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Introduction Générale

Introduction générale

Dans ledomaine de I'électronique de puissance les compe®sami conducteurs jouent
le réle d'interrupteurs fonctionnant entre dewat®t’état bloqué et I'état passant. Ainsi les
caractéristiques importantes de ces dispositif$ lsotension blocable, le courant passant la
chute de tension a I'état passant, le temps etpde®s de commutation.les applications de
I'électronique de puissance imposent des bes@m®hposants dans une gamme de tensions
blocables allant de 30V pres de 100V pour un alile courant jusqu’a 200A [1].

Les transistors bipolaires ont été, pendant desbneuses années les principaux
composants actifs utilisés en électronique de poiss L'évolution de la technologie des
circuits intégrés MOS a permis, dans les annéede7dgveloppement considérable des
familles MOS de puissance par rapport aux transistopolaire, les transistors MOS

présentent un certain nombre de propriétés inténéss pour les applications de puissance :

» En l'absence des phénomenes de stockage liés iffusiah de porteurs injectés ils
sont rapides avec un temps de commutation de &atddrla centaine de nanoseconde.

» Leur impédance d’entrée est trés grande en baégeeince et ils peuvent alors étre
commandés directement par des circuits intégrésfadde puissance qui sont
également beaucoup plus simple a concevoir.

> lls sont tres stable thermiquement car le coefficte température du courant de drain
a tensions de grille et de drain imposée notamrfiénd celui de la mobilité de

porteurs est négatif.

Cette derniere propriété est tres importante cadlt qui permet de réaliser de
composants de fort calibre en courant par la miseparallele d’'un grand nombre de
transistors MOS élémentaires plusieurs centainesitliers intégrés dans un méme cristal,
sans gue se posent des problemes particulierspdetitéon des courants ou d’instabilité

thermique latérale.

Cependant, pour les applications hautes tenswirdmsistors MOS sont handicapés
par une résistance a I'état passant donc une dawiteension importante par rapport au
transistor bipolaire en raison de I'épaisseur deolae volumique qui doit étre suffisamment
grande pour supporté la tension blocable, le comi@entre la résistance a 'état passasi R
et la tenue en tensiongy étant le probleme le plus important pour un cosapd de

puissance [1], il est apparu que pour les apptioatihaute tension, le transistor MOS ne
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pouvait supplanter le transistor bipolaire, c’estifguoi des recherches on conduit, pour des

applications a la naissance des familles MOS bigotiu type IGBT ou thyristor MOS.

Les aspects thermiques dans la conception destsie puissance méritent souvent
autant d’attention que les aspects purement éjeetrcar la température de fonctionnement
des composants a une influence directe sur leuastésistiques statiques et dynamiques.
Rappelons d’autre part que d’'un point de vue thguenile transistor MOS de puissance

présente deux propriétés essentielles [2] :

» Inexistence d’un point chaud.

» Quasi-uniformité de la température de cristal.

Ceci est di au fait que le courant est controldgmporteurs majoritaires, « en effet le
coefficient de température du courant du drainniidamment a celui de la mobilité des

porteurs est négatif »

Le mode d’évolution avec la température des pamamgthysiques des transistors de
puissance a déja été d’'écrit auparavant [3], ntlaesacependant rappeler ici ces lois et en
déduire un modéle analytique applicable aux cas ttaasistors MOS de puissance, nous
allons également traduire ce modéle en langageitcafin de compléter le modéle SPICE

congu précédemment et qui ne tenait pas compte teéenipérature.

Objectifs de I'étude

Dans ce mémoire, nous proposons une modélisativrcatevertisseurs basse tension
destinés aux applications de puissance. Ces c@ssarts sont alimentés sous une tension de

20V et utilisent des transistors MOSFET comme commutate

Le premier chapitre expose le contexte et les engmonomiques et technologiques
du développement de composants haute tensionnéestux applications de gestion
d'énergie des convertisseurs. Dans un deuxiemesterops décrivons la technologie CMOS
0,35um analogique de FAIRCHILD dédiée a ce typppiieations, Nous analysons ensuite
les paramétres critiques pour le rendement en gnissde ce type de dispositifs, au travers
de l'analyse des différentes contributions auxegeiténergie.
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Le deuxieme chapitre est consacré au transistor ME@Sspécificités des composants
destinés aux applications basse tension, ainsinqoiodéle de ces transistors prenant en

compte leurs différents régimes de fonctionnement présentés.

Le troisieme chapitre sera consacré a la moddisdtiermique du MOS. Le modéele
proposé sera compatible avec le simulateur deiti8RICE. En effet, un nouveau modéle
SPICE sera proposé utilisant un nouveau formalidmeyénérateur de courant de drain et
permettant de décrire avec plus de précision lepootement thermique du MOS dans toutes
ses régions de fonctionnement (zone ohmique et densaturation). Le nouveau modéle
obtenu permet de décrire d’une fagon satisfais@ntemportement statique et dynamique du
composant. Ce modéle sera ensuite vérifié et valilde circuit d'attaque de grille a courant

constant (“gate charge”).

Enfin, le quatrieme chapitre met en ceuvre les nesd@btenus pour démontrer
lintérét de la simulation dans une démarche deception en électronique de puissance,
notamment en terme d’analyse, une conclusion gkEnémamec quelques perspectives

clétureront ce mémoire.



CHAPITRE |

CONTEXTE DE L’ETUDE




Chapitre | Contexte de I'étude

[.1 Introduction

Dans ce premier chapitre, apres avoir évoque [#ératits enjeux économiques et
technologiques du marché des composants de pugssatmment pour les systemes portables,
nous effectuons une présentation de la techno@gi®S 0,35 pum [4], technologie d'accueil des
composantes hautes tensions étudiés et développssd travail. Les différentes architectures
MOSFET sélectionnées sont ensuite décrites. Laiafer partie du chapitre présente les
principaux caracteres physiques prés en comptedioita modélisation et de I'optimisation de

ces architectures, ainsi que les criteres de méiiiges dans le cadre de I'étude.

[.2. Enjeux

[.2.1. Contexte économique

Le marché des semi-conducteurs est en croissangétpelle d'année en année (de
l'ordre de 3%) et a atteint un devenu de 182 @iki de Dollars en 2003. La figure 1

montre la segmentation des revenus par type dkiipgo

@ capteurs et acticnneurs

| apfigus

O composants discrets

O Circuits integres
analogigues

| Circuits intégrés logigues

O Circuits intégrés memoire

H MiCro-ompoasants

Fig. 1 : répartition des revenus de la microéleaigue par produits [5].

Le marché des semi-conducteurs est partagé enegggtteurs principaux que sont
les microcomposants, les circuits mémoires, lesudis logiques et les circuits

analogiques. Les circuits analogiques représediéit des revenus mondiaux, soit
un total de 32 B$. C'est un marché capital poudilésrentes entreprises concurrentes
gue souhaitent se hisser au sommet de la hiéraraineiale. Si I'on se focalise sur les
produits analogiques, on peut constater sur lardigique 30 % des produits sont

destinés aux applications portables.
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Oindustrie

B Réseaux sans fils

O Reseaux filmires

O Produits grand Public
B Ordinateurs

O Avtomobile

Fig. 2 : Répartition des revenus des circlatsalogiques par secteurs [5]

Le secteur technologique des applications portadgbgsmrait donc comme un secteur clef du
développement des circuits analogiques. Comme Hrmta figure 3, STMicroelectronics se
situe en téte des ventes de produits analogigues Texas Instruments. Pour rester
compétitives, les  sociétés doivent continuer aebipper de nouvelles solutions

technologiques plus performantes et moins colsqusar ces applications.

& Matsushita

M Maxim

O Mational Instruments
O Phillips

W Analog devices

A Infineon

H STMicroslecronics
O Texas Instrument

W autres

11%

id: 3 : Parts de marché des circuits analogiquds [5

[.2.2. Contexte technologique

A titre d'exemple, citons quelques exemples I'apibaportables : ordinateurs,
téléphones, PDA, pagers, lecteurs MP3, minidisga&s, de maniere générale, ces appareils
voient leurs fonctionnalités, leur qualité d'ifaee et leur temps d'autonomie augmenter, alors
gue leur poids et leur taille diminuent continuslét. Cette course a la miniaturisation passe
par une intégration toujours plus poussée desreliffés fonctions selon une « roadmap » en

accord avec I'évolution des procédeée lithogramsdtigure 4). Il est cependant nécessaire de
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prendre en compted'autres facteurs limitant la miniaturisation comiaenise en boitier pi

exemple. Enfin, comm@ous I'avons vu précédemment, le colt doit s faible possik

Moore’s Law

1 Billion
Transistors

3 g
1,000,000 .
) = __,,..--"'"“'. 203
100,000 Pentium®4 Prncussar‘_/x"

Pentium® Il Processor g ot
J Pentium® Il Processor

b - S
Pentium® Processor _#-"h- Pentium® Pro Processor
F
1,000 o

_— i486™ Processor
100 9 i386™ Processor
- 80286
10 BOBE

10,000

- : : I S——
'85 '30 '95 '00 '05 10 "5
Source: Intal
The Number of Transistors Per Chip
Will Double Every 18 Months

Fig.4 : Laloi de MOOR [5]

[.3. Les applications interrupteur

Dans ce paragraphe, nous détaillons le cahier desges des composants
puissanceutilisée en mode interrupteur, puis nous analysongine des différentes pert

de puissance aein de ces composar

[.3.1. Cahier des charge:

La figure 5 donne les caractéristiques d'un compaséerrupteur idéal : coure |-

nul a I'état OFF, tensiow,, a I'état ON nulle, capacité et temps de commutatids
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ON * Resistance ON (&) = 0Q.
OFF » Tension de claquage infinie en mode OFF.
e lopr=0A.
v * Von=0V.

 Capacité =0 F.

* Le temps de commutation nulle.

Fig. 5 : Caractéristiques du composant interrupteiégal

Pour s'approcher au mieux d'un commutateur pakésitcaractéristiques des composants de
puissance utilisés en interrupteur doivent done lés suivantes :
 Faible courant de fuite a I'état OFF.
» Faible tension a I'état ON afin de limiter lagaance dissipée, soit faibleR
 Temps de commutation faibles. Cela permet ietilies composants a des fréquences
plus élevées.
* Bonnes possibilités de blocage en direct et @arge. Cela permet de minimiser la
nécessité de mise en série de plusieurs élémentpliquant le contréle et la protection
des interrupteurs.
» Forts courants a I'état ON. Dans les applicationsurants forts, cela diminue le besoin
de connecter plusieurs éléments en paralléle.
» Faible puissance nécessaire pour le contréla derhmutation.
» Possibilité de supporter simultanément de foagrants et de fortes tensions lors des
commutations. Cela peut permettre d'éviter d'aveaours a des circuits d'aide a la
commutation.
» Possibilité de supporter dimportants surcaisran surtensiondi/dt et dv/dt Cela permet

de s'affranchir de I'utilisation de circuits limits.

1.3.2. Pertes d'énergie et rendement

Dans cette partie, nous analysons les diftése contributions aux pertes de
puissance en charge dans un composant de puissanamode interrupteur. Une
configuration fréeguemment rencontrée en électranide puissance est l'alimentation d'une

charge inductive par un composant de puissancagaenutation. Pour illustrer les pertes
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dans une telle configuration, nous allons utiligecircuit équivalent de la figure 6 [6]. Le
composant de puissance est modélisé par un intetnypga charge inductive par une source
de courant continuk,, et parallele avec une diode

idéale.

idcale

)

Fig. 6: Schéma électrique modélisant un interruptparfait alimentant une charge

inductive.
Lorsque linterrupteur est fermé (état ON), le eotif,, circule a travers l'interrupteur car la
diode est polarisée en inverse, dope I, Lorsque linterrupteur s'ouvre (état OFF), la
diode est alors polarisée en direct, le coutgptircule dans la diode et le courapest nul.

La tensionV; aux bornes de l'interrupteur devient égale ansive d'alimentatioiv,.

[.3.2.1. Pertes par commutation

Les commutations OFF- ON et ON- @R commutateur sont déclenchées par un
signal de commande de fréquerice 1/T, appliqué sur I'entrée de contréle du composant.
La figure 7 illustre les variations temporelles ldest v; lors des commutations dans le
cas idéal d'un interrupteur parfait. La puissamstantanée dissipge = v; i; est nulle.

Un composant de puissance réel présente une rnemstdimiqueR,,. Lorsqu'il est dans
I'état ON et parcouru par un courdgy, la tension a ses bornes ¥st = R,y lon. COuplé & une

charge inductive, I'établissement des courantseptésun régime transitoire. La figure 7

schématise les variations temporellesdeti; lors des commutations.
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Signal de commande

Vi | t
1I""II-:I
OFF OFF
ON
0
IT - t
|CN
ON
) OFF OFF

Fig. 7 : Evolution de V et | en fonction du terdpsis le cas d'une commutation idéale sans

Signal de commande

dissipation de puissance.

1 N Ts
td[0=F:|
= >
(o) t
Vi " \
Vy —
OFF i OFF
ALY — s E oN
‘ e = ,
. R : |
Lo |
i
' ON
OFF ! OFF
: o T v
' ton

Fig. 8: Evolution de Yet k en fonction du tempdans le cas d'un commutateur réel [6].
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a) Ouverture

Durant la commutation OFF-ON, I'établissement durant s'effectue avec un temps
de retard (delaylyon) suivie du temps de montée (risetime) du coutaritorsque le courant
loy Circule entierement a travers l'interrupteurdiade devient polarisée en inverse et se
blogue; la tension aux bornes de l'interruptewtela sa valeu¥,, dans un intervalle de
tempstfv (forward voltage) Des niveaux de tension et courant importants poégents au

niveau de linterrupteur durant lintervalle de psmtcon) de la commutation OFF-ON de

l'interrupteur, avec :
tc(ON) = tri + tfv .1

Conformément a la figure 8/on étant tres inférieure ®d, I'énergieWon) dissipée dans

l'interrupteur durant cette commutation peut éppraximée par :

1
Weony =5 *Va* Ion * teon) 1.2

Aucune énergie n'est dissipée durant l'interveetempstyony par iT qui est nul.
Lorsque linterrupteur est completement ferme, dasion V est de l'ordre de volt et
linterrupteur conduit un courahy,. L'interrupteur demeure ferme durant l'intervalketemps
to Qui en regle générale est largement supériexrt@mps de commutation. L'énergie

dissipée durant I'état ON est alors donnée par :

WonN = Vd *ION*tON 1.3
avec

tON >> tC(ON) 1.4
b. Fermeture

Pour replacer linterrupteur en position OFF, ugnal de contréle négatif est
appliqgué a l'entrée de contréle de linterrupte@urant la commutation ON-OFF,

I'établissement de la tensigps'effectue durant un intervalle de teniggreverse voltage)
apres un temps de retard (delayprr). Lorsque la tensiolV; atteint sa valeur final¥/,, la

diode se trouve polarisée et direct et commencendluire. Le courant dans l'interrupteur
s'annule avec en temps d'annulation (fulltimg) fpendant que le courant passe de

11
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l'interrupteur a la diode. Des niveaux de tensbrcourant importants sont présents au
niveau de l'interrupteur durant l'intervalle de pstyorr de la commutation ON-OFF,

avec .

tcorr) = bty T 5t 1.5

L'énergieW, o dissipée dans l'interrupteur durant cette comiautgieut étre approximée
Par [6] :

1
Weeorf) = 3 Valonteorr) .6

De plus, I'énergie dissipée durajy: peut étre négligée carest faible (€gale %,,).
Le signal de contréle étant commandé a une frégugnta puissance moyenrfe dissipée

durant la commutation est égale a :
1 tc tc o 1
Pg=-Valoy (W) = Valonfs(teon + teorr)) .7

Le résultat est important car il montre que letgsede puissance lors de la commutation
augmentent linéairement avec la fréquence de coationtfs et avec les temps de
commutationtcon) et tcorr). Ainsi, si I'on dispose de composants possédafdidies temps
de commutation, il s'avere possible de faire fomcter les circuits a des fréquences de
commutation élevées, diminuant les contraintes |l&@e filtrage (condensateurs de taille plus

réduite) tout en conservant des pertes de comimita@isonnables.

