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Résumé

La montée en fréquence de commutation des transistors de puissance a base de Nitrure de Gallium (GaN)
présente une avancée technologique conduisant a la réduction de la taille, du poids et du volume des
systemes de conversion de 1’énergie. En effet, les propriétés physiques des transistors de type HEMT
basés sur I’hétérostructure AlGaN/GaN présentent un fort potentiel pour le développement de
convertisseurs statiques haute fréquence. Avec 1’augmentation toujours croissante de la part de
1’¢électronique de puissance dans les systémes électriques actuels, cette filiére technologique, associée a
la filiére du Carbure de Silicium (SiC), vise aujourd’hui & remplacer progressivement les composants
de puissance a base de Silicium (Si) notamment pour des raisons de tension de claquage élevée, de
robustesse vis-a-vis des conditions séveres de fonctionnement et d’intégration de puissance.

La conception optimale des convertisseurs haute fréquence implique une connaissance précise du
fonctionnement des composants de puissance au sein de ces systémes. Ainsi, la conception de ces
dispositifs repose sur des étapes d’analyse et de simulations menées a partir des modeles des semi-
conducteurs de puissance et des éléments environnants. L’objectif de ce travail de thése est de proposer
une méthodologie de modélisation comportementale de transistors de puissance GaN en boitier basée
exclusivement sur des méthodes de caractérisation non-intrusives.

Les techniques de caractérisation ¢lectriques utilisées pour la modélisation de transistors fonctionnant
en gammes radiofréquences, telles que la mesure des paramétres S ou les mesures courant/tension en
régime pulsé, sont ici adaptées a la caractérisation du transistor de puissance GaN encapsulé. A partir
des résultats de caractérisation, les différents éléments linéaires et non linéaires du modele électrique du
transistor sont obtenus et un modele électrique complet rassemblant ces éléments est implémenté dans
le logiciel de simulation ADS. Un banc de test Double Pulse est alors congu afin de mettre en application
le modéele électrique développé. Aprés modélisation de 1’environnement du transistor, y compris du
circuit imprimé, les résultats de simulation des formes d’onde de commutation sont confrontés aux
résultats expérimentaux.

Afin de tenir compte des effets de la température sur le fonctionnement du transistor, une méthodologie
est proposée permettant d’obtenir le modéle thermique du composant a partir de mesures de puissance
dissipée et d’une procédure d’optimisation. A partir du modéle obtenu, un convertisseur DC/DC utilisant
le transistor GaN modélisé a été congu et réalisé. Les résultats de simulation des formes d’onde de
commutation sont confrontés aux résultats expérimentaux pour différentes températures de
fonctionnement du transistor et une prédiction du fonctionnement en continu du convertisseur est
réalisée.



Abstract

The high frequency operation of GaN power transistors is of great interest in order to reduce size, weight
and volume of power converters. Indeed, GaN HEMT power transistors show very good physical
properties for the development of high frequency power converters. Within the constant rise of the
amount of power electronics in electrical systems, the GaN technology, associated with the Silicon
Carbide (SiC) one, aims to progressively replace the Silicium (Si) power devices especially in terms of
robustness in harsh conditions and of power integration.

The optimal design of high frequency power converters involves an accurate knowledge of power
devices operations in the systems. Therefore, before the fabrication of converters, simulations steps
based on semi-conductor and surrounding elements models are required. This research work focuses on
the development of a modeling methodology of packaged GaN power transistors, exclusively based on
non-intrusive characterization techniques.

In this work, electrical characterization techniques used for radiofrequency transistors modeling, such
as S-parameters and pulsed current/voltage measurements, are adapted to characterize the packaged
GaN power transistor. Based on the characterization results, linear and nonlinear elements of the
transistor’s electrical equivalent circuit are determined and a complete electrical model of the device is
implemented in the ADS software. A Double Pulse test bench is made in order to apply the developed
electrical model. After having modeled the whole test bench, including the printed circuit board,
simulation results of the switching waveforms are compared to experimental results.

Considering the effects of transistor’s temperature on its operation in power converters, a methodology
is proposed to extract the thermal model of the device using dissipated power measurements and an
optimization procedure. The obtained thermal circuit and its influence of thermal-dependent elements
are added to the previous electrical model in order to build the complete electro-thermal model of the
GaN power transistor. Based on the developed model, a DC to DC converter using the studied transistor
has been designed and fabricated. Then, the simulation results are compared to experimental results for
several operating temperatures and a prediction of the continuous operation of the converter is achieved.
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Glossaire

Parametres des transistors

[SyEeas] : Matrice des paramétres S mesurés sur le transistor

[Z7] : Matrice impédance du transistor GaN

C4s, Cps : Capacités entre grille et source respectivement intrinséque et extrinséque du transistor
Cya, Cep - Capacités entre grille et source respectivement intrinseque et extrinséque du transistor

Cys»
Ciss : Capacité d’entrée du transistor

Coss : Capacité de sortie du transistor

Cpp : Capacité de plot coté drain du transistor

Cp¢ : Capacité de plot coté grille du transistor

Crss : Capacité Miller du transistor

Cru1, Cryo : Capacités thermiques du modele de Foster pour le transistor GaN
Crus»> Crps : Capacités thermiques du modele de Cauer pour le transistor GaN
Icqnai : Courant dans le canal du transistor

I : Courant de grille externe du transistor

I, : Source de courant de drain intrinséque du transistor

ip, Ip : courant de drain externe du transistor

I, : Source de courant de grille intrinseque du transistor

Cgs : Capacités entre grille et source respectivement intrinséque et extrinséque du transistor

Jas : Conductance de sortie du transistor

9ga : Conductance entre grille et drain du transistor

dgs - Conductance entre grille et source du transistor

Jm : Transconductance du transistor

Lp : Inductance d’acces de drain du transistor

L¢ : Inductance d’acces de grille du transistor

Lks : Inductance de la source Kelvin du transistor GaN GS66508B

Lps : Inductance de la source coté Puissance du transistor GaN GS66508B
Ls : Inductance d’acces de source du transistor

Pp, Pp : Puissance dissipée par le transistor GaN

Q¢ : Charge totale de la grille du transistor

Rg, stom) - Résistance dynamique du transistor GaN

Rp : Résistance d’accés de drain du transistor

Rps : Résistance drain-source du transistor

R : Résistance d’acceés de grille du transistor
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Le travail de thése présenté dans ce manuscrit s’inscrit dans le cadre d’une collaboration entre le
Laboratoire d’Electrotechnique et d’Electronique de Puissance (L2EP) et I’Institut d’Electronique, de
Microélectronique et de Nanotechnologie (IEMN). Ces deux établissements de recherche ayant souhaité
mettre en commun leur savoir-faire concernant la thématique de 1’électronique de puissance haute
fréquence. Dans ce contexte, les travaux de recherche se sont déroulés d’octobre 2016 a septembre 2019
au sein de ’université de Lille.

Contexte scientifique

L’augmentation de la densité de puissance des convertisseurs statiques répond a un besoin de
miniaturisation de plus en plus répandu, en particulier pour les applications embarquées dans lesquelles
la puissance requise est en constante augmentation alors que la masse et I’encombrement des systémes
visent & étre réduits. L’augmentation de la fréquence de commutation des dispositifs a semi-conducteurs
de puissance offre la possibilité de réduire le volume et la masse des éléments passifs des convertisseurs.
Cependant, avec 1’utilisation des composants de puissance classiques a base de Silicium (Si), cette
montée en fréquence est synonyme de pertes plus élevées et par conséquence une dégradation du
rendement des convertisseurs ainsi que de la nécessité de systémes de refroidissement plus encombrants.
Les semi-conducteurs de puissance dits « grand gap » et notamment ceux a base de Nitrure de Gallium
(GaN) présentent des propriétés physiques treés attractives pour des applications en électronique de
puissance haute fréquence. Récemment, des transistors de puissance GaN encapsulés sont disponibles
sur le marché et leur capacité a commuter a des fréquences supérieures au mégahertz sans dégradation
du rendement a fait ’objet de diverses études ces derni¢res années. Néanmoins les temps de
commutation trés courts (de I’ordre de quelques nanosecondes) de ces transistors GaN en font
inévitablement des générateurs de perturbations électromagnétiques et les rendent sensibles a leur
environnement de fonctionnement (surtensions, surintensités, risques d’instabilité...). Il est alors
nécessaire de passer par différentes étapes de conception basées sur des simulations avant la réalisation
de convertisseurs statiques haute fréquence a base de GaN. Pour ce faire, des mod¢les de transistors
GaN maitrisés, fiables et précis y compris a des fréquences ¢levées sont des outils nécessaires.

