande est mis en évidence par une décomposition
désormais classique: source, chemin et victime. Chacun de ces éléments est ensuite modélisé. Il est
ainsi possible d'effectuer une simulation fine des convertisseurs statiques qui intégre les éléments
parasites introduits par le caractére non idéal des différents éléments. Si la simulation fine est un
objectif important, elle ne permet cependant pas de dégager des régles de conception. En effet, dans le
processus de la simulation fine, on part de données technologiques (telles que la géométrie du circuit,
le choix des composants actifs...). Ce type de données est mis sous forme de modéles dont le
comportement temporel est issu de la simulation.

La méthodologie consiste, a partir d'un critére de bon fonctionnement et en s'appuyant sur la
simulation fine, d'obtenir des contraintes sur certains des parametres des modeles. Ces contraintes
constituent en fait des régles de conception qui peuvent étre ensuite insérées dans un systéme expert.
Cette méthodologie est ici appliquée pour tenter de résoudre certains problémes d'interaction
puissance-commande dans les convertisseurs statiques. Cette opération est possible par I'élaboration
de modeles inversibles donc simplifiés du processus de l'interaction puissance-commande. La
recherche de régles de conception selon d'autres critéres que l'interaction puissance-commande est
aussi envisageable a l'aide de cette méthodologie.

Influence of the power-control interaction on electronic power
converter operation : fine simulation, research for design rules.

Power electronics has been increasly developed because of important technological improvements on
power components and connecting technics. The counterpart of this gain in efficiency are
electromagnetic compatibility problems induced in power static converters. These problems are
interpreted as an interaction between the power circuit and the driver of the converter. Instead of
solving these problems after the prototype realization, it is desirable to take them into account from the
design phase.

The power-control interaction process is put in obviousness by the common decomposition: source,
path and victim. Each of these elements has been modeled. It is then possible to perform a fine
simulation of static converters which integrate parasitic components of the technology. The fine
simulation is an important aim but it doesn't allow the determination of design rules. Indeed, in the
simulation process, the technology (like circuit geometry, choice of components...) is an input
parameter in model form which the temporal behaviour comes from simulation.

The methodclogy consists in obtaining constraints on model parameters from a correct operation
criterion and with the help of the fine simulation. These constraints constitute technological design
rules which can be inserted in an expert system. This methodology is applied here to solve problems
of power-control interaction. This operation is possible with the elaboration of reversible models of the
power-control interaction process. The establishement of design rules, according to other criterion than
power-control interaction, is possible with the help of this methodology. :

électronique de puissance convertisseurs statiques compatibilité électromagnétique
interaction puissance-commande modélisation simulation conception