[.1.2.2. Pertes Joule

La puissance moyeniig,, dissipée par effet joule durant I'état ON est denpar [7] :

Pon = Vonlonfston 1.8

L'expression 1.8 montre logiquement que la tenSignaux bornes de l'interrupteur durant I'état
ON doit étre la plus faible possible, donc quedsistancedR,, doit étre minimisée. D'autre
part, le courant de fuit durant I'état OFF est datg tres faible pour les interrupteurs
commandables; la puissance dissipée durant cetafitede temps peut donc étre en pratique

négligée.

12
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[.2.2.3. Pertes par commutation dans la grille

Dans le cas des composants de puissance contratésing grille isolée, une
deuxieme contribution aux pertes de puissance@amutation doit étre prise en compte.
Elle trouve son origine dans les processus de ehaagt et de déchargement de la capacité de
grille. En effet, dans ce type de composants, desneutations sont commandées par un signal
appliqué sur la grille. Au cours de chaque cyclecdemmmutation, la capacité de grille est
chargée lors de la transition OFF- ON puis déclealgs de la transition ON-OFF.

Si Vgg est la valeur maximale de la tension appliquéelawrille, la puissance dissipée

P. est Proportionnelle a la charge moyeig amenée sur la grille au potentigyg, a la

fréequence de commutatidgisoit [7]:

Pe = QggVagfs 1.9
Si Cysest la capacité moyenne de grille durant un cyeleanmutationPc s'exprime alors par

Pc = CygVR f: .10

[.2.2.4. Rendement en puissance

Le rendement en puissang&les composants est un facteur de mérite pertreitdaire le
bilan de la puissance utile de sortie en fonctienlal puissance d'alimentation. On peut le

définir de la maniére suivante:

PO
(PO+Pt)

n= avec P =P+ P+P, .11
Ou Ps est la puissance de sortie efficace de l'intertupgeP; la puissance moyenne totale
dissipée dans l'interrupteur, égale a la sommeeless par commutatid?, et R, et des pertes

JoulePon. Dans le cas particulier des composants MOSFESTtdmps de commutation de
la tension et du courant de drain sont trés faiblesensuit que les pertes par commutation

P sont négligeables devant les autres pertes. isagnee totale dissipd® est alors donnée

par [28]:

Pr = Poy*Pc .12

13
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Les expressions (7) et (9) d&, et P. respectivement montrent qu'une minimisation des

pertes, pour un courant de sortjg, donne, passe par la réduction de la résistégedu
composant et par celle de sa capacité moyenne illie @59_ L'optimisation de ces deux

facteurs est a la base du développement des tesiaethitectures MOSFET décrites dans le
chapitre II.

[.3 La technologie CMOS 0. 3jum

Le choix d'un composant de puissance pour une @gijgn donnée dépend de son
mode de fonctionnement, de la tension et du couyail doit supporter et de sa fréquence
d'utilisation. Les composants sont dessinés arpdetidifférentes solutions que sont les
matériaux, la technologie dans laquelle ils sonégrés et enfin les architectures. Ces
différentes options conduisent a une grande ditéedss composants haute tension.

Le tableau 1 récapitule les solutions technologsquexistantes. Ces solutions
technologiques sont regroupées en trois catégmiggant le type de technologie, la nature
des matériaux employés et I'architecture des coaniss

Technologie CMOS, Bipolaire, BICMOS ou SOI

Matériaux employés Silicium, carbure de siliciunaAs, GaN

Architecture BJT, MOSFET, GTO, IGBT

Tableau 1: Bilan des différentes solutions possilns le cadre du développement de
composants de puissance

Le choix de la technologie est déterminé par leiezakles charges et le type
d'applications. La technologie CMOS est la techgi@da moins codteuse. Elle est utilisée
le plus souvent pour les applications numériquesnalogiques. La technologie bipolaire
est le plus souvent employée pour les applicatiaasofréquences (RF) nécessitant des
composants fonctionnant en interrupteur a trésdsafieéquences. La technologie BICMOS
permet d'adresser différentes fonctions du faitsde statut de technologie hybride, et
permet de réaliser des circuits rapides et a faiblsommation. Enfin la technologie SOI
[8] permet une plus forte densité d'intégration snast beaucoup plus colteuse. Elle est

adaptée aux applications nécessitant des compasgquidies a tres faibles courants de fuite.
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Le choix du matériau se fait quant a lui en fontties tensions de blocage que l'on
veut atteindre. Pour des tensions inférieures eelaaine de volts, le silicium apparait
comme un candidat idéal de part son intégratioilefaat ses bonnes propriétés physiques.
Pour des tensions supérieures, on utilise couramieecarbure de silicium qui présente
une largeur de bande interdite et un champ de abwsupérieur au silicium. Enfin,
d'autres matériaux aux propriétés intrinséquegrseyres au Sic sont a I'étude comme le
GaAs ou le GaN. Le matériau aux propriétés ultim@sr la tenue en tension est le diamant

mais son intégration est encore tres lointaine.

Enfin, en fonction de l'application visée, l'areuiture la plus pertinente doit étre
choisie [8]. Pour les faibles tensions et les l&sbfréquences, les transistors a effet de
champ (MOSFETSs) apparaissent comme les candidéesuxd Pour les fréquences plus
élevées, les transistors bipolaires (BJTs) qui catent plus rapidement ou certaines diodes
sont plus adaptés. Enfin pour des tensions de ¢gdoetdes fréquences élevées, on dispose
de plusieurs architectures potentielles: les thgrss (Gate-Turn-OFF Thyristors GTO) ou
certains interrupteurs a grille commandée commerdasistor bipolaire a grille isolée
(insulated Gate Bipolar Transistor IGBT) ou le ibior commandé par MOS (MOS-
Controlled Thyristor - MCT).

La technologie développée par FAIRCHILD et destirse circuits de gestion
d'alimentation de systémes portables de type téléplest une technologie silicium CMOS
0,35 um analogique. Elle intégré des composants différents permettant de réaliser
l'intégralité des fonctions analogiques et numégul'objectif de ce travail était
I'intégration a moindre codt d'un composant hawerant (100 A) [9] unique, présentant
des performances optimisées aussi bien en modeupteur qu'en mode analogique, les
architectures de type MOSFET sont naturellemeptiaes comme les plus adaptées pour

réponde a ce cahier des charges.
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MODELISATION DU TRANSISTOR VDMOS
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[1.1 Introduction

Le transistor MOSFET est le composant de choix pesiapplications basses tension :
parmi tous les composants de puissance disponddesellement, seul I'IGBT est aussi
simple a commander, mais la chute de tension &t [xetssant de ce dernier (de I'ordre de 2 V)

le rend inutilisable lorsque I'on travaille avecsdensions inférieures a la centaine de volts.

La modélisation des transistors MOS pourdaception et la simulation de circuits
est un défi constant en raison de I'évolution isapte de la technologie CMOS. La
modélisation avec maintien du sens physique esléfirencore plus grand pour le monde de
la conception et de la simulation des circuits agiglues. Dans ce cas, sont importantes, non
seulement les caractéristiqgues grands signaux ohpasant, mais aussi les caractéristiques
petits signaux. La modélisation du TMOS nécessib@cdune compréhension claire et
approfondie du fonctionnement complexe et fortermemi-linéaire de ce composant.

Dans ce chapitre, nous décrivons le fonctionnem#non transistor MOSFET
classique, puis les spécificités de ceux destingsapplications de puissance. Enfin, nous

proposons une modélisation de ce composant de taponvoir simuler son comportement

[I.2 Techniques de modélisation

Nous pouvons distinguer principalement trois teghas de modélisation a savoir :

a. La modélisation structurelle

La modélisation structurelle consiste a décrirecéenposant ou le circuit par sa
structure, c’est a dire par les éléments qui leidéct (capacité, résistance, diode, ...etc). Le
modéle structurel s’aligne ainsi sur la bibliothéqiu fondeur ou du fabriquant de circuit
intégré. 1l prend en compte les parametres teclgioples utilisés en fabrication.
La modélisation structurelle utilise les sous diudu simulateur et demande un temps
d’analyse trop important lors de la simulation dgstemes complexes. L’inconvénient vient
de la taille des circuits. Certains circuits anajags (amplificateur opérationnel) contiennent
plusieurs centaines de transistors et autres campos ceci augmente considérablement le
nombre de nceuds, et par la suite la taille de kaiceaa traiter par le simulateur d’ou le temps

de calcul est grand.
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b. La modélisation comportementale

La modélisation comportementale permet de rédwee ttmps de conception et de

concevoir des circuits de plus grande qualité plewx raisons essentielles :

* La simulation comportementale d'un circuit complegst beaucoup plus rapide
gu’une simulation effectuée avec une descriptiandistors: le concepteur peut donc
mieux vérifier le fonctionnement du circuit,

* La description comportementale de chaque bloc @uiticonduit & une définition trés
précise de ses spécifications, ce qui permet @&évies erreurs de conception et

d’obtenir un circuit optimal.

c. La macromodeélisation

La macromodélisation consiste soit en la conswucti’'un schéma qui conduira aux
relations souhaitées entre des variables repré&sept¥ les tensions de nceud et les courants
de branche, soit en la simplification d’'un schérfia de réduire le nombre de nceuds du

circuit initial.

L'objectif principal de la macromodeélisation estrdeplacer un systeme électronique ou
une partie de ce systéme (une fonction ou un dispastif) par un modele afin de réduire
significativement le temps requis par les nombrewsmulations électriques effectuées en
phase de conception. Pour ce faire, un macromodeie répondre a deux exigences
conflictuelles: il doit étre structurellement leuplsimple possible et en méme temps simuler

le comportement du circuit avec le maximum de giéni

La macromodélisation consiste a décrire le compuete d’'un circuit par I'utilisation des
primitives d’'un simulateur. Le but essentiel denacromodélisation est de réduire la taille du
circuit et ainsi réduire le temps de simulation. &rtre, il faut prendre garde a ce que le
nombre de nceuds imposé par le macromodéle ne @épasscelui qu’'impose le circuit a
modéliser, sinon il naura aucun profit sur 'endmement et la taille des matrices qui sont
géneérées, alors les modeles obtenus par cette chgprpermettent de réduire

considérablement les temps de simulations.

Les macromodéles sont construits a partir d’'un rmemigduit de composants. Les
composants utilisés sont des composants primitifsichulateur. Nous pouvons inclure des

éléments passifs (résistance, capacite, ...etcsaases dépendante et indépendante de type
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courant ou de tension linéaire ou non, statiquapteelles ou frequentielles qui sont intégrés
dans le module ABM (Analog Behavioural Modeling)RI8PICE.

La stratégie sous-circuitale a été choisie parcellquest basée sur la physique tout en
étant souple et donc plus apte au suivi technolmgdy composant a modéliser.
Plusieurs modeles sous-circuitaux ont été propdags la littérature. La plupart d’entre eux
ne prennent en compte que quelques uns des gftatgigues des MOS de puissance.
Dans la suite de ce chapitre tous les effets spaes des MOS hautes tensions sont

présentés. Les solutions de modélisation sousiHatelsont aussi illustrées.

[1.3 Fonctionnement des transistors MOSFET

[1.3.1 La structure MOS

L’empilement de trois couches métallique, isolafitxyde) et semi-conductrice
constitue une structure MOS (visible figure Il.§jyi est a la base du transistor éponyme.
Cette structure ressemble fortement a celle d'wapaaté plane, dont I'une des armatures
métalliques serait remplacée par un semi-condugtud’occurrence du silicium dopé P).
Nous allons nous intéresser a la répartition deharge présente a la surface du semi-
conducteur suivant la polarisation appliquée efiret B, car c’est elle qui conditionnera le
fonctionnement du transistor. Des charges soneptés a l'interface entre I'oxyde et le semi-
conducteur, du fait de la rupture du réseau clistd)’autre part, la différence des travaux de
sortie du métal et du semi-conducteur est a I'nggi’'un potentiefbs. Il en résulte que pour
obtenir une densité de charges en surface duwsiliéigale @. N, (la densité de charge dans

le volume) il faut appliquer une tension telle que

S
_ % Il

Ou Q§ représente la charge d'interface oxyde semi-caeduar unité de surface €]y la
capacité surfacique de la couche d’oxyde. La tensinsi obtenue est nomméegg\Flat
Band).

Pour s > Vg, les trous sont repousses, leur densité en suefsicplus faible que
dans le volume : on passe en régime de déplétiaprés, la charge de déplétion (par unité

de surface) vaut

Q3 = /2E5qN 4 @ 1.2
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T G

200 Oxyde |

f '8in2
/

Silicium type P |
. dopage: N, \

I

bt

Fig. 1.1 —Structure Métal Oxyde Semi-conducteur

&g étant la permittivité du silicium ebs le potentiel le long de la zone de déplétion. &n I’
augmente encor¥gg, la densité d’électrona augmente a la surface du silicium, jusqu’a

atteindreN, : on passe en régime de faible inversion. D’apaétidtribution de Boltzmann, on

. Ppy
an=ni.e 'Ur

@p étant la valeur des pour laquelle on passe en régime d’inversion. Le
régime de forte inversion est atteint lorsque latbg = 2dp (c’est a dire une charge

d’espace de méme valeur que lors de la déplétiars de signe inverse) soit :
g = 20p = 2UyIn (2 1.3

La tension \&g lorsqueds = 2dp est appelé®th. Elle représente la tension de seuil a partir

de laquelle le transistor commencera a conduireautt

S
VTH == VFB+2CDP+CQTB ”4

(.4

Soit, en remplacar@; par sa valeur dans (11.2)
VTH :VFB+2CDP+48LNA¢’B ”5

Cox
11.3.2 Le MOSFET latéral

Il s’agit la de la structure classiquement utiliggrir les MOSFET latéral. Les trois
électrodes grille, drain et source sont connectéetace supérieure (figure 11.2), le substrat

(désigné plus loin par la lettre B, pddumlK) constituant une quatrieme connection.
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Source t } Oxyde

N4

é) Substrat (Bulk)

Fig. 11.2 —Principe du transistor MOSFET latéral

En l'absence de tensionpy on retrouve la capacité MOS telle que décrite lehll.
L’application d’'une tensiolVgg positive supérieure ®ry entraine I'apparition d’'un canal
dans le substrd® entre source et drain dont la résistance est dgpanrée

L

= 1.6
Wi, sQn

Rch

Ou uns est la mobilité de surface des électrobsla longueur du canal &tV sa largeur
(perpendiculaire au plan de la figure 11.Z), est la charge disponible pour participer au

courant de conduction.