Obijectifs de la these

En lien avec le contexte décrit précédemment, 1’objectif principal de ce travail de thése est de proposer
une méthodologie compléte pour une modélisation électrothermique et comportementale de transistors
de puissance GaN encapsulés. L’étude a été menée sur un transistor GaN commercialisé par la société
GaN Systems®, le composant GS66502B 650 V et 7,5 A. La méthode de mod¢lisation proposée est
basée uniquement sur des caractérisations non-intrusives, non-dépendantes de données technologiques.
Elle utilise notamment les mesures de paramétres S, ce qui constitue une approche innovante permettant
de déterminer un schéma équivalent précis du composant. Le mod¢le proposé est implémenté dans le
logiciel Advanced Design System (ADS) et utilisé lors de simulations pour la conception d’un
convertisseur statique fonctionnant & 1 MHz. Les fonctionnalités d’ADS pour la modélisation fine du
convertisseur sont également mises en avant.
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Organisation du manuscrit

Le premier chapitre de ce manuscrit présente une introduction a la modélisation des transistors de
puissance GaN et a la conception des convertisseurs statiques haute fréquence. Ce chapitre est divisé en
trois grandes parties. La premiere a pour objectif de détailler davantage les attentes liées aux semi-
conducteurs de puissance au sein des convertisseurs statiques ainsi que de présenter un bref état de I’art
concernant les avancées technologiques sur la conception de convertisseurs a forte densité de puissance.
Une seconde partie démontre les intéréts liés au GaN par rapport aux autres matériaux semi-conducteurs
pour I’¢électronique de puissance haute fréquence ainsi qu’un état de 1’art des technologies de transistors
de puissance GaN et leurs performances. Enfin, la derniére partie du chapitre traite des techniques de
modélisation des composants de puissance, découlant sur le modele électrothermique qui sera utilisé
pour le transistor GaN étudié.

Dans le second chapitre, des caractérisations sur la plage de fréquences 1 MHz — 1 GHz basées sur la
mesure des parameétres S du transistor GaN sont mises en ceuvre afin d’extraire les éléments résistifs,
inductifs et capacitifs du modéle du composant. Ce chapitre est divisé en trois parties. La premicre
présente les dispositifs de caractérisation réalisés sur circuit imprimé pour la mesure des parameétres S
du transistor dans son boitier ainsi que pour la polarisation du composant sous de fortes tensions et pour
de forts courants. Une procédure de calibration spécifique basée sur des schémas équivalents est
proposée et mise en application. La seconde partie présente les résultats obtenus pour la détermination
des résistances et inductances liées aux accés a la partie interne du transistor. La dépendance en
température des résistances d’acces est également étudiée dans cette partie et une méthode d’extraction
utilisant les dispositifs de caractérisation développés est proposée. Enfin, la derniere partie du chapitre
présente les résultats obtenus pour la détermination des capacités inter-¢lectrodes en fonction des
tensions grille-source et drain-source.

Suite aux résultats du second chapitre, la modélisation non linéaire des capacités inter-¢lectrodes en
fonction des tensions présentes a leurs bornes fait I’objet de la premiére partie du troisiéme chapitre.
Des caractérisations I-V en régime continu et pulsé sont ¢galement menées dans cette premicre partie
afin de déterminer des modéles non linéaires des sources de courant de grille et de drain. Le modéle
¢lectrique complet du transistor de puissance GaN encapsulé est implémenté dans le logiciel ADS et
testé au travers de différentes simulations. Un modéle thermique du transistor GaN, basé sur des mesures
de puissances dissipées et une procédure d’optimisation, est proposé dans la seconde partie de ce
troisieme chapitre. Ce modele est validé par comparaison entre I’impédance thermique transitoire
simulée et celle fournie dans la documentation technique du composant. Le modéle thermique est ensuite
ajouté au modele électrique du transistor afin d’établir le modele électrothermique dans le logiciel ADS.
Enfin, la derniere partie présente les travaux réalisés sur la modélisation des phénomenes de résistance
dynamique présents au sein des transistors de puissance GaN. Ce travail est une contribution aux travaux
de recherche menés entre le L2EP et I’Université de Nottingham.

Le quatrieme et dernier chapitre porte sur ’utilisation du modele de transistor développé pour la
conception d’un convertisseur statique haute fréquence. Dans un premier temps, un circuit Double Pulse
est réalisé afin de confronter les résultats de mesure aux résultats de simulation utilisant le modele
proposé. L’utilisation des fonctionnalités d’ADS pour la modélisation du circuit, y compris du circuit
imprimé, est détaillée dans cette partie. L’analyse des formes d’onde lors des commutations permettra
de valider les méthodes de modélisation. La conception d’un convertisseur DC/DC de 200 W
fonctionnant a 1 MHz et basé sur une cellule de commutation transistor GaN — diode Schottky SiC fait
1’objet de la seconde partie du chapitre. L’utilisation du modele du transistor GaN proposé servira quant
au choix de la diode SiC la plus adaptée a 1’application. Une modélisation thermique du circuit de
refroidissement du transistor GaN est également réalisée afin de prédire 1’évolution temporelle de la
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température du composant lors de son fonctionnement au sein du convertisseur. Ces estimations sont
validées dans la troisiéme partie de ce chapitre lors du fonctionnement pendant une heure du
convertisseur statique. La derniére partie du chapitre présente un banc expérimental permettant la
réalisation de test en Double Pulse a différentes températures du transistor GaN afin de valider le modéle
¢lectrothermique proposé.

Finalement, une conclusion générale des travaux engagés dans cette theése ainsi que les perspectives
seront présentées a la fin du manuscrit.
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Chapitre | : Introduction a la modeélisation
de transistors de puissance GaN pour la
conception de convertisseurs statiques

fonctionnant a hautes fréquences

Introduction

Depuis ces derniéres décennies, des marchés spécifiques comme 1’automobile, 1’aéronautique, les
datacenters et autres technologies de pointe requiérent des systémes de conversion d’énergie et occupant
des volumes restreints. Dans une optique d’intégration des dispositifs, la montée en fréquence des
convertisseurs statiques permet de réduire le volume des éléments passifs. La premiére partie de ce
chapitre vise a détailler davantage ce contexte, les attentes quant aux semi-conducteurs de puissance
ainsi qu’un état de ’art non exhaustif des avancées scientifiques et technologiques vers la conception
de convertisseurs de puissance a forte densité de puissance.

Les transistors de puissance a base de nitrure de gallium (GaN) présentent un fort potentiel pour le
développement de convertisseurs fonctionnant a hautes fréquences, notamment grace a leur temps de
commutation trés court comparativement a leurs homologues en silicium. La seconde partie de ce
chapitre offrira plus de détails quant aux avantages du GaN sur les autres matériaux semi-conducteurs
utilisés en électronique de puissance pour des applications a hautes fréquences, ainsi qu’un état de 1’art
des technologies de transistors de puissance GaN existantes et leurs performances.