Sr:rur:"eT “ff:}..\\ ?Grﬁﬁ:? Ti)miﬂ

[ |
\ A J'"_--_:q?x_._

Fig. 1.3 —Répartition de la charge fZans le canal sous I'effet d’une polarisation

drain-source

Cependant, pour qu’'un courant circule dans lelcédrfaut appliquer une tensiovps.
La répartition de la charge dans le canal va étdifiee par le champ électrique ainsi exercé.
Un éléementdxdu canal (voir figure 11.3) est soumis a une diéféce de potentiel avec la grille

egale a \és— Vc (X), Ve (X) étant le potentiel dans le canal avec
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Sotrce C‘J T Grille T Dirain
£ i)

Fig. 11.4 —Pincement du canal pour une tensiass Supérieure a ¥s—\Vtn
Vc(0) = 0 (on a don¥c (L) =Vpg). La charge élémentaidnpeut alors s’écrire :
0Qy = Coxw[Vgs — Veyg — Ve(x)] dx 1.7

La résistance offerte par cet élémeéxest alors :

dR = % .8

Hns=g,

Et la chute de tensiadivcdevient

dV.=dR.1, = dx Al

HnsCHxWVes—Vra—Ve(x)]

Soit, en intégrant x de OlLa(c’est a direvVc (x) de 0 aVps), on obtient la valeur du courant de

drain :

L VDS
Jo Indx = [[7 HasCoxW[Vgs — Vg — V(2] dV, .10

UnsCoxW Vps>
Ip = % (Vgs —Vru)Vps — % n
L’expression (Il.11) n’est valable que pour un das@ntinu, c’est a dird/gs Vi <Vps. Au
dela, on observe un pincement du canal du coté diigure 11.4), et le courant n'augmente
plus avecVps : le MOSFET fonctionne alors en régime de satumatie sature a sa valeur
maximale, pour laquell€gs—Vry = Vps. (11.11) s’écrit alors :

ﬂnscs w
Ipsar = =5 2= (Vs — Vrn)® .12

Le comportement du MOSFET évolue donc avec la eéendrain source : pour les faibles
valeurs de Ys, le terme quadratique de I'équation (I1.11) esilig&able, et on a une relation
de la forme 3 = R(Vss).Vps (comportement purement ohmique, modulé pag VLorsque

Vps augmente, ce terme quadratique devient de plygdusnimportant, jusqu’a arriver a la

saturation.
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11.3.3 Le MOSFET vertical

Les transistors MOSFET de puissance classiquesobtenius par double diffusion sur
un substrat épitaxi®&l—-, d’ou le nom devVvDMOS (Vertical Double Diffused MOS). Leur
structure est tres proche de celle des MOSFETalatéprésentée en 11.1.2, en gardant un
canal horizontal, mais en ajoutant une coughalans I'épaisseur du substrat, destinée a tenir
la plus grande partie de la tension drain-sourcgglee le transistor est bloqué. Les contacts
de drain et de source sont alors disposés de tpdiddre du substrat. La figure 1.5 présente
une cellule élémentaire d’'un transistor MOSFETn&tntendu qu’'un de ces transistors en

comporte de quelques milliers a plusieurs millifi.

Grille

o N L
"

[N
Canal -'/ (£ Dirain

FIG. 1l.5 —Coupe d’une cellule de transistor VDMOS[10]

La métallisation de source, qui recouvre la fagegéseure du transistor, vient relier les puits
N de chaque cellule, mais également contacter lelsgs®” pour les polariser par rapport a
la grille et donc rendre le transistor commandalette connexion entre source et substrat
vient également court-circuiter 'émetteur et Iadalu transistor NPN parasite constitué des
zonesN" source,P et N'drain. En I'absence de ce court-circuit, une différedeepotentiel
entre la pocheP et la source entrainerait le verrouillage du MOSF&TI'état on.
L’interconnexionP® - N* n’a cependant pas que des avantages : elle faraiire une diode
entre drain et source, diode dont les performanegseuvent étre optimisées qu’au détriment
de celles du transistor MOSFET (La réduction ddueée de vie, notamment, avantage les
premieres mais réduit les secondes). Notons tomé&me que de nombreux travaux portent
sur 'amélioration de cette diode.

Lorsque le MOSFET est bloqué, et en raison de ri@ fdissymétrie de dopage entre

les zoned (canal) etN (couche épitaxiée), la zone de charge d’espadensiéa en quasi
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totalité du cotédN . Si I'on fait abstraction des problemes liés adaiphérie du composant, le
dopage et I'épaisseur de la couche épitaxiée dondigront donc la tenue en tension du
transistor, comme toujours dans les dispositif$ @ectronique de puissance. Cependant, le
MOSFET étant un dispositif unipolaire, aucun mésara de forte injection ne viendra
moduler la résistivité de la couchg a I'état passant, résistivité elle aussi condit@mpar le
dopage et I'épaisseur de la coudtie L’'augmentation de la tenue en tension a I'étatjbé
(en réduisant le dopage ou en augmentant I'épaisdeula coucheN’) entraine donc
laugmentation de la résistance a I'état passamt. c@mpromisRpsoNVep constitue le
principal inconvénient du transistor MOSFET, etdmdamne aux applicatiobsisses tension
(inférieure a quelques centaines de volts). Au wWesBIGBT présente en général de plus

faibles pertes en conduction.

[1.3.4 Comportement statique

Tout comme pour le MOSFET latéral, le fonctionnetén MOSFET vertical en
conduction peut étre séparé en deux régimes :ilgnéa saturé. Dans le premier, le courant
est imposeé par le circuit extérieur, le MOSFET emgortant comme une résistance modulée
par la tensiolVgs Dans le second, le courant est limité par lesistar, et ne dépend plus que

deVeas(en premiére approximation).

Grille Oxyde
I
SAERE R
Source )

H

zone frontale
de 1a jonction PN

2 12

RSUb Esuh

Drain Rina

Fig. 11.6 — Localisation des différentes composantes résistaes un MOSFET vertical [11]
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Le canal, étudié sommairement en Il.1.2 n’est fduseul a intervenir durant la conduction
dans un MOSFET vertical. On peut écrire (figuré)It.

Rpson = Rcy + R, + Rp + Rgyp .13

ou:

— Rch est la résistance du canal, modulée\zgy;

— Raest la résistance de la couche d’accumulationgsigous I'électrode de grille, dans la
zoneN ;

—Rp est la résistance de la couche épitaxiée ;

—Rsupest la résistance de drain, liée a la connectitjaa substra”.

Certaines de ces résistances peuvent présentatépeadance ¥ps, notammenRcy (effet
de raccourcissement du canalRetet. Rset Rp ne dépendent normalement que de parametres

intrinséques du composant, comme le dopage defsaeutes régions et sa géométrie.

[1.3.4.1 La résistance de canal R
11.3.4.1.a Dopage variable dans le canal

La détermination de I'expression du courant enti@ee et drain suit un mode opératoire
classique qui consiste en trois étapes :
1- Reésolution de I'équation de neutralité dans lacttire MOS.
2- Détermination du nombre totale des porteurs miaineis dans une tranche de canal.
3- Intégration de la charge et équation du courant
Les phénomenes principaux a prendre en compteldaras de canal du transistor VDMOS
sont :
» La non-uniformité du dopage dans le canal dandréctibn source-drain. Ce profit
peut étre défini en premiére approximation par dépendance exponentielle de la
cordonnée y dans la direction drain source

Np
NAmax

Na(®) = Namaxexp (7 In(z2) I1.14

Ou Namax, Np représente respectivemdatvaleur maximale du dopage dans le canal
et lavaleur minimale extrapolée au droit du drain.
La variation de la mobilité sous I'effet des chamfectrique longitudinale et transversale.
En premiere approximation nous d’écrirons la varatle mobilité par la relation [11] qui est

admise pour traitée analytiguement les équatiortsahsistor VDMOS :
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Hefr = Fo ; II.15

[+ a i =

Vys =Vgs + g—jj — &, est la tension effective appliquer sur la grillg, ddamp électrique

longitudinale au-dela duquel la vitesse satpyée potentielle électrostatique a la surface du
semi-conducteur et un paramétrélépendant de I'épaisseur d’'oxyde, du temps de attax

et de la masse effective des porteurs a l'iaterf11], Ce parameétke traduit les effets du
champ transversale : il est appelé « potentielleédection de la mobilité sous I'effet du
champ électrique transversale »

La résistance de canal est, dans ce cas, calquldéterminant le rapporV ¢y /Ip)Veu-o

Ou Vch est la tension appliquée aux bornes de adiimadersion. La détermination de cette
résistance découle donc de I'expression du codpactrculant entre le drain et la source
pour des valeurs dep¥ et par suit de ¥y faibles. Si nous considérons le profil de dopage
réel dans le canal, alors on peut démontrer qiie egpression s’écrit [11] :

N
In D_ vy, —2.®
Ip = noC L Vo NA““‘"( a v .16
_8s “TF . _
v In[1 + Amax
—/2®p. @
B-F. NAmax

Par suite le rappocy/Ip)y,, ., Qui définit la résistance de canal a pour expoessen

faisant intervenir la tension de seui} V

| (V;s—z.¢p)< Np )1

ln|1 + 5

D

2\ Vi —2.@ (Vgs = V1) | J
Ry = <Mocox _) (1 + 2 P F) Amaz
\/ NAmax (Vys — 2.®p)

I1.17

L

11.3.4.1.b Approximation du dopage uniforme dansdanal

Si on considére que le dopage est uniforme danarial est égale apNax alors le

courant de drain présente, dans ces conditiongrkssion suivante :
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Z Vys—2.¢0p—\2¢:0p

Toveno = Holor ¥ =40y 70,

L
Soit encore, en introduisant la tension de seuildéfinit par la relation :

Ven 11.18

I —ueCo LYoV, IL.19
Dy.p—0 — Ho%ox L WY+ Vgls - Z‘DF ch .

Par suite le rappo(V.,/Ip)V .n—o qui définit la résistance de canal, vaut

R ¢, wl) Vo ¥ 2% I1.20
ch — (MO ox z> Vgs —Vy .

Cette approximation du canal dopé uniformémentrest utile car, en effet, I'erreur qui est

faite par rapport au calcule rigoureux n’estfpas importante.

[1.3.4.2 La résistance d’acceés au drain Ra

La résistance acces au drain Ra [16] est défimitnge étant une résistance qui relie la
fin de canal (point A) a la ligne BC — figure — soiérée comme I'équipotentielle délimitant
la zone de défocalisation des lignes de courans tlavolume de la zone épitaxiée .Cette
ligne BC est située a une distance h2 de l'interfaeSiO2 égale a la profondeur de jonction
de la diffusion P. La résistance d’accés au drain@ntrolée par deux mécanismes dont les
effets sont répartis est sont lié a: La présence douche accumulée induite par la
polarisation positive de grille, a la surface dedae N- faiblement dopée située sous I'oxyde
de grille.

La présence de la résistance de volume de la Z¥nesituée au-dessous de cette couche
accumulée entre deux caissons P adjacents.

Plusieurs approches ont été proposees pour démrnénrésistance d’acces au drain
d’'un transistor VDMOS. Nous allons rappeler suct@ment l'approche de Sun et Plumar

[12], et celle de Phan Pham [16] et Sanchez [17]

11.3.4.2.a Approche proposée par Sun Plumar

Sun et Plumar [12] ont simplement décomposée céHistance d’acces Ra en la
somme de deux résistances : une résistance d’'atationuRacc, représentant la contribution
résistive de la couche accumulée sous la grillanetrésistance appelée RIFET traduisant la

présence de la zone volumique N- entre deux cad3a@udjacents
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L’expression de la résistance de la couche d’actation Racc est donnée par

I1. 21

1( z)‘lvg,s+A—2ch

Ryee = 3 Moace- Cox- A r/z Vgs —V;

Pour un transistor a cellules carrée alignéesdastance spécifigue de la couche accumulée

Racc s’écrit donc

Race = Rgee-S
1 r(r+L)* Vgs +A—2dp

=— I1.22
24 lﬂOaccCoxA Vgs - VT

L’expression de la résistance derf} proposée par Sun et Plumar est, quant a elle plus
complexe : l'intégration, sur toute la largeur furee résistance élémentaire g§R- d’'une
tranche du semi-conducteur de la largeur dy pediodttenir une expression approchée de

cette résistance :

[

I. 23

tan~1(0.414)

L'—2h, 8

]
R _ 2 L’ + 2h2 T
JEET ™ qu,NpZ

1
2h,\>
J1-(74)
Ou lalongueur L' est définie ainsL’ = Lg + 0.3hy = [r + 2.L + 2L,..] + 0.3h,

La résistance spécifique jir.sp correspondant au cas d'un transistor a celluleseea

alignées a donc pour expression :

(r +L)?

]
R 1 tan~1(0.414) L'+2h; m 1. 24
= .tan . | = .
JFET.sp unnNDL 2h2 2 L — th 8
1-(3)

11.3.4.2.1.b Approche proposée par Phan Pham et Saer

Pour d’écrire les propriétés électrique de la zdaeceés au drain, Phan Pham [16] a
propose, pour les faibles tensions de drain, deesepter la zone de semi-conducteur N-
comprise entre les lignées AA’ et BC par un schélistribuer selon les deux directions X et
Y. Suivant la direction Y, est pris en compte kffde modification de la résistance
superficielle de la couche accumulée par la tengrdte-drain. Entre I'interface Si-SiO2 et

I'équipotentielle BC, est pris en compte I'effetdsistance de volume.
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En intégrant courant et tension, il a démontré Heepression analytique de la
résistance d’acces pouvait étre considérée comnpeolduit de la résistance d’'un barreau
semi-conducteur de section Z.r/2, d’épaisseur h@uetiopage N par un coefficieni qui
dépende des dimensions géométrique, du dopage & tinsion de grille ¥s . Cette

résistance Ra s’écrit [16] :

2h
=—2—12 1. 25
qu.Np.Z.1
Ou le coefficient. est définit par :
r N 1
1=r qHnVp — 11.26
2 ﬂacccoxhzf(vgs)
th r ql"’TLND -
2 Macccoxhzf(vgs)
KT q Vi
V. )=V ——In|l+— I1.27
f(Vgs) = Vs q "I T KT

Pour la gamme des tensions étudiées, la fonciignsf) est de fait réduite a la tensiord/
[1.3.4.3 La résistance de drift R de la couche épitaxiée

Plusieurs expressions analytiques de la résissp@afique de drift Ront été établies
dans le passé pour le VDMOS [10.11]. Nous pouvetenir, pour notre part et pour des
structures basses tension. L’approche faite pamdata[l5] qui tient compte de la
défocalisation des lignes de courant sous la zdifiesde P sous un angle de’4®mme
'avait proposée Hu [19]. Cette approche permebtdpir des expressions adaptée a chaque
type de configuration géométriques que I'on peutcoatrer. Dans le cas de nos transistor

d’étude a cellules carrées alignées, I'expressmoRydsous met sous la forme :

B I r+l 21 _ l
Rd,sszd-Sz((”lnND) [(H—hz)—i+Tln(1+7)] Sl H—h>§ I1. 28

[2.(H—hy) +7](2.1+ 1)
r(2.1+r—2(H-hy))

l
SiH—hZ<E I1. 29

Rysp = R;.S=(r+ l)[“""‘nND]_l In

D’aprés ces relationda résistance spécifique de drift dépend des dsioes r et |
définies précédemment, mais aussi du dopageetNde I'épaisseur (H-h2) de la couche
épitaxie. Ces de derniers parametres, qui fixeate@gent la tenue en tension du composant,
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doivent étre optimisée afin de minimisée la réaistaspécifiques de « drift » dans cette
optique, plusieurs calcules approchée ainsi qu'swmlation exacte ont été réalisée. On se

propose ici la plus importante approche.

11.3.4.3.a Approximation de Phan Pham

Dans le souci de traiter le cas d’'un transistor M@&sentant un chute de tension a
I'état passant la plus faible possible, Phan PhEghd chercher a minimiser la résistance par
unité de surface de la zone N- , par un choix jadic du couple « épaisseur/dopage ». Il a
démontré que le couple « épaisseur/dopage » miania résistance Répi pouvait exprimer

suivant les relations suivantes :
7
(H — hz) = 18 10_6(VDBR)E II 30

4
Np = 1.94.10'8(Vpz) 3 11.31

11.3.4.3.b Approximation de Ghandi

Ghandi [14] a effectué le calcule de l'intégral®isation en considérant la jonction
PN comme étant une jonction plane infinie pour dedautilisé I'approximation du Fulop [15]
qui considere les coefficients d’ionisation an letcamme étant identique. Dans ce cas, il a
obtenue la tension de claquage en fonction deefesxon maximale de la charge d’espace
(H-h2) et des paramétres de la structure :
1/
(H-h,) = % 1. 32
A(Ee2)
0<si
Ce qui donne numériqguement :
(H — hy) = 2.64.1019(N) /s 1133
Or, I'extension maximale (H-h2) de la charge d'espd’une jonction PN plane abrupte —

c'est-a-dire au claquage — est donnée par [10] :

2 .
(H—-h,) = Vip 11.34

En combinant les expressions 11.32 et 11.33, eés@pplication numérique, le dopage
Np de la couche N- en fonction de la tenue en tensi®Mgp est exprimé par la relation
suivante :
Np =1.810'8(Vp,)~*/3 11.35
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[1.3.4.4 La résistance de substrat

L'expression donnant la résistance spécifique dbstsat Ry,sp @ €té donnee

préecédemment, elle a pour forme :

Rsub.sp = Rsyp- S = (q-ﬂnsub-Nsub)_lEsub I.36

1
Ou ——  est larésistivité du substrat, qui est fonctierla mobilité et du dopage
q-Bnsub-Nsub

Esup€tant le dopage du substrat, S surface d’une eadléimentaire.
On peut remarquer que cette résistance spécifsjuiagependante de la surface S, est

donc des paramétres r et |, puisque elle estienlé produit d’'une résistance calculée par la
. ) , . L )
relation classique d’'un barreau semi-conduc{®us p'E) par la surface S. Dans le cas d’'un

substrat dopé a l'arsenic ayant une résistivit@ deQ). cm et une épaisseur B@0Oum, la
contribution théorique de cette résistance seest d mQ. cm?

Pour optimisée cette résistance de substrat, ddukian s’offrent au concepteur : il
peut soit réduire I'épaisseursy de substrat — mais il doit quand méme étre redatant
épais pour permettre a la plaguette de rester teldusant les étapes de fabrication, de coupe
et de montage du composant, soit utiliser destaibsprésentant la plus faible résistivité

possible.

11.3.5 Comportement dynamique

Le transistor MOSFET étant un dispositif a portamggoritaires, il ne souffre pas des
lenteurs des composants bipolaires (recombinaigaaguation des charges...). Par contre, la
structure métal-oxyde-semi-conducteur vue en licbrstitue une capacite, dont la charge va

constituer le principal facteur ralentissant dungrator.

Ler)

Grille
Source o
—
‘F i i q

Dirain é)
Fig. 1.8 — Effets Capacitifs
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[1.3.5.1 Capacités parasites

Si I'on considere la figure 11.8, on peut voir glaegrille forme des capacités avec les
différentes zones du MOSFET : entre grille et nliéttion de sourceGoxy) ; entre grille et
zoneN+ de sourceGoxn) ; entre grille et zon® du canal Coxp) et entre grille et drainCgp)

[11]. De la méme maniere, lorsqu’'une zone de chafgepace se développe suivant la
jonction P-N de la diode intrinseque, une capa€itg apparait, cette fois entre le drain et la
source du transistoiCoxm Coxp €t Coxne peuvent étre considérées comme des capacités
constantes si I'on suppose que les zones de cllgggpace qui peuvent apparaitre dans les

régionsN" et P ont une épaisseur faible. Leur expression est dopag:

Coxr = A; = 11.37

(1).4
Ou Ai est la surface en regard effective des deux aremtéyy, la permittivité de I'oxyde et
€ox I'épaisseur de la couche d’oxyde (supposée corestant autour de la grille).

La capacitéCsp a un comportement un peu plus complexe : lorsqueatesistor est
bloqué, une zone de charge d'espace se développe ldarégionv sous l'effet d'une
polarisation drain-source positive, jusqu’a I'oceufoute entiere.

En I'absence de cette polarisati@gp s’exprime par I'équation (11.38). Elle va Donc muert
une forte sensibilité ¥sp. On peut la modéliser par deux capacités en sétiae, variable,
causée par I'extension de la zone de charge d’eq@as)) ; I'autre, constante, formeée par la

couche d’oxydeQoxp)

Coxp*Cep
= XD~ D] 11.38

C =
b~ ¢ oxp+Cepy

Selon [1], I'épaisseur de la zone de charge d’espacformeCep; est donnée par :

_ /ZSOXVGD
eGD] = anN ”39

Soit, en remplacar@y et Eox paregp; et s;dans 11.27 :

CGD] = AGD ’% ”40

Valable pour les tensionggp positives. En dessou§icp vaut Coxp. La capacitéCps est
également causée par une zone de charge d’espaegparait lorsque la jonctid®-N~ est

polarisée en inverse. Une formulation plus pouskfeette capacité sera proposée dans la
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section sur la modélisation de la diode intrinseddans I'étude qui nous intéresse, nous
définirons trois capacitésCgs —formée des trois capacités constar@gg,, Coxp et Coxns
—Cop et Cps. D’autre part, pour des raisons de facilité de umnmson décrit parfois ces
capacités sous la forme daiss (capacité d’entrée, drain et source court-Circiit€ss
(capacité de contre-réaction) €bss(capacité de sortie, grille et source court Cigrsl)

définies, en petits signaux, par :

Cl'SS == CGD + CGS .41
CTSS = CGD ”42
Coss = Cgp + Cps .43

Pour faire commuter un MOSFET, il faut donc chargerdécharge€iss,de maniere a se
placer sur le point de fonctionnement désiré dedeactéristique statique. Ces capacités
parasites peuvent avoir un autre effet durant mmneutations:Cgs et Cgp forment un
diviseur capacitif qui peut venir charger la griki transistor lors des commutations.
Autrement dit, I'application d’'un gradient de temsientre drain et source peut, via le diviseur

de tension capacitif, venir modifidks et faire commuter le MOSFET de facon incontrélée.

[1.3.5.2 Diode intrinseque

La capacitéCps présentée dans la figure 1.9 est la capacité detipn de la diode
intrinséque. Cette diode, dont la présence estitaldg sous peine de se retrouver avec un
transistor NPN parasite totalement incontrdlableloagtemps été considérée comme

inutilisable, et des schémas ont été proposésgenraffranchir [11].

La situation s’est nettement améliorée, et des odéth ont été développées pour réduire la
charge recouvrée lors des commutations. C'étagssaire, car dans des applications de type
convertisseur Buck, la diode intrinseque est un pmsant fonctionnel a part entiere.
L’irradiation électronique permet de réduire la@ride vie des porteurs par un facteur de plus
de trois [7], au point que les diodes intrinséqdes MOSFET peuvent rivaliser avec des
diodes PiN discrétes.

D’autres méthodes permettent d’augmenter la rapuht la diode intrinséque, comme
un dopage d'or ou de platine. Ces solutions onerdant un effet négatif sur Ryson car
elles réduisent la mobilité dans le canal.
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Les éléments participant au comportement dynamilgusfOSFET de puissance sont repris

schématiquement sur la figure 11.9.

Source

AT 0

Ldrain

FIG. 1.9 —Modélisation a l'aide d’éléments disgatu comportement dynamique du
transistor MOSFET)

[1.4 Influence de la température de jonction (T;) sur le comportement du
transistor

Les semi-conducteurs étant trées sensibles a laémtuype, il est primordial de

comprendre les phénoménes qu’elle entraine

[1.4.1 Modification de la caractéristique statique

Les caractéristiques statiqués(Vps) d'un MOSFET EDPO38AN, pour plusieurs
valeurs de température de jonction sont tracédgyere 11.9. La figure 11.10 reprend, sur une
plage deVps plus faible (correspondant au régime linéaire) fé&sceaux de courbes obtenus
pour deux tensions de grille. Il faut noter que casctéristiques ont été obtenues a l'aide du
logiciel PSPICE 10.5.
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68A

-0 TJ: 250C
. OTF=50°C
OTF 75°C

Lan

___________________

28A

I

_______

BA - L L . . . . L L . . L L . . L
Bu a.su 1.8U 1.5U 2.8U
o« v I(U1:2)

Fig. 1.9 — Caractéristique statique d’un transistor MOSFFDPO38AN en fonction
dela température. En régime de saturation, le coudmtrain augmente avec
température

288n

158A

1888

58A

8A

AU A_2U A_hU A_AU A_RU 1_AU
o« v I(U1:2)

Fig. 11.10 — Caractéristique statique d’un transistor MOSFFDP0O38ANen régime
linéaire. Le courant de drain décroit lorsque la @rature augmen.
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A partir de ces deux jeux de caractéristiques cgtati, on peut voir qu'en régime
linéaire le composant possede un fonctionnemebtestn température (le courant de drain
diminue lorsque la température augmente). En régiensaturation, au contraire, le courant
augmente avec la température. Les limites de cetifomement instable dépendent du
transistor utilisé, notamment de sa tension dd §éui) et de sa transconductance (Kp).
Tension de seuilselon [12] le seul élément dépendant de la température dageation

(I1.5) estdp (donné dans I'équation (11.3)). On a en effet :

CDP = UT ln(% 44.

Avec

KT
Up="" 11.45

etni = 3,87 -16°T ¥2 . 792103 deux fonctions de la température. Il en résultagx’niveaux
odp L Vg . ,

de dopages de la zoRedu canalﬁ est négatif. On a done; négatif également, c’est

a dire que la tension dseuil des transistors MOSFET décroit lorsque laptature

augmente

Transconductance

Selon les équations (11.11) et (11.12), le courdatdrain vaut :

g
Vps?

Ip= Kp|(Vgs — Vrn)? Vps — - Pour Vgs- Vry>0

{ 1146

ID = % (VGS - VTH)Z POUI’VGS- VTH <0
\

OuK, est la transconductance du transistor et vaut :

CHxW
Kp = Feeors 11.47

Les dimensions géométriqu¥¥ et L ne dépendant bien entendu pas de la température, de

méme queCyx le seul parametre thermosensible Kjeest donc la mobilité des électrons.
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Cette derniére étant décroissante lorsque la teanpéraugmente, on peut en déduire que

J0Kp .
po est négatif.

Apparition d'instabilité La température ayant tendance a faire diminugy, donc a
augmenter Vgs-V1u, Ip devrait croitre avecT. Cependant, nous avons vu que la
transconductance diminue avec la température, idem a réduirép.

En régime de saturation, le courant de drain eshé@ar (11.27) et vaut :

K
Ip = TP (Vs — Vrn)? 8.4

: , .ol L
Le transistor aura un comportement stable en teatyreér si a—; est négatifDans le cas

contraire, les cellules du transistor les plus deawont conduiren courant de plus en plus
important, menant a un emballement thermique. @i Hérive (11.28) par rapport & on

obtient :

alp 3VTH (Ves—Vrn)* 0Kp
—=Kp(V V —_— 1.4
T P( GS — TH) 2 T 9

Nous avons vu ci-dessus qus— et— sont tous deux négatifs. La variatideKp avec la

température étant sensiblement celle de la moblégeélectrons, on peut écrire

Kp(T) = Kpo(%) “24 = K}, T 24 11.50

Les transistors MOSFET basse tension, fort cousantaractérisent par une forte valeur de
transconductance, c’est a dire une forte variadioiwourant de drain pour une faible variation
de Vs —Vrn. Ces transistors devraient donc étre plus staiples leurs équivalents haute

tension, puisque le second terme de (11.29) est iphportant.

Cependant, l'augmentation de la densité d’intégnatides MOSFET impose
I'utilisation d’oxyde de grille le plus mince pob&, ce qui augment€ox. Afin de conserver

un Vry suffisant (équation (11.5)), les constructeurs sobligés d’augmenter le dopad&.
. 9D .
Comme on a4 > ni, a_TP augmente lorsqula augmente. Le premier terme de (11.29) est

donc également plus important dans les MOSFET liagssen.

Dans la pratique, tous les MOSFET ont, en régimeataration, un comportement

. I . :
instable %> 0) en dessous d’un certain courant, puis un cor@apent stable au-dessus. En
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effet, lorsqueVss —Vry est faible, le second teri de (11.29 est négligeabl Dans les
MOSFET basse tension récents, on observe quewa#ier de coura correspondana la «
stabilisation » est tres élevée. On n’a alors mlasfonctionneme stable en régime c
saturation. Les constructeurs conseillent déso de ne pas utiliser les transistors les |
récents pour un fonctionnem en saturation, mais plutdt lescannes générations, c
possedent une sensibilit® la tension de seuil mo marquée.La figure 11.11 indique

clairement I'effet de la température sur la candsti§ue courar-tension d’'un VDMOSFE"

1000 —
OTj=25°C [ ittt
OT=50C | oo
O T=75°C

50 :

oA Y
3. 08U 5.5U

o« v I(U1:2)

Fig. 11.11 —Evolution du courant de drain en fonction de lasiengrille—source
A différentes températur de jonction pour un MOSFEADBO35ANO!