Cependant les faibles temps de commutation des transistors GaN les rendent sensibles a leur
environnement de fonctionnement. Ainsi, la conception de convertisseurs haute fréquence a base de
GaN nécessite des étapes de prototypage et d’analyse de performances par simulation, exigeant des
modeles de composants prédictifs et fiables. La derniére partie de ce premier chapitre fait état de 1’art
des techniques de modélisation des transistors GaN qui serviront de base d’étude pour les travaux de
recherche présentés dans ce manuscrit.
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I.1. Les composants semi-conducteurs pour la conversion d’énergie a hautes
fréquences

I.1.1. Présentation de composants semi-conducteurs en électronique de puissance
[.1.1.1. Contexte

De nombreuses applications réclament des alimentations spécifiques a haut rendement réalisées a partir
de sources d’énergie de caractéristiques fixes. La conversion de 1’énergie électrique consiste en la
transformation du signal ¢lectrique (amplitude, fréquence, phase) fourni par une source pour I’adapter a
la charge [I.1], [1.2]. Le champ d’application de I’électronique de puissance s’étend aujourd’hui a de
nombreux sujets d’actualité parmi lesquels on peut citer plusieurs applications en lien avec les
thématiques de recherche du laboratoire L2EP :

= Les convertisseurs DC/DC pour le transport électrique au sein des réseaux Haute Tension
HVDC (Modular Multilevel Converter (MMC))

= Le stockage hybride pour la traction électrique (convertisseurs pour 1’hybridation des sources
d’énergie)

= Les convertisseurs intégrés pour la commande rapprochée des machines électriques (projet
Convertisseur d’Energie Intégré et Intelligent (CE2I))

= Les alimentations dans les systémes embarqués (alimentations a découpage, chargeurs
¢lectriques compacts...)

L’¢électronique de puissance effectue le lien entre source et charge par instants au moyen de composants
semi-conducteurs jouant le role d’interrupteurs électroniques [1.3], [1.4]. L’efficacité énergétique des
convertisseurs est directement liée aux caractéristiques de ces semi-conducteurs qui peuvent étre classés
en trois catégories :

= Les interrupteurs non commandés : les diodes

= Les interrupteurs commandés a la fermeture uniquement : les thyristors

= Les interrupteurs commandés a 1’ouverture et a la fermeture : les transistors et les thyristors
« Gate Turn-Off » (GTO)

Parmi les transistors, on retrouve deux types : les transistors bipolaires et les transistors unipolaires, dits
a effet de champ. Le transistor bipolaire contrdle le déplacement de charges électriques a travers deux
jonctions PN en opposition (transistors NPN ou PNP) [1.5], [1.6], alors que le transistor a effet de champ
contrdle le déplacement de charges (électrons ou trous) entre source et drain au travers d’un canal par
une troisieme électrode, la grille [1.7], [1.8]. En régime de commutation, malgré une bonne robustesse
aux fortes puissances, le transistor bipolaire présente plusieurs inconvénients comparativement au
transistor a effet de champ, comme une consommation importante de la commande due au passage en
continu d’un courant électrique, des temps de commutation plus élevés (de plusieurs centaines de
nanosecondes comparé a quelques dizaines de nanosecondes maximum pour un transistor a effet de
champ). Pour des applications de conversion d’énergie a hautes fréquences, on préférera donc la
structure a effet de champ plus performante, notamment avec 1’exploitation actuelle des matériaux
« grands gap ». Parmi les structures de composant SiC et GaN les plus populaires pour des applications
d’électronique de puissance, on citera les transistors « Metal Oxyde Semiconductor Field Effet
Transistor » (MOSFET) en SiC [1.8] et « High Electron Mobility Transistor » (HEMT) en GaN.

Avec I’émergence des matériaux grands gap, des diodes de type Schottky combinant faible tension de
seuil, recouvrement inverse quasi inexistant (faible charge stockée) sont aujourd’hui disponibles [1.7].
Ces composants s’ajoutent aux transistors MOSFET et HEMT sur la liste des semi-conducteurs les plus
prometteurs dans 1’optique de la montée en fréquence des convertisseurs statiques [1.9]. Une
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présentation plus détaillée des diodes et transistors de puissance est proposée dans les paragraphes
suivants.

[.1.1.2. La diode de puissance

Les semi-conducteurs présents dans les systémes en €lectronique de puissance sont utilisés pour laisser
passer ou interrompre le courant électrique périodiquement (fonctionnement en interrupteur). Ces
composants possedent deux états de fonctionnement en régime établi : un état passant (ON) et un état
bloqué (OFF).

Il existe des semi-conducteurs non-commandés tels que les diodes. La diode est un dipdle formé soit par
une association de deux semi-conducteurs de dopage opposé soit par une association métal/semi-
conducteur, formant une jonction et deux terminaisons : une anode, notée A, et une cathode, notée K
[L.5].

En électronique de puissance, a fortes tensions (supérieures a 40V) et fort courant, les diodes bipolaires
PiN et les diodes Schottky, dont les structures de base sont représentées sur la figure 1.1, sont les
principales diodes utilisées. Les diodes PiN sont constituées d’une zone intrinséque faiblement dopée
située entre deux semi-conducteurs, un premier dopé positivement (p+) et un second dopé négativement
(n+). Cette zone intermédiaire permet d’obtenir une tension de blocage de plusieurs kilovolts. Pour des
applications a hautes fréquences, les diodes Schottky, basées sur un contact entre un métal et un semi-
conducteur, sont généralement préférées aux diodes PiN car elles présentent une tension de seuil plus
basse et des capacités parasites plus faibles (moins de charges stockées) leur permettant de commuter
plus rapidement. En revanche, les diodes Schottky présentent ¢galement une résistance a 1’état passant
plus dépendante de la température que les diodes PiN.

Passivation

l Anode
Zone dopée p+ Contact métallique Schottky

Zone dopée n-

Zone intrinséque faiblement dopée (n ou p)

Zone dopée n+

Zone dopée n+

(a) (b)

Figure I. 1 : Structures de base des diodes utilisées en électronique de puissance : (a) Diode PiN
(b) Diode Schottky

Le symbole ¢électrique de la diode, quel que soit sa technologie de fabrication, est donné sur la figure
[.2(a). La diode est passante dans le sens anode-cathode et bloquante dans le sens cathode-anode. Sa
caractéristique en régime statique est présentée sur la figure 1.2(b). La diode devient passante par
application d’une tension V,, = Vr, elle est alors assimilable a une source de tension V; (tension de
seuil de la diode) en série avec une résistance Ry comme présenté sur les figures 1.2(b) et 1.2(d). Elle
se bloque par annulation du courant direct i, et peut alors supporter une tension V4 négative, elle est
alors assimilable a une résistance de forte valeur R;g,x comme montré sur la figure 1.2(c). Les diodes
agissent comme des interrupteurs ne pouvant commuter que de fagon naturelle dépendamment du circuit
externe.
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(a) (b)

RLEAK

(c) (d)

Figure I. 2 : (a) caractéristique statique d 'une diode (b) schéma équivalent statique de la diode pour
Vak < Vr (c) schéma équivalent statique de la diode pour Vi > Vrp

C
Ca(Vka) A
\II
R — N
Ia(vag)
- Vak > Vka

(a) (b)

Figure I. 3 : (a) Modéle intrinséeque non linéaire de la diode de puissance (b) Evolution de la capacité
C4 en fonction de la tension inverse aux bornes de la diode v,

Afin de tenir compte des phénoménes dynamiques apparaissant lors des commutations de la diode, le
modele de la figure 1.3(a) est utilisé. Dans ce modéle la source de courant I, (v, ) représente 1’évolution
non linéaire de la caractéristique statique présentée sur la figure 1.2(b). La capacité non linéaire C; (Vg 4)
modélise quant a elle les phénomeénes transitoires d’établissement et d’annulation du courant et de la
tension lors des commutations. La capacité C; a pour particularité de décroitre lorsque la tension inverse
Vga = —Vux augmente comme le représente I’allure de la figure 1.3(b).

Lors du blocage de la diode, un courant bref circulant de la cathode vers 1’anode, pendant un temps
nécessaire a 1’évacuation des charges accumulées dans la jonction, engendre une dissipation de
puissance lors des commutations comme le montre la figure 1.4. Dans le cas d’une commutation
classique sur charge inductive, au blocage, le courant direct de la diode décroit jusqu’a s’annuler puis
s’inverse (évacuation des charges) jusqu’a atteindre une valeur maximale Ig;. A cet instant la tension
de blocage notée V,pr est présente aux bornes de la diode. Par suite, le courant inverse décroit jusqu’a
s’annuler, cette variation de courant générant une surtension inverse notée Vi Ce phénomeéne est
appelé recouvrement inverse de la diode. Les diodes actuelles en carbure de silicium présentent un
courant et un temps de recouvrement beaucoup plus faible que leurs homologues en silicium [1.10].
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Figure I. 4 : Phénomeéne de recouvrement inverse de la diode au blocage

[.1.1.3. Le transistor de puissance a effet de champ

Les transistors sont des composants électroniques pouvant étre commandés a la fermeture et a
I’ouverture. Les principaux utilisés pour I’électronique de puissance rapide sont des transistors a effet
de champ [L1.7], [L.8]. Ils sont constitués d’un canal dans lequel circule un courant électrique du drain
vers la source. Le niveau de courant électrique circulant dans le canal est modulé par 1’application d’une
différence de potentiel entre la grille et la source. Le symbole électrique ainsi que des exemples de
structures horizontale et verticale de transistor de puissance a effet de champ sont donnés sur la figure
Ls.

Drai Grille
rain s S
A Source Grille Drain ource ? ource
i02
i E_Ei
p
Grille —e Vps P P
n-
Vs Substrat semi-isolant
""""" Source
Drain
(a) (b) (c)

Figure I. 5 : Présentation du transistor de puissance a effet de champ : (a) Symbole électrique et
conventions (b) structure horizontale (exemple : JFET (Junction Field Effect Transistor)) (c) Structure
verticale (exemple : MOSFET)

La figure 1.6 montre la caractéristique de fonctionnement d’un transistor dans le plan courant/tension.
On observe trois zones de fonctionnement :

= Lorsque la tension grille-source est inférieure a la tension de seuil Vg < Vi : le transistor est
bloqué, le courant de drain I, est nul quel que soit la tension appliquée entre drain et source V.

»  Lorsque Vpg < Vg — Vpy @ la caractéristique Ip(Vps) est linéaire avec un coefficient de
proportionnalité égal a la résistance entre drain et source Rpg. Cette zone est appelée zone
ohmique. Elle correspond a un état passant du transistor a faible puissance dissipée.

»  Lorsque Vps > Vs — Vipy @ le courant de drain [ atteint une valeur de saturation. La
caractéristique Ip (Vps) devient non linéaire. Cette zone est appelée zone de saturation. Elle
correspond a un état passant du transistor a forte puissance dissipée.

(0]
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Vps =Ves —Vry
(]

[
Zone ohmique ,' Zone de saturation

Vis = Vgsy

Courant de drain I

Ves = Vgs1 > Vg

Tension drain — source Vj

Figure I. 6 : Exemple de caractéristique statique d’'un transistor a effet de champ

D’un point de vue modélisation électrique, dans son fonctionnement en régime établi, le transistor se
comporte comme une source de courant I, controlée par deux tensions Vg et Vpg. Cette source a un
comportement non linéaire vis-a-vis de ces deux tensions couvrant les trois zones de fonctionnement
décrites ci-dessus. Le courant traversant le transistor a I’état passant doit étre choisi de sorte a ce que le
composant fonctionne dans sa zone ohmique afin de limiter les pertes par conduction et éviter sa
destruction. Dans ce cas, le transistor se comporte comme une résistance variable Rpg(on) dont la valeur

sera directement influencée par la tension de commande V¢ et la température de jonction. On remarque
que la résistance a I’état passant diminue lorsque la tension Vg augmente et qu’elle augmente lorsque
la température de jonction T; augmente.

Le comportement dynamique d’un transistor de puissance intervient durant les commutations, c’est-a-
dire pendant les transitions entre les états bloqué et passant. Durant ces phases les éléments parasites du
composant, notamment les capacités présentes entre les électrodes, influent sur les formes d’ondes de
courant et tension et donc sur les pertes par commutation. Ces trois capacités Cgg, Cqp et Cpg sont
directement dépendantes de la tension présente entre leurs bornes et diminuent lorsque celle-ci augmente
tout comme décrit pour la capacité inter-¢lectrode de la diode dans le paragraphe 1.1.1.2.

Un modg¢le électrique de la partie intrinséque d’un transistor de puissance comportant 1’ensemble des
¢léments décrits ci-dessus est présenté sur la figure 1.7. Dans le cas de certains transistors dont la grille
n’est pas isolée, s’ajoute une source de courant I; entre grille et source représentant les fuites de grille.
La caractéristique I; (V) est alors la caractéristique de fonctionnement d’une diode.

CGD(VGD)
Grille O QO Drain
ﬂ\
CGS(VGS) é%
Cps(Vps)
Voo 7 ps(Vps Voo
IG(VGS) ID(VGSJVDSF
Source

Figure I. 7 : Modele électrique non linéaire de la partie intrinséque d’un transistor de puissance
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[.1.2. La cellule de commutation

La composante originelle de tout convertisseur statique est la cellule de commutation. Elle est constituée
a minima de deux interrupteurs permettant le découpage périodique d’un signal d’entrée. La cellule de
commutation la plus élémentaire est représentée sur la figure 1.8(a) au sein d’un convertisseur abaisseur
de tension, dit Buck.

L L e = = = = = == = = =
! ! I N
1 1 1 | 11l
| | I
RO T Y M, ¢ )
| | . =
| | L i
| Y e
| ===,
RG 1 Y'r 1 RG :
! T Vs 1T
1 > 1 >
| | |
Vpry Vcs: ! Vbry I
1 1 |
Vo \Y4
L e e m |
Cellule de commutation Phase 1 : conductionde T

Phase 2 : conductionde D
(a) (b)

Figure I. 8 : (a) structure du convertisseur Buck (b) phases de fonctionnement du convertisseur

Le convertisseur posséde deux phases de fonctionnement comme le montre la figure 1.8(b). La phase 1
démarre lors de la mise en conduction du transistor T. Le transfert d’énergie s’effectue alors de 1’entrée
symbolisée par la tension Vj vers la charge symbolisée par le courant I-y. La phase 2 commence lors
du blocage du transistor, c’est alors la diode qui conduit pour assurer la continuité du courant /. Les
allures des formes d’onde idéalisées des tensions Vs et Vpg et du courant I sur une période de
fonctionnement sont données sur la figure 1.9. On note aT I’instant du passage de la phase 1 a la phase
2. La tension Vp et le courant /-y sont considérés constants.

Ves A
Vbry 1 —
! ! >t
by
Ien i —
. . >t
Vs A
O | |
: : >t
Phase 1 Phase 2 Phase 1

Figure I. 9 : Allure des formes d’onde idéales sur une phase de fonctionnement du convertisseur

On propose a présent d’analyser plus en détail les commutations lors de la mise en conduction et du
blocage du transistor dans des conditions proches de la réalité. Pour ce faire, les mod¢les des composants
présents dans les paragraphes 1.1.1.2 et 1.1.1.3 sont nécessaires. Dans une premicre approche,
I’inductance parasite globale de la maille de commutation L,, est prise en compte. Le schéma étudié
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devient alors celui de la figure 1.10(a). Les formes d’onde associées a la mise en conduction et au blocage
sont données sur la figure 1.10(b). Chaque commutation peut étre divisée en quatre étapes, de 0 a t, pour
la mise en conduction et de t5 a tq pour le blocage du transistor. Chaque étape est décrite par le texte ci-
dessous [L.11] et représentée sur la figure 1.10(b). On considére toujours une tension Vp et un courant
Iy parfaitement constants.

Lp Vdrw N

Y\ Vbrv

> t
0 t; ¢y t3 ty ts tg b7 Lg Lo

Voo fso—" |

o > t
0t t, t3 ty tg t t7 tg Lo

t

0 tit) t3 ty ts tg t7 tg ty

—— s

O tl tz t3 t4_ t5 t6 t7 tg tg

Figure I. 10 : (a) Schéma du convertisseur avec modeéles des semi-conducteurs de puissance (b)
Formes d’ondes simplifiées a la mise en conduction et au blocage du transistor

Vdrv

t

Les formes d’onde de commutation sur une période de fonctionnement sont décrites comme suit :

De 0 a t; : La tension de commande de grille V., passe a Vpry, la capacité C;s du transistor se charge
a travers la résistance de grille R;. A t4, la tension de grille Vj; atteint la tension de seuil Vry.