[1.4.2 Modification du comportement dynamique

Les caractéristigues dynamiques des transistors MEDS ne arient pas
significativementavec la température : les capacités parasites megs@ pe modifiees.
Seule la diode interne voit son courant de recounerd augmente ce qui peut s’avére

dangereux.
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[1.5 Mise en ceuvre de macromodele PSPICE

Une fois les équations du modéle écrites, il restées adapter au logiciel de
simulation. De nombreux simulateurs sont actuell@ndésponibles, mais seuls quelques-uns
permettent d’intégrer de nouveaux modeles. Parmix-ce citons SABER SMASH ou
PSPICE 10.5. Le langagé/HDL-AMS constitue une solution a part, puisque si plusieurs
éditeurs commencent a proposer des compilateursexiste pas encore de librairies de
modeles en nombre suffisant. Ce langage devraégnogmt constituer a I'avenir une solution
intéressante en électronique de puissance, pemnheta simulations mixtes temps continu /
temps discret, multi-domaines et ypm@tabilité des modéles entre les différents compilateurs.
Dans la suite de ce document, nous utiliser®@®PICE pour de simples raisons de
disponibilité. Il ne constitue cependant pas leixhe plus adapté, puisqu’il ne permet pas
contrairement éSABERou aux simulateurs basés s¢iHDL-AMS une description multi-
domaines (électrique et thermique, par exemplejuet le codage par Analog Behavioral
Model (ABM) nécessite plus de manipulations que les langttfeST (SABER ou VHDL-
AMS

[1.5.1 Les ABM

Pour introduire de nouvelles équations dans lemigres versions de SPICE, deux
solutions étaient disponibles : les introduire démscode source du simulateur, puis le
recompiler, solution qui présente I'avantage deajaidité d’exécution au détriment de celle
de mise au point ou réaliser I'équation en assemiés composants (primitives) existant
sous forme de schémas équivalents (par exempleetiarmhune capacité en série avec une
diode pour modéliser une structure MOS). Cette ideFnsolution, beaucoup plus simple a

mettre en ceuvre, nécessite parfois des acrobaiiebgutissent a des schémas complexes.

Le logiciel PSPICEouvre une autre possibilité : I'écriture d’éguati@ous forme de schémas

blocs ABM ou Analog Behavioral Mode)s

Il est notamment possible d’écrire des relationshéraatiques liant la grandeur de
sortie d’'une source (de tension ou de courant)sagdandeurs d’entrée : par exemple, les
eéquations du modele statique seront représentesng source de courant (le courant de

drain) dont les grandeurs d’entrée seront lesaes¥ips et Ves
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[1.5.2 Les problemes de convergence

Ce sont la béte noire des utilisateursREPICE 10.5et de nombreux simulateurs
circuits) ; et la simulation de systémes d’éledjae de puissance, du fait de sa raideur (il y a
une tres grande amplitude de variation dans lestantes de temps, de la minute a la
nanoseconde) exacerbe encore ce défaut. Il faut pider une attention toute particuliere a
la continuité des fonctions, notamment lors desngbments d’expressions (structure
IF/THEN/ELSE). Pour la méme raison, il est parfoécessaire d'imposer au simulateur un
pas de calcul maximum tres faible (10 ns), ce gupénalisant entre les commutations (ou les
grandeurs électriques n’évoluent que peu), mais\@ede rester « dans les rails » lorsque la

commutation intervient.

D’autre part, des résistances de forte valeur @yginent 10 mégohm a 1 gig ohm)
placées le plus souvent empiriquement permettergiraulateur de se tirer d’affaire dans
certains cas difficiles (lorsque le pas de calstifaible, les variations de tension et de courant
peuvent devenir énormes, pouvant causer la diveegelu simulateur. Des résistances

permettent alors de contenir tension et courans das valeurs « raisonnables ».

[1.5.3 Conclusion

La premiéere partie de ce chapitre a été consacréepaésentation de la structure
classique des transistors MOSFET verticaux. Eacaffint les simplifications nécessaires,
des relations représentant le fonctionnement dainesture idéale ont été proposées. Dans un
second temps nous avons vu les spécificités desidtars destinés aux applications de
puissance, qui font I'objet de cette étude : lemute aux régimes extrémes (forte température,

avalanche répétitive. . .) et leur calibre (faiteesion, fort courant).
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[11.1 Introduction

La prise en compte des effets thermiques dans despa@sants de puissance est
essentielle pour prédire avec précision les gramsdélectrigues aux accés du composant.
L'utilisation de modéles électrothermiques devi@émtontournable pour la conception de
circuits de puissance performants et robustesaitaurs, la connaissance de la valeur de la
température dite de jonction d’'un composant estdoreée fondamentale dans la prévision
du vieillissement des composants, et donc, damsirfiation de sa durée de vie (loi
d’Arrhenius). Dans certains cas critiques, la terajpde est nécessaire pour le
dimensionnement des dispositifs thermiques et pbérablissement du compromis

performances-fiabilité [20].

La premiére partie de ce chapitre abdede aspects théoriques du transfert de la
chaleur. D’abord, seront présentées les lois fortaates du transfert de la chaleur au sein
d'un dispositif. Ces considérations couplées awngge de conservation de [”energie
aboutissent a I'équation de la chaleur qui régitdmportement thermique d’un systéme. La
seconde partie abordera I'analyse thermique dsistan MOSFET a la fois seule et dans son
environnement de fonctionnement a partir de laluéism de I'équation de la chaleur par la
meéthode des éléments finis. Enfin, une méthode aldéhisation thermique non-linéaire des
composants de puissance sera présentée et appiquéas de transistor MOSFET. Cette
méthode s’appuie sur la technique de réduction deefes linéaires par les vecteurs de Ritz
[24] et sur I'utilisation de la transformation déréhhoff pour la prise en compte du caractére

non-linéaire des matériaux.

[11.2 Analyse thermique des composants de puissance
[11.2.1 Rappel théorique

[11.2.2 Flux de chaleur

Si un conducteur thermique unidimensionnel estanisontact avec deux sources de
chaleur de température T1>T2, il s'établit un flex chaleur J=J(x, t) définit comme la
quantité de chaleur [J] traversant une surfaceéUnif] par unité de temps [s]. Le transport
va de la source chaude vers la source froide (aniten de I'entropie epe principe de la

thermodynamique). L'expérience montre qu'en régistationnaire oT/ot = 0. J est
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proportionnel a la différence de température, nmaisrsement proportionnel a la longueur du

conducteur.
J=— T2-T1 m
- TMhyo, xq '
J
T} . 2:1
X XA

4 Fs

Figure IlI-1 : Conducteur thermique entre deux sesrde chaleur

Aty est la conductivité thermique du matériau mesurép\m°K]. Le flux de chaleur est
donc proportionnel au gradient de T, forme locatemue pour les situations générales ou T et

J sont variables avec le lieu et le temps :

J(x, t) = —Ary Z—i (Loi de Fourier) 1.2

111.2.3 Equation de continuité

Si le flux de chaleur varie entre deux positionscpes x etAx, de la chaleur est

déposée dans le volume travera&.SPendaniit, la quantité déposée est :

AQ = (j(x) — j(x + Ax)).S.At = — 2L Ax.S. At .3

X x+Ax

Figure 111-2 : Distribution linéique du flux de clear

Pendant ce méme temps, la température de la maSax, avecp la masse volumique,

s'éléeve dAAT de maniere a absorber la quantité de chal@ur
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AQ = At.c.p.S.Ax =50 At .c.p.S. Ax .4

c [J/ (°K.kg)] étant la capacité thermique massiquamatériau. A l'aide des relations 111.3 et

1.4 on peut écrire I'équation de continuité :

aT 1 Jd]
—_— = . .5l
Jat p.c 0x

Cette relation exprime la conservation de I'éneagieours du transport. En éliminant J entre

les relations 111.2 et 1.5, on obtient I'équatide diffusion pour un cas unidimensionnel.

OT(x,t) _ Ary 62T(x,t)
at pc  9x2

1.6

[1.3 Modele thermigue d'un composant de puissance

[1.3.1 Modele électrique équivalent

Fondamentalement, la propagation de la chaleueistun composant électronique
peut s'effectuer de trois maniéres [19] :
- par conduction,
- par convection,
- par radiation.
En principe, dans le cas qui nous préoccupe, ldwgiion représente la trés grande partie de
I'évacuation de la chaleur. On fait également thlgpse que le lieu de transmission est
unidirectionnel et homogene. La relation I11.6, itcrsous une autre forme correspond a
I'hypothese énoncée.

0%T(xt) _ p.c OT(xt)

: 1.1
dx2 ATH at

On rappelle ici que :
- Mh : conductivité thermique du matériau [W/m. K]
- ¢ : capacité thermique spécifique [J/ (kg. K)]

- p : masse volumique du matériau [kgIm
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111.3.2 Equivalence entre grandeurs électriques efrandeurs thermiques

L'équivalence entre grandeurs thermiques et éfpetsi peut étre définie par le tableau

.1
Grandeurs thermiques Grandeurs électriques

T Température K] Tension [V]

J Flux de chaleur [W/fh Densité du courant  [Afth

P Chaleur [W] Courant [A]

Q Quantité de chaleur [J]= [W.S] Charge C=[As]
ATH Conductivité [W/ (K.m)] Conductivité [1/Q.m)]
Rrh Résistance [K/W] Résistance [VIAp=
Ctn Capacité [W.S/K] Capacité [A.s/V]=[H]

T (1) P

Table IlI-1 : Définition des grandeurs physiques][2

Les relations principales sont définies comme :
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Grandeurs thermique

Grandeurs électrique

90 aQ
Cry—ﬁ C—ﬁ
Cry =c.p.d.S ng_S/d

d d
Ren =775 k=55

Q(t) = [, P(tydt

QO = [y i(e).dt

p(t) = T,(t) — Tp(t) d

RTH

+ Cry I (T4(t) — Tp(1))

Ua(t) — Up(t) d

i(t) = R + C.E(UA(Q — Ug(t)

Table IlI-2 : Relations entre grandeurs physiquég [

[1.3.3 Parametres thermiques des matériaux les plugtilisés

Le tableau 11l.3 donne un apercu sur les valeumnérigues des parametres des

matériaux les plus utilisés en électronique.
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Matériau p [g/cnT] A W/ (m K)] c [J/ (g K)]
Silicium 2.4 140 0.7
Soudeur (Sn-Pb) 9 60 0.2

Cu 7.6...8.9 310...390 0.385...0.420
Al 2.7 170...230 0.9...0.95

Al ;03 3.8 24 0.8

FR4 -- 0.3 --

Pate conductrice -- 04...2.6 --
Feuille isolante -- 0.9...2.7 --

Table 111-3 : Caractéristiques des matériaux [25]

[1.4 Modele thermique élaboré

[1.4.1 Généralités

La modélisation thermique d'un composant est udgeabipn complexe faisant appel a
l'analyse par éléments finis. Une telle démarchstpas réaliste dans la plupart des cas. Les
fabricants permettent de contourner ce problemgr@pmosant des valeurs de résistances et de
capacités thermiques en segmentant le volume dupasent en plusieurs parties

significatives [29].

[1.4.2 Structure segmentée du modeéle thermique

[1.4.2.1 Hypothéses et contraintes

La pratique montre qu'une segmentation de la streicu semi-conducteur de
puissance en volumes partiels est possible pousnaujue les points suivants soient
respectés :

1. L'épaisseur et la succession des couches doiventcRoisies de maniere a ce que la
constante thermique de chacune d'elles aille darsens croissant{y = CryRry) dans la
direction de propagation de la chaleur. La meibegualité de résultat est obtenue pour une
croissance de cette constante de temps d'un f&#e8rentre deux couches successives.

2. La surface du silicium ou est produite la chalestr petite. Si les matériaux prévus pour le
refroidissement par conduction sont homogenes, a yn effet de diffusion latérale. La

pratigue montre que cette diffusion peut étre dégar un angle d'expansion @40°. Il y a
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cependant une restriction si une couche présendebasse conductivité thermique (effet

d'accumulation).

..fT F
[ = ﬁ’/ 11
i SR .
[ cm ™
i i e e \, i
Puce ! L
=[] o || o—s0°
}I| HIR-I P ot Lo _r‘IT-I-—{-{_
| Cr & ll'.
) - S —h
Soudure =
- CIE'F ;
.'llll IIII.III
f’r ' Rz "'a
) £ Crme ? \"w
Semelle de cuivre | kL
.-"l. ng‘ "n_'
E HH
f Il \
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Figure IlI-3 : Structure du modeéle thermique d'emsconducteur de puissance [29]

3. Les dimensions et les caractéristiques thermigieeshaque élément de volume traversé
par le flux de chaleur doivent étre déterminéesipéinent car la capacité thermique de ces
derniers a une influence décisive sur I'impédaheentique du systeme lorsque la puissance a
dissiper est le résultat d'impulsions de courte®ehl Le circuit équivalent montre que les
capacités thermiques de ces volumes apparaissgatite parallélement au flux de chaleur.
Dans les MOSFET de puissance, les premiéres cogonespondant a la zone Hpitaxiale
sont sources de chaleur. Pour des géométries coesplee modele thermique ne représente
gue grossierement la réalité. Dans ce cas il peeitn@cessaire de recourir a une analyse par
éléments finis. Il est également possible pouramposant, qui est disponible au moins sous
la forme de prototype, de paramétrer les élémantsrduit équivalent basé sur une mesure et
une comparaison du profil de température de jonclioLa procédure pratique habituelle est
de chauffer le composant en contrdlant la dissipatie puissancesBans ce dernier jusqu'a
ce qu'il atteigne une température de jonctionatatire T. En principe, la connaissance de
la température est donnée par une mesure indifeoteffet, on connait la dépendance de la
température de plusieurs parametres du compos@nér@ement on mesure la tension de
passage Wd'une diode intégrée a la structure. En supprif@aptiissance dissipée (source de
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chaleur), il est possible de tracer la courbe dmidkssement J(t) et donc de connaitre

l'impédance thermique transitoire du composant
1.8

Cette impédance thermique transitoire correspofal réponse indicielle du systeme et par
conséquent contient la description de son compe@nméthermique.

En premiére approximation on considére ce systamare linéaire aussi longtemps que I'on
ignore la dépendance a la température des matésiaenifiques, en particulier celui de la

conductance de la chaleur de silicium.