De t; at, : Lorsque Vi devient supérieur a Vi, le transistor commence a conduire, le courant ij, croit

. . . dip . o . .
et la phase 1 commence. La variation de courant au sein du transistor d—D induit une chute de tension
t

aux bornes de I'inductance parasite L, faisant décroitre la tension Vg aux bornes du transistor. Le
courant I, traversant la diode décroit dans les mémes proportions que le courant I, croit. Lorsque le
courant I, atteint zéro la diode commence son recouvrement inverse. A t,, le courant I atteint son
maximum Ipg égal a la somme du courant Iy et du courant maximal inverse de la diode. La capacité
Cgs se charge durant cette étape et la tension Vg continue de croitre.

De t, a t; : ladiode se bloque. Les courant I, redescend a la valeur du courant de charge Iy, la tension
Vs diminue alors légérement. Les capacités Cps et Cp se déchargent a travers le canal, ainsi les tensions
Vps et Vpe décroissent. La diminution de la tension Vp; s’oppose a I’augmentation de Vg, la capacité
Cgs ne se charge plus. Ce phénomene de V¢ constant, égal a la tension dite de plateau Vp;, est appelé
effet Miller. A t5 la tension Vj atteint sa valeur minimale Vg induite par la chute de tension due a la
résistance Rpg  du transistor.

De t3 a t, : la capacité Cg;p étant déchargée, la tension Vg5 continue de croitre jusqu’a atteindre Vpgy a
t,. La mise en conduction du transistor se termine a cet instant.

La commutation au blocage est similaire a la mise en conduction, elle est également divisée en quatre
étapes :

De ts a tg : La tension de commande de grille V., s’annule. Les capacités Cgg et C;p se déchargent,
ainsi la tension V¢ décroit.

11
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De t; a t; : La tension Vs augmente, ainsi les capacités Cgp et Cpg se chargent. L’augmentation de la
tension V;p s’oppose a la diminution de Vg impliquant une nouvelle tension de plateau durant cette
¢tape. L’augmentation de Vpg implique la diminution de la tension aux bornes de la diode, ainsi la
capacité C; de la diode se décharge. Le courant déchargeant la diode diminue le courant ip. A t-, la
tension Vp atteint Vp.

De t; a tg : la tension Vg continue de décroitre, la diode commence & conduire et le courant i, chute

. \ . , . P . . .. di
usqu’a atteindre zéro lorsque la tension V¢ devient inférieure a V-5 a tg. La variation du courant —2
GS TH A lg at

induit une surtension Vpy de V.
De tg a ty : La capacité Cs continue de se décharger jusqu’a ce que la tension Vg s’annule a tq.

La figure 1.11 montre les trajectoires dans le plan ip(vps) des commutations de mise en conduction et
de blocage [1.11]. On remarque que la principale partie des trajectoires se situe entre les instants t; et t3
pour la mise en conduction et entre t4 et tg pour le blocage. C’est durant ces intervalles de temps
qu’apparait la majeure partie des pertes par commutation du transistor.

ty
N
Mise en conduction
Blocage
g 0, t1, tg, to
= ? Ups
Vi

Figure I. 11 : Trajectoires simplifiées des commutations dans le plan ip(vps)

Afin d’analyser les commutations de facon plus fine, I’ensemble des éléments parasites des mailles de
commutation de la figure 1.12 doivent étre pris en compte.

Rd. Ldm‘r

;EI e 7N (Do

L v ip
Gext
—— 3 MY s
I"’!;“\'T

R Sext
Vpry

Sext

Figure I. 12 : Identification des éléments parasites du convertisseur influant sur les formes d’onde des
commutations du transistor
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Les résistances R, ,R; ., R, . sontprincipalement dues a la connectique et aux résistances des pistes
YJext ext

Sext

du circuit imprimé. Les résistances R; . et Rg . sont a l’origine de pertes par effet Joule
ext ext
supplémentaires et la résistance Ry, , influe sur les durées de commutation.

Les inductances parasites Ly, Lqg, ., Ls, , peuvent avoir différentes origines selon les composants et
ext ext ext

I’environnement (mise en boitier, connectique interne, connexions externes sur le circuit imprimé,

inductances des pistes sur circuit imprimé, couplage mutuelle des pistes...). Chacune de ces inductances

a des conséquences différentes sur les performances du convertisseur. Comme vu précédemment,
dip(t)
dat
également de résonances hautes fréquences avec les capacités parasites Cgp,Cps, Cq4 des semi-

conducteurs de puissance [I.12]. L’interaction entre I’inductance Ly et les capacités de grille Cgg, Cgp
entraine des oscillations de la tension de grille pouvant étre a I’origine de mises en conduction et
blocages intempestifs du transistor, de détérioration du composant etc... C’est pourquoi la maille de
grille doit étre particuliérement soignée lors de la conception d’un convertisseur. Enfin, 1’inductance
Ls, .. appelée également inductance commune de source, est un élément critique car elle se situe a la
fois dans le circuit de commande (grille-source) et dans le circuit de puissance (drain-source) du
transistor. Une variation du courant de drain induit une tension aux bornes de L, , qui va s’opposer a

I'inductance Lg, , est a I’origine de surtensions (Ldm ) lors du blocage du transistor mais

1I’évolution de la tension V¢ et ainsi ralentir la commutation, donc augmenter les pertes [1.13]. Dans le
cas d’une cellule de commutation composée d’un bras de transistors (diode D remplacée par un second
transistor), une inductance L, , trop importante peut entrainer une conduction simultanée des deux
transistors [1.14] provoquant de fait un court-circuit de la source d’alimentation du convertisseur. Dans
le paragraphe suivant, I’impact de ces éléments parasites sur la montée en fréquence des convertisseurs
sera abordé.

[.1.3. Montée en fréquence des convertisseurs

Pour de nombreuses applications actuelles et d’avenir, la recherche de convertisseurs présentant de hauts
rendements et une forte densité de puissance est de plus en plus fréquente. Augmenter la fréquence de
commutation a pour effet de réduire I’énergie stockée nécessaire dans les convertisseurs. Ceci permet
une réduction de la valeur donc de la taille des composants passifs et ainsi une augmentation de la densité
de puissance.

Cependant, I’augmentation de la fréquence de commutation induit une augmentation des pertes par
commutation non seulement a cause du recouvrement du courant i, et de la tension Vs mais également
a cause des capacités inter-¢lectrodes coté grille P;gs et cOté puissance Pygs. En effet, ces pertes sont
directement proportionnelles a la fréquence de commutation fsy, [I.15] selon les relations eq.(I.1) et
eq.(1.2), ou Ciss = Cgs + Cgp, Coss = Cps + Csp- Ces relations sont simplifiées car en réalité les
capacités Cjss et Cpgg varie non linéairement par rapport aux tensions Vg et Vps.

1
Pigs = 2 Ciss- chs-fsw (L1)

1
Poss = 2 Coss- Vgs-fsw (L2)

Les transistors « grand gap » en nitrure de gallium (GaN) et en carbure de silicium (SiC) montrent depuis
plusieurs années leurs avantages sur la technologie silicium (Si) pour des fonctionnements a fréquences
de découpage élevées. En effet, di a la plus faible permittivité relative du matériau et a la structure
latérale, les capacités inter-électrodes C;gs et Cpss des transistors GaN sont réduites d’un facteur dix
environ pour la plupart des composants actuels, permettant ainsi de minimiser les temps et les pertes par
commutation. L hétérojonction des transistors a base de GaN leur octroie méme des propriétés de
transport électronique encore plus importantes.
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[.1.4. Convertisseurs a haute densité de puissance

De nombreux travaux au cours des derniéres années ont mis en avant 1’intérét des composants « grand
gap » pour augmenter la densité de puissance des convertisseurs. A titre d’exemple, en juillet 2014, les
sociétés Google et IEEE ont lancé « The Little Box Challenge » une compétition ouverte pour concevoir
un onduleur monophasé d’une densité de puissance d’environ 3 kW/L dans un volume de 66 cL
maximum [[.16]. Le convertisseur devait respecter plusieurs contraintes imposées : des contraintes
thermiques, de compatibilité électromagnétique ou encore des exigences sur les formes d’onde de sortie.
Les vainqueurs de 1’épreuve ont présenté une solution a base de semi-conducteurs GaN et ont pu ainsi
atteindre une densité de puissance d’environ 9 kW/L dans un volume de 23 cL [1.17]. La comparaison
des dimensions entre le convertisseur réalisé et un précédent convertisseur de méme puissance est
montrée sur la figure 1.13. Dans [I.18], un autre exemple de convertisseur a base de transistors GaN
présente une puissance de 1 kW pour un fonctionnement & 1 MHz. Il en résulte une densité de puissance
de 7 kW/L dans un volume trés compact de 12 cL. Un autre exemple montre un convertisseur GaN
d’une densité de puissance de 9 kW/L dans une surface contrainte de 16 cm? [1.19]. Un convertisseur a
base de composants en carbure de silicium de 50 kW/L dans 70 cL et des convertisseurs d’environ 20
kW/L dans environ 3 L sont également proposés dans la littérature commutant a des fréquences allant
jusqu’a 100 kHz [1.20], [1.21].

Précédent onduleur 2 kW

Cahier des charges
du Little Box Challenge

Onduleur GaN 2 kW réalisé

Figure I. 13 : Convertisseur GaN 2 kW réalisé par les vainqueurs du Little Box Challenge (Source :

[1.17])

Malgré les avantages incontestables que présentent les semi-conducteurs « grand gap » pour la
conception de convertisseurs a forte densité de puissance, leur dynamique élevée due a des capacités
inter-électrodes trés faibles les rend sensibles a leur environnement de fonctionnement. Les temps de

, . , di
montée des transistors GaN notamment, de 1’ordre de quelques nanosecondes, provoquent de forts d—; et

v, . . \ . , . . ’
—; Décessitant une conception trés soignée des boucles de commutation au risque de dégrader les

performances du convertisseur.

La partie suivante détaille davantage 1’intérét des transistors GaN pour I’électronique de puissance haute
fréquence ainsi que les technologies existantes et les transistors disponibles sur le marché. Ensuite,
I’importance de 1’étape de modélisation de ces composants pour la conception de convertisseurs a hautes
fréquences sera mise en avant.

14



Chapitre | : Introduction a la modélisation de transistors de puissance GaN pour la conception de
convertisseurs statiques fonctionnant a hautes fréquences

I.2.  Les transistors de puissance GaN

[.2.1. Intérét du nitrure de gallium pour I"électronique de puissance hautes
fréquences

Les matériaux actuels prétendant au remplacement du silicium (Si) dans le domaine de 1’électronique
de puissance sont les matériaux dits « grand gap » tels que le carbure de silicium (SiC) et le nitrure de
gallium (GaN). Comme il est possible de le constater dans le tableau 1.1 [1.23], la forte largeur de bande
interdite des semi-conducteurs congus a partir de SiC ou de GaN leur procure la possibilité de
fonctionner a de plus hautes températures que leurs homologues en silicium. Le champ électrique
critique de ces matériaux est également dix a quinze fois plus élevé. En d’autres termes, a tension de
claquage égale, les composants « grand gap » peuvent étre de dimensions nettement inférieures a celles
d’un composant en silicium, ce qui les rend particuliérement attractifs pour I’intégration de puissance.

Tableau I. 1 : Propriétes des matériaux semi-conducteurs utilisés en électronique de puissance [1.23]

Si SiC-4H GaN
Bande interdite (eV) 1.1 33 34
Champ électrique critique (MV/cm) 0.23 2.2 ~5
2000
Mobilité des électrons (cm?/(V.s)) 1400 900
(Gaz 2D)
Vitesse de saturation des électrons (km/s) 100 200 250
Conductivité thermique (W/(cm?.K)) 1.5 5 1.3
Figure de mérite de Johnson (JFM)* 1 410 790
Figure de mérite de Keye (KFM)* 1 5.1 1.8
Figure de mérite de Baliga (BHFM)* 1 34 100

*Normalisé par rapport au silicium.

De nombreux indicateurs de performance permettent de comparer les matériaux entre eux [1.23], la
figure de mérite de Johnson (JFM) est la plus utilisée pour décrire la capacité des matériaux a supporter
de fortes puissances a hautes fréquences. Son expression est donnée par eq.(1.3). Dans la méme optique,
la figure de mérite de Baliga (BHFM) évalue les performances des composants pour la commutation
rapide de puissance et son expression est donnée par eq.(1.4). La figure de mérite de Keye (KFM) quant
a elle informe sur les limitations thermiques des matériaux et son expression est donnée par eq.(L.5).
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BHFM = u.E? (1.4)
Adc.
KFM = =5 Usat (L5)
4. €

Ou E, est le champ électrique critique, vg:,¢ st la vitesse de saturation des €lectrons, u est la mobilité
¢lectronique, A est la conductivité thermique du matériau, ¢ est la célérité de la lumiére et € est la
constante diélectrique relative du matériau.

La figure 1.14 regroupe les différents critéres de comparaison au sein d’un graphique pour les trois
matériaux étudiés Si, SiC et GaN [1.24].

Champ électrique
critique E. (MV /cm)

Bande Conductivité
interdite thermique
(eV) (W/(em.K))
Vitesse de saturation Mobili;:é élgctronique
des électrons (107 cm/s) (10° em?/(V.s))

Figure I. 14 : Comparaison des propriétés physiques des matériaux Si, SiC et GaN pour des
applications d’électronique de puissance [1.24]

La trés bonne conductivité thermique des semi-conducteurs SiC ainsi que leur bonne figure de mérite
de Keye en font de bons candidats pour des applications a trés fortes puissances, ou les contraintes
thermiques sur les composants sont importantes.

Les caractéristiques telles que la mobilité électronique, la vitesse de saturation des électrons et le champ
électrique critique, du GaN, dans le cas d’une hétérostructure, sont supérieures a celles du Si et du SiC
et font de cette filicre la meilleure actuelle pour des applications nécessitant de hauts rendements a hautes
fréquences comme 1’indiquent les figures de mérite de Johnson et Baliga. La conductivité thermique
similaire a celle du Si et les structures latérales actuelles des composants GaN, les limitent cependant a
des applications de moyenne puissance (a des tensions inférieures au kilovolt).

La figure 1.15 montre les domaines d’utilisation des composants semi-conducteurs a base de chaque
matériau ainsi que quelques exemples d’applications [1.25]. On remarque que les applications hautes
fréquences au-dela du mégahertz et demandant des systémes compacts a forte densité de puissance sont
davantage réalisés a partir de composants GaN.
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Figure I. 15 : Domaines d’application des différents semi-conducteurs de [’électronique de puissance a
base de Si, SiC et GaN [1.25]

Des transistors de puissance GaN de calibre en tension allant jusqu’a 650V sont depuis quelques années
commercialement disponibles et la conception de convertisseurs a fortes densités de puissance a base de
composants GaN est devenue un sujet de recherche d’actualité en électronique de puissance. La partie
suivante présente le principe de fonctionnement des transistors GaN, les techniques employées par les
fabricants pour concevoir des transistors utilisables dans des applications en électronique de puissance
ainsi que les phénomeénes propres a ces composants.

1.2.2. Technologies et propriétés des transistors de puissance GaN
1.2.2.1. La structure GaN HEMT

Les transistors de type HEMT (High Electron Mobility Transistor) sont apparus au début des années
1980. Leur premiere application fut I'amplification de puissance hyperfréquence dans le domaine des
télécommunications terrestres et spatiales [1.26].