Une fois I'impédance thermique transitoire connluest possible de connaitre la température
de la jonction Fpour n'importe quel profil de la puissance dissifige effet grace au produit

de convolution, on peut écrire :
t

T,(T) = Tjo + f () dZpy (t — T)dT
0

avec :
Ti0: Température initial (t = 0) de la jonction.

dZTH(t) : Différentielle de la réponse indicielle dimpédance thermique (réponse
impulsionnelle pas directement mesurable)

Pour étre capable d'utiliser les résultats de laumethermique en simulation, il est
nécessaire de trouver un réseau eéquivalent éleetripnt la réponse indicielle décrit
I'impédance thermique transitoire Zth(t).

Si seul le profil de la température de jonctionprésente de l'intérét, il existe un
nombre illimité de réseaux électriqgues équivalgm@smettant un ajustement de la courbe de
refroidissement avec I'exactitude exigée. Parmgreed nombre de réseaux possibles, il y a

deux topologies dominantes.

[1.4.2.2 Circuit équivalent naturel

Le circuit de conduction de la chaleur équivalahhdturel est dérivé de la théorie des
lignes de transmission. C'est le seul réseau qaiitdéorrectement la distribution de la
température interne du systéeme et permet une atiorélclaire entre éléments équivalents et
les éléments physiques (puce, soudure, semelldliopétade refroidissement, etc.). La Figure

[1I-8 montre un exemple extrait d'un datasheet
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Transient Thermal Characteristics

Symbol Value Unit | Symbol Value Unit
typ. typ.
Thermal resistance Thermal capacitance
R 0.00746 KW | G 0.000439 Ws/K
Rino 0.017 Cino 0.00145
Rina 0.028 Cina 0.00239
Rina 0.065 Ging 0.00499
Rins 0.081 Gins 0.021
Ring 0.037 Cine 0.146
T Rint R i Tease External Healsink

T"TE]

Figure I1I-8 : Parametres du modele thermique dMOSFET [29]
[11.5 Simulation du comportement thermique des compsants de puissance

[11.5.1 Généralités

Vu la complexité mathématique du modele thermiquésenté a la section 111.2, il
devient utopique de vouloir calculer les tempéexude jonction et de boitier d'un composant
de puissance soumis a un régime électrique queleorige plus, la plupart de paramétres
électrigues du composant ont une dépendance VssdieVa température qui impose un calcul
itératif. Les outils de simulation possedent lesdaies adéquats pour qu'une telle
modélisation soit possible. Le vieux réve des desig qui consiste a intégrer les effets de la
température dans les modeles de simulation eshdawse réalite.
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[11.5.2 Modélisation d'un MOSFET en tenant compte s effets de la
température

[11.5.2.1 Définition du probleme

La plupart des MOSFET de puissance sont réaligda $iase d'une structure verticale
de type VDMOSFET

Figure I11-9 : Structure d'un transistor MOSFET J28

La Figure 11-18 illustre un tel transistor. Bieneqoe type de MOSFET soit largement utilisé,
sa modélisation a été, pendant longtemps, d'undit@quassez meédiocre. En effet la
dépendance des parametres d'un semi-conducteuteinfgrature est souvent considérée
comme marginale et traitée par des méthodes empgjgar I'expérience ou la mesure. Dans
certaines applications, il est préférable, voirispdnsable de modéliser le comportement de
semi-conducteur de puissance en tenant comptimfiiechce de la température.
La température a un impact important sur les patt@sguivants :

> La mobilité, des électrons (transconductace)

» Latension de seuil 34th),
> La résistance Ron
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Figure I1I-10 : Modéle thermique d'un MOSFET [24]

La Figure 11I-10 montre la modélisation thermiquerdMOSFET. La puissance dissipée dans
ce dernier, définie par le produit de la tensiomi®r— Source par le courant de Drain en
valeurs instantanées, est représentée par uneesdarcourant contrélée. Cette source de
courant alimente un réseau RC modeélisant le corapamnt thermique du MOSFET et de son
refroidisseur.

Le modele thermique interne au MOSFET est donné iadatasheet édité par le fabricant et

se présente sous la forme de la Figure IlI-8.

[1.5.2.2 Relations des parametres électriques avée température

La variation des parameétres électriques en fona®fa température est directement liée
a la technologie. En principe les figures des dtas permettent de définir des lois
mathématiques empiriques (dépendantes de la texdiapl On peut citer par exemple les

relations suivantes :

» Variation de la transconductance avec la températur

T —-a
Kp = Kp3o0k) (3710) i Bn [K]

2.3 Pour une struettanch [26].
Aveca =
3/2 Pour une struet@oolMOS [26].

> Variation de la tension de seuil avec la tempéeatur
Vgsam(Tj) = Vgsqu)(300°C)+.9(T; — 300°C)

avec 9=-8.5mV/K
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La tension Grille — Source de seuil se situe des&aleurs suivantes [24] :
1V < VGS(TH) <4V pour 20°C < Ti< 150°C

> Variation de la résistancesBon avec la température

a
RDSON(T]) = Rpsonooek)(1 + m)(T,—soo)

3€h [K]
avec poun.
Verps) [V] 50 60 100 200 400 500 600 800
a[1] 0.43 0.47 0.53 0.62 0.69 0.70 0.72 0.75

alors que pour une structure "tench" [26], on a :

T
J 3
RDSON(T]) = Rpson(z00 K)(m) /2

[1.5.2.3 Modele de simulation : Exemple d'une dépatance des parametres
a la température

Des relations fixant la dépendance des parametiesigaux avec la température, il
est possible de créer un modele de simulation tir parn modéle de composant donné sous
forme standard (SPICE, SABER, SIMPLORER) [1].
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Figure 11I-11 Macrmodéle de simulation [20,21]

On peut donc créer un nouveau modéle de simulatimuel on pourra ajouter un circuit

thermique équivalent naturel.

Figure 111-12 Modele de simulation

Grace a ce modeéle, il est possible de mieux condpeetes raisons pour lesquelles les
caractéristiques statigues des composants de poesssont définies pour des mesures
impulsionnelles [25].

La Figure I1I-13 montre l'importance de la dépermade certains parameétres électriques a la
température. La mesure effectuée correspond &hemehe d'un poinbEf (Vps, Vas) sur la
caractéristique statique. A la courbe mesurée eom gbserver les simulations avec correction

des parameétres les plus dépendants de la temgedatjonction [21].
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Fig.lll.13 les caractéristiques dynamiques mesufie@iRCHILD) [21]
[11.6 Résultats de simulations (PSPICE)

La figure IlI-13 représente le composant ajout@ &ibliotheque du simulateur PSPICE

apres implémentation par un sub-circuit écrit exgéages PSPICE.

Ul
1 4
D_2 2 TJ _D5
D_3 1 TCASE —U
b—— 3

FDB035ANO6A0_SNODE

Fig. llI-14. MOSFET FDB0O35AN06A0 comme composant de la bibtioth® SPICE.
Ou:
T;: Température de jonction.

Tcase: Température ambiante.

1 : Drain.
2 : Grille.

3 : Source.
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[11.6.1 validation du modéle VDMOS

Le modéle du VDMOS est évalué en utilisant plusietgsts pour examiner son
comportement dans les conditions statiques et digne® dans lesquelles le dispositif est
prévu pour fonctionner. Les évaluations sont ex@sufpour les composants VDMOS, avec

les paramétres donnés dans la figure 111.13.

[11.6.1.a Validation « dynamique »

Le circuit de commutation sur charge. Rfigure [I1.15) est utilisée pour les
évaluations, avec les conditions (Fairchild). Ligsifes 111.16, 111.17 et [11.18 comparent les

formes d’onde mesurées et simulées de la tensida eburant et la température de jonction
du MOSFET a l'ouverture et a la fermeture respectignt.
La simulation a été réalisée par le circuit dedarke 111-14,

L1 R3

Tj_self _heating
u3
R2 3

2 2 T
4'%\"A% 511 TCASE
3
@/6 Q-DW FDPO38ANO6AO_SNORE
=0 R1 - C1
=0 §

Fig. 111-15. Circuit de simulation des caractéristiques dynamaidtest UIS) [21]
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« U{T_SELF}
Time

Fig. lll -18. Température de jonction Bimulé)

Le test en régime de commutation sur charge résistst mieux représentatif d'u
utilisation normale du composant. Ci-ci est chargé sur son drain par une résistanceaf

grille étant attaquée par un générateur d'impulsie résistance intern faible » R1.

Ce test permet aussi de valider principalementresleéles des capaci utilisé en

schéma équivalente sur une commute— Fig.ll.16 et Fig. 111.17 -

La figure 111.13 présente les formes d’ondes typigies tensions et courants mesu
et celles obtenues par la simulation SPICE (Figuilels, 111.17 et 111.18), les onditions
expérimentales tensions courants résistances inductar— apparaissent. Ces formes
temps de commutation, définis classiquemg, t;, tor, t Mesurées sont en bon accords ¢

ceux obtenues en simulatio

[11.6.1.b Validation « statique »

Les résultats nous permettent de constater unechahéquation entre la simulatior
'expérience. L’accord de comportement statiquerthdele peut donc étre considéré con

satisfaisant.
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Caractéristique Ip=f (VDs, Vas, TJ)

Pour mesurer cettearactéristique on définit, a une valeur de tentpéeade onction

initiale, les tensions p et Vae

l
160 L — FDPO38ANOBAO Data /] -
g / /
140 /| -
25° / /25%: +125°C/
120 / 7 /
__ 100 / <
< / / /
- 80 7 /
. / /,///
40 ////
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0
0.0 0.2
1600 ]
""" 'I"'_":""'i’""'l"""l'""T'_"'F"""
TJ: -250C
~ O T;=+25°C

12007 (O T,= 125°C

88a

Lon

e v IT{U1:z2)

Vps
b)

fig.111.18 Les caractéristiqueprs=F(Vps) & desempératures de jonction=-25, 25,125

a) Mesurée [21]

b)
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Caractéristiques Ips=f (Vgs, T3)

160
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lp, DRAIN CURRENT (A)
o
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9
=

3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 5.5 &
Vgs. GATE TO SOURCE VOLTAGE (V)

2‘"’"::::|

U 0 Ty=-5E°C ]
1 O Ty=+2E°C
15ea+——— O T;=17E°C

__________________
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186a

5on
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o« v I(U1:z2)
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b)

Fig.ll1.19 Caractéristique de transferps=f(Vgs) a des températures de joncti

T,=-55, +25, +175
a) Mesurée [21] b) Simulée PSPICE
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Résistance RBson a I'état passan

Pour de faibles valeurs degs mais audela de la tension de seuigsrhyle MOSFET
se trouve rapidement avec un point de fonctionnémans larégion active. Par contre pl
Vesestgrand plus le courant de Draip peut étre grand avec un point de fionnement
dans la zone ohmiqu@®ans la région active la résistance desage devient trés gran

puisque que le MOSFET se comporte comme une sderceurant contrélée en tensis

7.0 ’/_f.,-"‘

6.0 __,,-/
5 _//
% ) / g
o

" ,/’#J’f

.-r'"/
a0 r/" —
.-F""'..f
20
£5 -35 -15 5 25 45 65 as 105 125 145 165
Temperature ("C)
a)
7.8

-55U -hay au 4pu sau 128U 168U

Fig.ll1.20 la résistance Rson=f(T})
a) Mesurée [21] b) Simulée PSPICE
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Modélisation Thermique Du Composant Cuissanc(MOSFET)

Caractéristique Ip=f (Vps, Vas)

Ip. DRAIN CURRENT (A)

160

120

a3
=]

=
=]

Vgg = 20V

Tc =25°C

0.5 1.0
Vps. DRAIN TO SOURCE VOLTAGE (V)
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1680

 OVgs=6V

1280

86n

VGS: 20V
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4on

___________________________
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8+
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___________________________

I{u1:=2)

Fig.lll.21 Caractéristique statiqueyf(Vps)

a) Mesurée [21] b) Simulée PSPICE
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La figure 111.21 présentent les comparaisons, eetigxpérience et la simulation, des
caractéristiques statiques de sorgef(Vps) de notre modele du transistor VDMOS. Ce bon
accord permet de chiffrer le degré de précisiomale simulations, principalement obtenue
par la prise en compte du phénomeéene de 'auto &emaent.

La figure 111.19 et 111.20 présentent les compaoas des caractéristiques de transfert
pour notre modele du VDMOS. Le bon accord obtenumpe également de confirmer la
validité des valeurs implantées pour nos simulation

Enfin, I'effet de la température sur le modele tdansistor VDMOS est également
validé — Figure (I11.19) et (111.20) — par la comp#son entre les données du constructeur et
les simulations, des caractéristiques de trangfert f(Vgs) a fort niveau de drain —pé =
10V — pour trois températures différentes, GH5°C, +125C.

[11.6.2 Conclusion

Apres avoir présenté le macromodele dans le cleapiitrpuis avoir identifié les
valeurs de leurs parameétres dans la premiére pdutiprésent chapitre, nous allons nous
assurer de leur validité et I'exactitude en l'isérdans le convertisseur BUCK.

63



CHAPITRE IV

APPLICATION AU CONVERTISSEUR BUCK
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Chapitre IV Application Au camisseur BUCK

V.1 Introduction

Pour répondre aux besoins multiples des utilisatdardomaine des convertisseurs de
puissance a subi comme d'autres d'importantes tévmdutechnologiques ces trente dernieres
annees. Le bref historique retracé ici rappelleroemt I'introduction du principe du

découpage et l'augmentation des fréquences quiiva sot permis d'augmenter
sensiblement les densités de puissance, suivandesmalemandes les plus insistantes du
marché.

Comme on I'a expliqgué en introduction, la fonctiessentielle d'un convertisseur de
puissance est double: d'une part adapter la "fordeel'énergie aux besoins d'une charge
(typiqguement en transformant une tension altereagivtension continue et/ou en modifiant le
niveau de la tension) et d'autre part stabiliseflioed'énergie en filtrant autant que possible
les fluctuations de la source. Dans le principesuss ces deux fonctions n'est pas
excessivement complexe: fabriquer une alimentaédmentaire demande un nombre de
composants relativement réduit. Mais I'utilisatptivé ou professionnel a beaucoup d'autres
exigences. ldéalement, un convertisseur doit eat:eff

» délivrer une ou souvent plusieurs tensions parfetd continues, éventuellement
ajustables et stables quel que soit le courant deéa

» posséder un rendement éleve;

» présenter un niveau de sécurité éleve, notammerdpemdant aux normes d'isolation
galvanique entre l'utilisateur et le réseau;

» posséder une fiabilité élevée relativement a la&elude vie de I'application, en ce
compris la résistance aux contraintes de I'enveorent (vibrations, température,
humidite,... etc.);

» ne pas étre une source de perturbations pour Eawéslectrique amont ou les
équipements environnants ni étre trop sensiblepauturbations émanant de ceux-cCi
(compatibilité électromagnétique);

» étre la plus petite et la plus |égére possible;

» et bien entendu étre de préférence peu codteuse...