La structure HEMT repose sur une jonction, appelée hétérojonction, entre deux matériaux semi-
conducteurs (AlGaN et GaN) dont le gap (bande interdite) est différent. L’ AlGaN (dit barriere) présente
une énergie de bande interdite plus élevée que le GaN formant ainsi un puits d’énergie a I’interface (coté
GaN) des deux matériaux ainsi que des discontinuités de bandes de conduction et de valence. Les
porteurs €lectroniques sont alors suffisamment concentrés a 1’interface pour former un gaz d’électrons
bidimensionnel (2DEG) [1.27], entrainant ainsi le phénoméne de conduction et la création du canal du
transistor. La plus forte mobilité des électrons dans un gaz 2D que dans un matériau dopé fait des
transistors HEMT les composants a effet de champ les plus rapides, permettant les applications aux plus
hautes fréquences.

L’effet transistor consiste en la modulation du courant du canal par une variation de la tension appliquée
entre grille et source, V5. Cet effet est obtenu par la création de contacts Schottky (grille) et de contacts
ohmiques (drain et source) [I.27]. Sous l’application d’une tension entre drain et source, Vg,
’application d’une tension Vg module la concentration de porteurs dans le canal permettant ainsi un
ajustement du courant [p circulant entre drain et source. L’effet transistor est quantifié par la
transconductance du composant donnée par eq.(1.6) :
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_ ol
OV

Im (1.6)

Pour des tensions Vs suffisamment négatives (inférieures a la tension de pincement du canal), les
niveaux d’énergie initialement peuplés par les porteurs passent au-dessus du niveau de Fermi de la
structure (niveau de plus haute énergie) causant ainsi une désertion compléte du canal 2DEG et une
annulation du courant ¢lectrique [1.27]. Cet état correspond a 1’état bloqué du transistor.

Afin de compléter la structure du transistor HEMT, I’hétérojonction décrite précédemment repose sur
un substrat. Ce substrat a pour but de permettre la croissance de GaN et est réalisé a partir de silicium
(Si) ou carbure de silicium (SiC). Le SiC permet une meilleure dissipation thermique que le Si ainsi
qu’un meilleur accord de maille avec le GaN. Le Si représente le cout le plus faible pour la réalisation
des substrats des transistors de puissance. Une couche de nucléation, insérée entre le substrat et le buffer
GaN, permet I’adaptation de maille et la minimisation des défauts de structure. Cette couche de
nucléation est généralement constituée de fines couches d’AIN [1.24]. La structure physique compléte
du transistor HEMT est présentée sur la figure 1.16.

Source Passivation Drain
AlGaN

GaN

Couche de nucléation

Substrat (Si, SiC...)

Figure I. 16 : Structure de base d’un transistor GaN HEMT

Le transistor HEMT est bidirectionnel en courant, lorsque le composant est soumis & une polarisation
Vps négative, il peut conduire. En effet, la polarisation inverse induit une tension V;p positive qui
lorsqu’elle dépasse la tension de seuil du transistor Vi permet au transistor de conduire le courant. On
remarque une analogie a la caractéristique courant-tension comme si le composant était commandé non
plus avec une polarisation grille-source mais avec une polarisation grille-drain [1.28]. On distingue deux
zones de fonctionnement dans la caractéristique inverse d’un transistor GaN HEMT comme le montre
la figure 1.17. Lorsque Vg < Vpy, le transistor se comporte comme une diode avec une tension de seuil
égale a Vg — Viypy. Lorsque Vg > Vipy, la caractéristique inverse de ce dernier devient similaire a sa
caractéristique directe. On peut conclure qu’en polarisant le transistor a une tension V¢ supérieure a la
tension de seuil Vry, celui-ci conduit de maniére similaire du drain vers la source ou de la source vers
le drain.
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Caractéristique inverse Caractéristique dircete

Ves < Vi
Ves~Vin
Ves > Vi

Figure I. 17 : Caractéristique statique d’un transistor GaN HEMT

On retrouve également une bidirectionnalité en courant dans les transistors MOSFET, cependant la
caractéristique inverse d’un transistor MOSFET est modifiée par la présence structurelle d’une diode
antiparallele au canal. Lors des commutations cette diode de structure présente un courant de
recouvrement et donc des pertes additionnelles, ce qui n’est pas le cas pour les HEMT GaN.

Le transistor GaN HEMT est naturellement « normally-on », c’est-a-dire que la tension de seuil du
transistor est négative (Vry < 0V) et celui-ci est donc passant a Vg = OV. Cette caractéristique n’est
pas adéquate pour la conception de systémes d’électronique de puissance pour des raisons de sureté de
fonctionnement des convertisseurs. Plusieurs techniques existent a ce jour pour rendre ces composants
« normally-off » (bloqués a Vg = 0V). Ces techniques sont présentées dans le paragraphe suivant.

1.2.2.2. Technologies des transistors GaN « normally-off»

La premiere solution apparue pour réaliser des transistors de puissance GaN « normally-off » est
d’associer un transistor GaN « normally-on » a un MOSFET Si a travers un montage de type cascode
comme présenté sur la figure 1.18. Dans cette architecture, la tension grille-source du transistor HEMT
est égale a la tension drain-source du MOSFET. Le MOSFET controle les commutations ON et OFF
du transistor de puissance GaN. La commande d’un tel transistor de puissance se fait entre la grille et la
source d’un transistor MOSFET ce qui facilite grandement les techniques de commande a mettre en
ceuvre. De plus, le transistor MOSFET peut étre de faible calibre en tension car la tension de blocage
est supportée par le transistor GaN. Cependant, 1’ajout d’un MOSFET Si dégrade les performances du
transistor GaN par I’addition d’une résistance a 1’état passant supplémentaire, une diode parasite ajoutée
lors de la conduction inverse et une nécessité d’interconnexion des deux puces a I’intérieur du packaging
augmentant les dimensions de boitier et les effets résistifs et inductifs parasites. Les inductances et
capacités parasites couplées entre le transistor HEMT GaN et le MOSFET Si peuvent provoquer des
retards et des oscillations hautes fréquences pendant les commutations et impacter les performances
globales du systéme [1.29].

19



Chapitre | : Introduction a la modélisation de transistors de puissance GaN pour la conception de
convertisseurs statiques fonctionnant a hautes fréquences

Drain
Cascode

Q
Q
=

. I MOSFET
Grille ; :—% si

Source

Figure I. 18 : Structure d’un transistor de puissance GaN en montage cascode

Pour pallier les inconvénients engendrés par la structure cascode, différentes technologies de fabrication
permettent la réalisation de HEMT GaN a enrichissement (E-mode) ayant une caractéristique normally-
off par conception.

Parmi ces techniques, le « recess » de grille consiste a enterrer la grille au-dela de la couche d’AlGaN a
I’intérieur du gaz 2D comme le montre la figure 1.19. Cette technologie a le potentiel de décaler la
tension de seuil Vry jusqu’a des valeurs supérieures a 1V [1.30]. Cependant la réduction du canal 2DEG
sous la grille dégrade la valeur de la résistance a I’état passant des composants. Une solution consiste
alors a remplacer la couche barriere d’AlGaN par une couche d’InAlGaN mais la tension de seuil est
alors modifiée [1.31].

Passivation .
Source Drain

AlGaN
2DEG

GaN

Couche de nucléation

Substrat (Si, SiC...)