A ces exigences de base, il faut parfois ajouterdggnandes supplémentaires liées a une
application particuliere: une sécurité accrue ptes équipements médicaux, un codt
particulierement bas pour les applications grandlipuune fiabilité particulierement élevée
pour les applications professionnelles, des camtiai précises de taille en tant que sous-
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ensemble d'un autre équipement, des fonctions éungpitaires permettant par exemple le

dialogue entre alimentations ou la maintenancéédeipement a distance, etc.

V.2 Présentation du simulateur ORCAD-PSPICE

Pour étudier le comportement électrique des conmies circuits intégrés, on utilise
généralement un simulateur électrique. En effettype de simulateur permet d’étudier le
comportement électrique d’'un composant a traversscimema électrique équivalent le
modélisant. En plus, ce logiciel permet d’évitenteofausse manipulation, lors de mesures
réelles, qui risque d’endommager le composant owideuit intégré analogique. Cette
“caractérisation”, a I'aide de ce genre de sintidlas permet aussi de tester le comportement
électrigue du composant (ou circuit intégre) vigisade variations de la température, de la
tension d’alimentation et du processus de fabncatCes simulations rendent plus attractive
I'utilisation de simulateur analogique pour la ception et la modélisation de dispositifs
électroniques. Dans notre cas, nous avons chodgiy pos simulations électriques du
MOSFET, le logiciel SPICE (Simulation Program withtegrated Circuit Emphasis). Ce
logiciel est un simulateur temporel analogique decuds intégrés et de composants,
développé au début des années 70 a I'UniversitBedkeley [37], utilisant une description
nodale pour la résolution du systeme par les loisddmentales de Kirchhoff. Cette
description peut se faire a l'aide d’'une “netlistrée par un simple éditeur de texte. La
syntaxe de la “netlist” est compatible avec demeux logiciels de simulation analogique,
le plus utilisé étant le logiciel ELDO de la soéié&NACAD [37].

La simulation SPICE peut étre considérée comme “umesure au laboratoire” a
condition que les modeles des composants utilsgslécrivent de la facon la plus exacte
possible. Plusieurs fondeurs mettent a la disposities concepteurs les modeles SPICE de
leurs composants. L'ensemble de ces modeles deasamis est souvent réuni dans une
bibliothéque. Il est aussi possible de définir noavelle fonction électronique par une macro
modele par assemblage de différents modeles de aganfs qui constituent son schéma
électrigue équivalent. C’est exactement la proc&due nous allons suivre pour modéliser les
transistors MOS de puissance car leur structursigbg est différente de celle des transistors
MOS de signal définis dans SPICE par le modéle B&'ER [38]
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V-3 Convertisseur BUCK

Un convertisseur Buck, ou hacheur série, est uimeatation a découpage qui
convertit une tension continue en une autre tensaotinue de plus faible valeur.

main MOSFET Inductor
e
1f1
e T == Capacitor § Load
Control 7% Diode
Circuit

Fig. IV.1- schéma de base d’'un convertisseur BUOK[4

IV.3.1 Application des convertisseurs BUCK

Les convertisseurs Buck sont couramment utilisés dies ordinateurs afin de réduire
la tension fournie par 'alimentation vers une i@mplus faible (de I'ordre du Volt) nécessaire
pour alimenter le CPU. Ces alimentations doiventrio' un fort courant (plus de 100 A) avec
une faible ondulation de tension (moins de 10 nov} £n restant dans un volume réduit.

Afin de réduire les contraintes sur les semi-cotelurs, ces alimentations utilisent plusieurs
convertisseurs reliés en paralléle. On parle alerbacheurs entrelacés car les convertisseurs
conduisent a tour de rdle vers le méme condensdéesiortie. La plupart des alimentations de
cartes-meres utilisent 3 ou 4 branches en paraitedés les constructeurs de semi-conducteur
proposent des composants pouvant gérer jusqu'aafchms en parallele [39]. Afin

d'augmenter le rendement, ces alimentations uttliseaussi rectification synchrone.

IV.3.2 Avantage des convertisseurs BUCK

Pour une alimentation possédant n convertisseliés ren paralléle, le courant sera
réparti sur les n phases, limitant ainsi les camiea sur chaque interrupteur et augmentant la
surface d'échange thermique. En outre, la fréquéeseourants et tensions vus par la charge
sera n fois supérieure a celle d'un convertisseupls, divisant d'autant lI'ondulation de

tension en sortie [27].

L'entrelacement des convertisseurs apporte aussauire avantage: la réponse

dynamique du systeme aux variations de courant§ieziameéliorée. En effet, une importante
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augmentation du courant demandé par la charge §teaitsatisfaite en faisant conduire

simultanément plusieurs branches de l'alimentai@tie a été prévue pour cela.

IV.3.3 Principe d'implémentation

Un des problémes inhérent aux hacheurs entrelaté@ees'assurer que le courant est
équitablement répartit sur les n branches de kaltation. La mesure du courant dans les
branches peut se faire sans pertes par mesuretdasian aux bornes de la bobine ou du
second interrupteur lorsqu'il est passant. Ces regesont qualifiées de sans pertes car elles
utilisent les pertes internes aux composants ptiectaer leur mesure sans engendrer de
pertes supplémentaires. Il est aussi possibleediefr cette mesure aux bornes d'une petite
résistance que I'on aurait insérée dans le cirCeitte méthode a I'avantage d'étre plus précise
gue les deux précédentes mais elle pose des preblémtermes de codts, de rendement et
d'espace [40].

La tension de sortie peut elle aussi mesurée san® @ travers linterrupteur
supérieur. Cette méthode est plus complexe a mattng@lace qu'une mesure résistive car il
faut filtrer le bruit engendré par les commutatiomsis elle a l'avantage d'étre moins

onéreuse.

IV.4 Principe de fonctionnement

Le fonctionnement d'un convertisseur Buck peut @ivésé en deux configurations

suivant I'état de l'interrupteur S (voir figure BJ-

Etat 1
main MOSFET Inductor
Y Y Y\
1Y1I
vde T == Capacitor § Load
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Etat 2 Inductor

YY)

Z\ Diode

= Capacitor § Load

Fig. IV- 2: Les deux configurations d'un converissBuck suivant I'état de l'interrupteur S

Dans l'état passant, linterrupteur (état 1) estmé, la tension aux bornes de
I'inductance vaut V= Vi — Vo. Le courant traversant l'inductance aegte linéairement. La

tension aux bornes de la diode étant négative racourant ne la traverse.

Dans I'état bloqué, l'interrupteur est ouvert. iadd devient passante afin d'assurer la
continuité du courant dans l'inductance. La tensior bornes de l'inductance vaut ¥ -

Vo. Le courant traversant l'inductance décroit.

IV.4.1 Fonctionnement en mode continue

Dans cette section, nous développons les équationsonvertisseur DC/DC. Cette
étude nous sert & dimensionner les composantsupeuapplication donnée et de déterminer
le rapport cyclique optimum. Lors du fonctionnememt mode continu du convertisseur
DC/DC, le commutateur ou le transistor MOS est teur l'intervalle de tempsT. A la
sortie du convertisseur AC/DC, I'énergie est foaimil'inductance et a la charge. Pendant la
phase de I'ouverture du commutateur, c’est a tsdaetiode de roue libre que la continuité du
courant est assurée. La fonction de transfert dwitiDC/DC fonctionnant en mode continu

est:

<

S
—=a 1v.1
Ve

Les expressions de la tension et du courant diitiance sont données ci-dessous :

v, (t) =%(tt)= v,.(t) — vs(t) V.2

ve(t) - vs(t) t

i (t) = L

+ I, v.3
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Pendant la deuxieme phag€<t<T, le commutateur est ouvert, et c'est a travers la
diode de roue libre que le courant circule. Danscas, l'inductance restitue le courant
accumulé pendant la phase précédente pour continalmenter la charge. L'ensemble des

éguations correspondantes est donné par :

v, = —v(t) 1V.4
Ldi(t) = —v (t) 1v.5
dt = Vg .

vy(t
i, = SIS)(aT—t)HM V.6

Ondulations du couranti, et de la tensionv;

L'ondulation du courant traversant llinductance est déterminée lorsque la tension

dans cette derniére est nulle. Ceci impliqulg, = Ai¢T = —Aigl_“)T

D’ou I'expression ci-dessous. Cette ondulatiomrestimale poun=0,5.

_ ve(aT) - vs(aT) aT = — vs(T)
L

AM=1Iy—1I,= 7 T(1 - a) .7

Dans la Figure 1V-3 nous reportons l'allure deelaston et du courant aux bornes de l'inductance.

v i

Figure IV-3 : Signaux Vet |_ de I'abaisseur de tension DC/DC

En régime permanent, la tension de sortie est ptiopoelle a la tension d'entres=

o ve (avec par définitiond0 < a < 1 pour I'abaisseur de tension). Ceci est di auda#
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l'ondulation de la tension de sortieest négligeable devant sa valeur moyevigeet que la
valeur moyenne
de la tension de l'inductance est nulle. Nousrabts, ainsi, I'expression de I'ondulation du

courant :

v
AI=Te T(1-a)a 1V.8

L'ondulation de la tension aux bornes de la capaxst égale a la surface du triangle formé
par I'ondulation d@_(Figure 1V-4). Ainsi, a partir de I'expression doucant dans la capacite,

la quantité de charge et I'ondulation de la tenpeuvent étre exprimé comme sulit :

d(6vy)
i.=8i,=C V.9
l: i dt
_1ALT V10
Q=373 '
a(l—a)V
AVC=&—¥ .11

C  8LCf?

FY Y] —

A2l T N

Figure VI-4 : Forme de I'ondulation du courant ddisductance

Choixde L etde C

Les valeurs optimales de l'inductance et de laappeuvent étre déterminées pour
0=0,5:

Tv
* _a(l-a) 1v.12

L>——7"——
4A1Lmax

C al—a) V.13

S __ Ve
= 8LfZAV,
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Le dimensionnement des composants du convertipgearet |I'obtention d'un bon rendement
du convertisseur DC/DC en termes de transfert dxirman de puissance [41]. Par ailleurs,

les valeurs maximales de l'ondulation pour le coued la tension sont liées aux conditions
suivantes :

* Une faible valeur de I'ondulation conduit a dengles valeurs deetC

e Une valeur trop élevée de l'ondulation augmemtecdurant dans les composants non

linéaires (transistors et diodes).

IV.4.2 Fonctionnement en mode discontinu

Le mode de fonctionnement discontinu est intéraspanir les applications qui
nécessitent une certaine rapidité de réponse ariation de la charge et/ou de la tension
d’entrée. Par contre, ce mode entraine un coungpariant dans l'inductance, et une capacité
élevée pour le filtrage en sortie. La fonction densfert du convertisseur fonctionnant en

mode discontinu est :

VS a
— = V.14
Ve a+d

Le courant dans l'inductance est déterminé paex@sessions suivantes

Ve — Vs

i(t)= I t 0 <t<aT IV.15
. vs
ip(t) =IM—T(t—aT) aT <t<a'T IvV.16
i((t)=0
Ve — Vs Vs
Iy = L aT=Ta’T aT<t<T 1v.17

Le courant a I'entrée du convertisseur est donné pa
a

<ig>=
¢ 2

In .18

Le courant en sortie du convertisseur est donné par

) Iy ) a? v
<ig >=?(a+a)=2Lfsv—:(ve—vs) V.19
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Les formes d’onde des différents signaux sont sgm&es dans la figure ci-dessous.

Py I

N

uT! aT T

=t

Figure IV-5 : La forme d’onde des différents signaux Buck Di@d®

Choixde L etde C

En mode discontinu, les valeurs de linductancedestla capacité sont données par les

expressions suivantes :

Iy =22 Y0 0r p =i % V.20

M= ¢ = Iufs '
A Iy —ig)%ty v; Iy —iy)av;

Ave:_Q:(M 0) 1_l C:(M 0) ] IVZ].
C ZCIM vO ZIMfsAvO vo

V.5 Cahier des charges

A travers le cahier des charges, sont fixées |éfgreintes contraintes que doit
respecter les convertisseurs de puissance afirma@aty un fonctionnement normal dans un
environnement spécifique. La description d’un catles charges peut aller du plus simple, en
considérant le minimum de phénomenes a prendrempte, jusqu’au plus détaillé en fixant
le fonctionnement du convertisseur avec des caonéwmiséveres et de nature différente. Lors
de la description de notre cahier des charges, avoiss pris en compte les contraintes les
plus importantes qu’'un convertisseur doit remplengant son fonctionnement dans un
environnement réel. Ce sont des contraintes deélgmtrique, thermique et CEM. Ce choix a
été inspiré d’'un exemple réel de pré-dimensionnéndame structure similaire pour des
applications automobiles, traité dans [30]. Le enhies charges retenu est présenté sur le

tableau suivant :
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Electrique Thermique CEM

Ve= 20V Tambmax = 50°C EN55022 :

_ A en0 Classe A
V= 1.2V Tivax=150"C Classe B
Is= 250mA
A(VS) max =200mV
MCC

Tab. IV.1 Cahier des charges retenu [40].

Avec :

Ve : Tension d’entrée (continue)

Vs : Tension de sortie (continue)

Is : Courant de sortie moyen

A(Vs) max: Ondulation maximale sur la tension ddisor

MCC : Mode de Conduction Continu

Tamid"® Température ambiante maximale

Tj™® Température de jonction maximale

EN 55022 : Normes générique pour domaines réselentiommerciaux et I'industrie légere,
Pour chaque contrainte de pré-dimensionnement, ck@ijue phénomeéne pris en

compte, des modeéles analytiques sont nécessauesepwecrire.

IV.5.1 Spécifications thermiques

Les contraintes thermiques visent surtout a s’assgue la température de jonction
des semi-conducteurs reste en dessous d’'une lmatémale qui garantie la fiabilité des
composants. Suivant le milieu de fonctionnementalvertisseur, la température ambiante
est fixée. Pour certaines applications et lorsquart d’'un milieu « chaud », on ne dispose
pas d'une marge suffisante entre I'ambiante etirtatd sur la jonction pour réaliser le
refroidissement naturel des semi-conducteurs, yample la température ambiante pour des
applications automobile est de 95 °C [30].

Le calcul de la température de jonction ainsi qudilnensionnement du radiateur, Si
nécessaire, nécessite le calcul des pertes dasgstéme. Un modéle thermique est ainsi
déterminé en prenant en compte les pertes dansr&age ainsi que les différents chemins de
propagation de la chaleur. Ce modéle permet derrgitempérature de jonction aux pertes

dans le systéme.
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IV.5.2 Spécifications électriques

Comme montrées dans le cahier des charges retehalesV.1, les spécifications
électriqgues permettent de fixer un taux d’ondufatimaximal pour la tension de sortie ainsi
gu’un fonctionnement en mode de conduction contihous rappelons juste que cette étude
peut aussi s’appliquer au MCD en adaptant les nesdéé calcul. L'ondulation du courant
inductif, Al, fixe le mode de conduction continu/di< 2*Is.

Dans, I'ondulation du courant inductiAl) et 'ondulation de la tension de sortie (Vs) son

déterminées a partir des formes d’ondes, il estodérd que

al-a)V,
AVs = 8LCf2
a(l—a)V
o G-
Lf

Avec a = ? rapport cyclique, f : fréquence de découpage.

e

Ces équations ont été utilisées dans le choix al@pasants. La liste des condensateurs et des
MOSFET est établie en fonction de la tension deice[42].
Les composants linéaires et non linéaires ainsilggigparametres du DC/DC sont présentés

dans le Tableau IV-2. Cette configuration nous @drde comparer le modele de I'abaisseur

de tension construit sous PSPICE.

Composant/paramétre valeur
Transistor IRF150 F150
Diode D1N4002
VE 20V
L (1-dutycycle)*rload/(2*Fswitch)
C (1-dutycycle)/(8*inductance*ripple*Fswitch*Fswihg
Rload 10Q

Tableau IV-2 : Composants linéaires utilisés [43]
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Les Figures IV-7 et IV-8 illustres les courbes de la simulation sous SPICE qui so

référence pour valider notraodele.
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IV.6 Remplacement du transistor IRF150 par notremodele

L’augmentation des fréquences de découpage imgosarsistor MOSFET comme

interrupteur actif car son fonctionnement unip@aie rend plus rapide que le transistor

bipolaire de puissance. D’autre part, sa commastples facile a mettre en ceuvre et génere

moins de pertes que la commande d’'un bipolairdrdresistor MOS vertical (VDMOS) est la

topologie la plus utilisée dans le domaine de lsgance. Lorsque la tension grille-source,

Vgs, dépasse la tension de seuil Vth, le transiesiralors passant et caractérisé par sa

résistance, Rdson. Si le MOSFET présente des gfeds commutation rapides, elles sont

néanmoins limitées par ses capacités parasitelsfauticharger et décharger a chaque cycle,

sources de pertes : Cgs, Cgd et Cds.

Le circuit est alimentée par une source de tenSigria sortie est chargée par une

résistance R et débite un couragtl'interrupteur K, symbolisé ici comme un MOSFE& d

puissance (IRF150), est rendu périodiquement cdadu@vec un rapport cycligue a la

fréquence F =1/T.

On distingue deux modes de fonctionnement de ceitiselon que le courant circulant dans

I'inductance L est ou non continu (ne s'annuleguasours de la période).

Le mode conduction continue étant le plus intémsgaour ce convertisseur, nous

n'étudierons que ce mode.

PARAMETERS:
dutycycle = 0.5

capacitance = {(1-duty cy cle)/(8*inductance*ripple*Fswitch*Fswitch)}
inductance = {(1-duty cy cle)*rload/(2*Fswitch)}

ripple = 0.01
rload = 10

Fswitch = 50K

Control
A

Vi=0 V2
V2 =5v

D=0

TR =0.01u

TF =0.01u

PW = {duty cy cle/Fswitch}
PER = {1/Fswitch}

Y

20V

L1
1 "2

VS

VE

Ul

4

1
2 IS

g 1 TCASE

| ove

N
Control

3

FDBO035AN06A0_SNODE , | Tonction
R Tamb 180 —
OVde— T

T

\ D1
D1N4002

L

Fig. IV.7 Montage de remplacement du MOS IRF150 par not@ete du VDMOS
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ﬁ_nu ] 1 ] ] 1 ] ] 1 ]
[ | _—,l : I|I : : l """ P
------------ i
b_ou : Z : Z : Z :
----------------------- ; | : L B
2.60 Z Z Z
"""""" T ""'l""""""""lll""'I""' """:T""'T""':r""'1 - a
£ ]1] T

L L L L | L
4.1 8ms L4.12ms L. 14ms L. 16ms 4.18ns 4.28ms
o W{COHTROL }
Tine

Fig. IV.8 Cycle de commutation du MOSHV¢ontrole)

IV.6.1 Comparaison entre simulation et expérienc

Pour déterminer le degré de précision de notre modéas ravons systématiquem

comparé les deux grandeurs suiva:

» Latension de sorti¢/s)

» Le courantircule dans la bobine )
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Le courant maximal dans l'inductance est egél58mA et la tension aux bornes de la

résistance de charge en régime permavientest égale a,1V.

IV.6.2 Conclusion

Les simulations effectués tout au long de ce clamnt montré I'exactitude du
modele élaboré du fait qu'il pesent d’approchertdoles réponces expérimentals du
convertisseur BUCK
L’'optimisation des convertisseurs de puissancesiste a transformer un probleme de
prédimensionnement en un probleme d’optimisationtraint. C'est a I'aide des modeles
analytiques que seront décrites les différentesramtes d’optimisation qui permettront de

satisfaire le cahier des charges imposé par lesgiear.
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Conclusion génerale

En électronique de puissance, les transistors diigsl et les thyristors étaient les
premiers dispositifs de puissance commandablesséadildans plusieurs applications de
puissance. Toutefois, ces dispositifs bipolairesspat pas adaptés aux applications en
commutation haute fréquence et exigent un circeicdmmande complexe fournissant une
énergie non négligeable.

L’évolution des technologies dans le domaine desuits intégrés MOS a permis le
développement de familles de transistors MOS dsspuce capables de fonctionner en haute

fréquence avec une commande simplifiée a travexgtitie isolée par un oxyde mince.

Le transistor MOS de puissance de structure comoremlle en silicium est un
composant unipolaire qui est tres utilisé dansajgslications de puissance en commutation
haute fréquence pour des tensions de claquage passint pas les 250 Volts. Le courant
dans le transistor MOS de puissance est un codeanbnduction d’'un seul type de porteurs
(les majoritaires), il n'existe donc aucun délagwdicuation di a la charge stockée ou a la
recombinaison des porteurs minoritaires comme dareas des dispositifs bipolaires. Par
conséquent, la vitesse de commutation des trarsiBtOS de puissance est trés supérieure a
celle des transistors bipolaires. C’est cette pév@iqui fait du transistor MOS de puissance le

composant de choix pour les applications en comtioathaute fréquence.

Le transistor MOS de puissance est constitué dnakitude de cellules élémentaires
mises en parallele pour permettre au composanboenater des courants tres importants.
Contrairement aux transistors bipolaires, la misgarallele des cellules MOS élémentaires
est possible grace au coefficient de dérive thammjapsitif de la résistance a I'état passant de
ces cellules. Par conséquent, la distribution deasd direct reste homogéne entre les cellules

constitutives du transistor MOS de puissance.

En ce qui concerne la technologie MOS de puissdadeansistor MOS de puissance
est fabriqué en utilisant le processus de doulffasitbn planar de type P et:ldour réaliser
les zones P base du canal edN source. D’ailleurs, le nom de ces transistorgTI3vest tiré
directement de ce processus de double diffusioaest-@-dire réalisation d’'une double
diffusion P et Na travers la méme fenétre utilisant la grille efygibicium comme bord de
masquage. Cette technique d’auto-alignement deliffesions permet de régler et contrbler
la longueur du canal du transistor DMOS a des d#o@s submicroniques.
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La probléematique et le besoin d'une microélectramighaute température sont
clairement définis par les besoins actuels et $utier ses différents domaines d’application de
puissance, notamment l'industrie automobile, l'istlie pétroliere et I'industrie aérospatiale.
La majorité des applications actuelles et des doclmines années (plus du 70% du total),
correspondant a des températures d’opération éufiess a 200°C, ne justifient pas encore
I'utilisation des nouvelles technologies de semmdiacteurs émergentes, large bande interdite
ou du type SOI couche mince, du fait de la plustdhamaturité et compétitivité des
technologies standards CMOS et BICMOS sur subdgasilicium, en termes de cout, de
densité d’intégration, et de fiabilité. C’est justent I'objectif assigné par notre travail : ou
macromodéle du transistor MOS de puissance a éteucet implanté sur le simulateur
SPICE, son exactitude dans un convertisseur BU@Ksirenforcé sa fiabilité.
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Annexe A

Annexe A

Modele PSPICE du MOSFET de puissance

Le listing ci-dessous est le modéle complet dusistor MOS FDP0O38ANO6AO utilisé pour

les simulations de ce mémaoire.

PSPICE Electrical Model

.SUBCKT FDP038ANO6A0 2 1 3 ; rev July 04, 2006

Cal1l28 1.5e-9

Cb 15 14 1.5e-9

Cin 6 86.1e-9

Dbody 7 5 DbodyMOD
Dbreak 5 11 DbreakMOD
Dplcap 10 5 DplcapMOD
Ebreak 11 7 17 18 69.3
Eds 148581

Egs 138681
Esg610681

Evthres 6211981
Evtemp 2061822 1
t817 1

Lgate 1 9 4.81e-9

Ldrain 25 1.0e-9

Lsource 3 7 4.63e-9
RLgate 1 9 48.1

RLdrain 25 10

RLsource 37 46.3

Mmed 16 6 8 8 MmedMOD
Mstro 16 6 8 8 MstroMOD
Mweak 16 21 8 8 MweakMOL
Rbreak 17 18 RbreakMOD 1
Rdrain 50 16 RdrainMOD 1e-4
Rgate 9 20 1.36

RSLC1 551 RSLCMOD 1e-6
RSLC2 550 1e3

Rsource 8 7 RsourceMOD 2.8e-3
Rvthres 22 8 RvthresMOD 1
Rvtemp 18 19 RvtempMOD 1
Sla612 138 SIAMOD

S1lb 1312 13 8 S1BMOD

S2a 615 14 13 S2AMOD

S2b 13 15 14 13 S2BMOD
Vbat 22 19 DC 1
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Annexe A

ESLC 51 50 VALUE={(V(5,51)/ABS(V(5,51)))*(PWR(V(5,5)/(1e-6*250),10))}
.MODEL DbodyMOD D (1S=2.4/-11 N=1.04 RS=1.65e-3 TRS1=2.36FRS2=2-7
+ CJO=4.35e-9 M=5.4&-TT=1¢9 XTI=3.9)

.MODEL DbreakMOD D(RS=1.5-1 TRS1=1e-3 TRS2=-8.9e-6)

.MODEL DplcapMOD D (CJO=1.7-9 IS=1e-30 N=10 M=0.47)

.MODEL MmedMOD NMOS (VT0=3.3 KP=9 IS=-30 N=10 TOX=1 L=1u W=1
RG=1.36 T_abs=25)

.MODEL MstroMOD NMOS (VT0O=4.00 KP=275 IS=-30 N=10 TOX=1 L=1u W=1L
T _abs=25)

.MODEL MweakMOD NMOS (VTO=2.72 KP=0.03 1S=-30 N=10 TOX=1 L=1u W=1
RG=13.6 RS=0.1 T_abs=25)

.MODEL RbreakMOD RES (TC1=-4 TC2=-9e-7)

.MODEL RdrainMOD RES (TC1=¢«2 TC2=3e-4)

.MODEL RSLCMOD RES (TC1=1-3 TC2=1e-5)

.MODEL RsourceMOD RES (TC1=-3 TC2=1e-6)

.MODEL RvthresMOD RES (TC1-6.7e-3 TC2=-1.5e-5)

.MODEL RvtempMOD RES (TC1-2.5e-3 TC2=1e-6)

.MODEL S1AMOD VSWITCH (RON=1-5 ROFF=0.1 VON=-4 VOFF.5)
.MODEL S1BMOD VSWITCH (RON=1-5 ROFF=0.1 VON=L.5 VOFF=-4)
.MODEL S2AMOD VSWITCH (RON=1-5 ROFF=0.1 VON=-1 VOF=0.5
.MODEL S2BMOD VSWITCH (RON=1-5 ROFF=0.1 VON=0.5 VOFF-1)

.ENDS

Tj

PSPICE Thermal Model —
FTHERM 'LCTHERMH
REV 23 July 4, 2006 > gl
FDPO38ANOGAOT B
RTHERMZ| CTHERMZ
A5 sl
CTHERM1 T;6 6.45e-3 j:- i
CTHERM2 6 5 3e-2 105
CTHERM3 5 4 1.4e-2 i 7 s
CTHERM4 4 3 1.65e-2 § T
CTHERMS5 3 2 4.85e-2 104
CTHERM6 2 TC le-1 mERM] Gl
RTHERM1 TJ 6 3.24e-3 = =
RTHERM2 6 5 8.08e-3 T
RTHERM3 5 4 2.28e-2 RTHERMS| CTHERMS
RTHERMA4 4 3 1le-1 -;i -
RTHERM5 32 1.1e-1 <
RTHERMG6 2 Tasel.4€-1 T
G_F'EIISSJC-} ;} .

E! Tcase
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Annexe B

Processus de fabrication du VDMOS

lereétape :Oxyde de masquage

3éme étapeDouble diffusion (Diffusion P & N+)

4eme étape Ouverture de la grille
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Annexe B

5emeétape :Oxyde de grille (dépbt et gravure du poly silicium)

Poly Silicium

6emeétape :Dépbt de SIQ(Silox). Ouverture de la source

7Temeétape :Métallisation de la source (Aluminium)

Meétal
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Résumé

Ce mémoire trait de la macromodélisation du traosi®IOS et de I'évaluation des
performances d’'un composant de puissance VDMOSFET.

Plus précisément, en présente tout d’abord I'dwwiudes structures MOS de
puissance basse tension depuis les années 70,ausmansistor VDMOSFET, dont les
principale propriétés sont énumérées. On réalisaienune étude des mécanismes — analyse
statigue a I'état passante et a I'état bloquéealyaa dynamique — intervenant dans les
diverses zones du composant. Sur la base de tadie, &n établit un modele de ce transistor
pour le logiciel de simulation PSPICE.

La seconde partie de cette thése, qui repose palecnent sur une démarche
expérimentale, permet d’identifier les parametresrdele de MOSFET puis de valider la
modélisation compléte du convertisseur BUCK vissade mesures.

Nous en concluons que la modélisation proposénttiee précision satisfaisante
pour pouvoir étre exploitée dans une démarche deeguion, ce qui fait 'objet de lderniére
partie de cette thése. La simulation est alorgs@élpour étudier I'influence de la température
sur le comportement du transistor,

Mots Clés: VDMOS, Modélisation, Macromodélisation, Convertiss Buck, Simulation.

Abstract

This thesis deals with the macromodeling and atado of performance of a new
power device referred to as the VDMOS transistor.

More precisely, the development, as from the s#e®ronward, of low voltage
power MOS structures is first presented up to tbeeat of the VDMOS whose main
properties are listed .Than a study of mechaniswslved in the different zones of the device
— i.e., static analysis under ON-state and OFFesthinamic analysis — is carried out. Based
on this study a model of this transistor is essdidd for the electric circuit simulation
software SPICE.

The second part of this thesis, based primarily amn experimental approach,
identifies the model parameters of MOSFET and waadis the complete modeling of the
converter BUCK compared to the measurements.

We conclude that the proposed model achievedstazbry precision to be used in
a design process, which is the subject of thepadtof this thesis. The simulation is then used
to study the influence of temperature on the bedranfi the transistor.

Keywords: VDMOS, Modeling, Macromodeling, Buck Converterpfsilation.
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