Figure I. 19 : Technique de « recess » de grille sur un transistor GaN HEMT

Une méthode plus efficace pour la fabrication de transistors de puissance GaN « normally-off » est
I’implémentation d’une grille p-AlGaN ou p-GaN. Cette technique consiste a insérer une couche
d’AlGaN (Gate Injection Transistor (GIT)) ou de GaN (HEMT P-GaN) dopé positivement sous la grille
comme présenté sur la figure 1.20. L’insertion de cette couche crée une caractéristique de diode au
niveau de la grille qui décale la tension de seuil Vry vers les tensions positives d’une valeur égale a la
valeur de la chute de tension de la diode [1.24], [1.32]. Dans ces conditions, la grille posséde une
caractéristique de diode avec une tension de seuil dépendante de la profondeur de gravure sous la couche
p-AlGaN ou p-GaN [1.24]. Lors d’une application en tant qu’interrupteur de puissance, si le transistor
est commandé avec une tension V¢ supérieure a la tension de seuil de la jonction de grille, un courant
de fuite (pouvant aller du microampére a plusieurs milliampéres selon les technologies) circule entre la
grille et les autres électrodes (notamment la source).
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(a) (b)
Figure I. 20 : Structures des transistors GaN : (a) GIT (b) HEMT P-GaN

Enfin, d’autres techniques sont proposées pour la réalisation de transistors GaN normally-off comme le
dépot d’ions fluor fortement électronégatifs permettant de dépeupler le canal jusqu’a I’application d’une
tension V¢ positive [1.33] ou encore des structures hybrides MISFET-HFET proposant de remplacer la
portion du canal 2DEG sous la grille par une couche d’inversion de type MISFET [1.34]. Ces techniques
ne sont cependant jusqu’ici employées par aucun des transistors de puissance GaN commercialisés.

[.2.2.3. Phénomeéne de résistance dynamique dans les transistors GaN HEMT

Les transistors HEMT GaN souffrent de phénoménes de « piégeages » et « dépiégeages » de charges
intervenant au sein de la structure au niveau des couches inféricures et supérieures au canal 2DEG. Ces
pieges provoquent une augmentation momentanée de la résistance drain-source a I’état passant Rpg,
au moment de la commutation. La conséquence est une augmentation des pertes par conduction dans le
transistor GaN et de fait des contraintes thermiques plus importante compliquant le dimensionnement
du systéme de refroidissement du composant.

Deux mécanismes sont a I’origine de cette variation de Rpg,, comme le montre la figure L21. Le
premier est le piégeage de charges de surface a proximité de la grille du c6té drain lorsque le transistor
est soumis a un champ électrique élevé (durant le blocage) dii aux impuretés présentes dans la couche
de passivation. Lors de la mise en conduction suivante, ces charges piégées agissent comme une grille
virtuelle s’opposant a la formation du canal jusqu’a ce que ces charges soient relachées [1.24]. Le second
mécanisme est I’injection d’électrons dits « chauds » possédant une forte énergie cinétique lors de
I’application d’un champ électrique élevé [1.35]. Ces électrons « chauds » sont piégés a I’intérieur du
transistor et provoquent une augmentation temporaire de la résistance Ry, et des dégradations sur le
long terme [1.24].

21



Chapitre | : Introduction a la modélisation de transistors de puissance GaN pour la conception de
convertisseurs statiques fonctionnant a hautes fréquences

Charges piégées Grille virtuelle
/ en surface / parasite
* AlGaN * « AlGaN

Rétrecissement Retrecissement *

intentionnel du GaN Electrons non intentionnel  GaN
canal (blocage) 4 « chauds »  du canal
Couche de nucléation Couche de nucléation
Substrat Substrat

(a) (b)

Figure I. 21 : Mécanismes de piégeages a [’origine du phénomene de résistance dynamique dans les
HEMT GaN : (a) lors de [’état bloqué du composant (b) lors de la mise en conduction

Plusieurs travaux ont été réalisés ces derniéres années pour essayer de comprendre davantage ces
mécanismes, les caractériser et les modéliser [1.36]-[1.38]. Pour des applications d’électronique de
puissance, il a été montré que non seulement le fort champ électrique appliqué au transistor, lorsque
celui-ci est bloqué, est impactant mais aussi la fréquence de commutation, le rapport cyclique et la
température influent de maniere significative sur I’augmentation de la résistance Rpg,, - En effet, ces

paramétres définissent les temps de piégeages et de relachement des charges au sein du composant.

Les fabricants de transistors GaN proposent des solutions pour diminuer 1’effet de résistance dynamique
comme 1’ajout de répartisseurs de champ électrique présenté sur la figure 1.22 [1.39], [1.40].

Metal (Ti/Au... N
\

Metal
Grille

Source

GaN ’

I
Couche de nucléation

Substrat

Figure I. 22 : Répartition du champ électrique par utilisation du substrat et de répartisseurs
métalliques au niveau de la grille et de la source

Ces systémes placés au niveau des contacts de source, de grille et au niveau du substrat permettent de
redistribuer le fort champ électrique entre grille et drain loin de la grille dans la zone passivée. A noter
que le substrat doit alors étre connecté électriquement a la source soit en interne soit en externe.
Beaucoup de fabricants de transistors GaN propose une connexion interne entre la source et le substrat
pour réduire cet effet de résistance dynamique [1.41], [[.42]. Une autre solution, proposée par le
constructeur Panasonic, est d’utiliser une seconde grille p-GaN a proximité du drain comme montré sur
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la figure 1.23. La seconde grille est automatiquement activée durant la commutation et injecte des trous
se recombinant avec les électrons piégés dans les couches d’AlGaN et GaN. Cette structure de transistor
est alors nommée « Hyrbid Drain Gate Injection Transistor (HD-GIT) » par le constructeur [1.43].

Injection de trous depuis le drain
par une seconde grille p-GaN

Source P-GaN J/ P-GaN

AlGaN

GaN

Couche de nucléation

Substrat

Figure I. 23 : Reldchement des électrons piégés par injection de trous en implémentant d 'une seconde
grille p-GaN (structure HD-GIT)

1.2.3. Etat del'art des transistors de puissance GaN

Actuellement, seuls quelques transistors de puissance GaN sont disponibles sur le marché, toutefois la
technologie a gagné en maturité ces derniéres années. Parmi les fabricants de semi-conducteurs les plus
influents on nommera la société Transphorm proposant des structures de type cascode. GaN Systems,
Efficient Power Conversion, Panasonic et Infineon proposent quant a eux des structures a enrichissement
de type P-GaN ou GIT.

Les calibres en tension de ces composants vont de quelques dizaines de volts a 650V. Certains
composants actuels atteignent des calibres en courant allant jusqu’a plusieurs centaines d’ampéres. La
figure 1.24 regroupe une liste non exhaustive de composants GaN, SiC et Si actuellement sur le marché
et de calibre en courant similaire, sélectionnés a partir d’une recherche personnelle pour leurs facteurs
de mérite R,,Q;, ou R,, est la résistance a 1’état passant et Q; la charge totale de grille, suivant
différents calibres en tension :

e 60V : NTD5867NL (Si), EPC2035 (GaN)

e 100V : HUF76629D35T (Si), EPC2016C (GaN)

e 200V : PSM130200D (Si), EPC2010C (GaN)

e 650V : IPB65R095C7 (Si), SCT3120AL (SiC), GS66506T (GaN)
e 900V : IP9OR340C3 (Si), TP9OH120PS (GaN)

La figure de mérite R, Q; donne a la fois les informations sur les pertes en conduction et sur les pertes
par commutations de chaque composant. Les limites théoriques de performances de chaque matériau
semi-conducteur reprises de [1.44] sont données sur le graphique a titre indicatif. On observe pour
chaque calibre en tension de 60V a 900V, de meilleures figures de mérite pour les composants GaN
mais il faut également noter que si les composants actuels Si et SiC ont des caractéristiques proches de
leur limite voire au-dela, les transistors de puissance GaN posseédent encore une marge de maturité
importante par rapport a la limite théorique de performance du matériau.
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Figure I. 24 : Figures de mérite pour différents transistors de puissance GaN, SiC et Si en fonction des
calibres en tension [1.44]

Une attention toute particuliére est consacrée a 1’optimisation des boitiers des transistors de puissance
GaN. Les propriétés physiques du matériau permettent de réduire I’empreinte des boitiers suivant deux
objectifs. Le premier objectif est I’intégration de puissance, valeur promotionnelle phare des transistors
de puissance a base de GaN. Le second objectif est la minimisation des inductances parasites amenées
par les boitiers dans le circuit afin de dégrader le moins possible les performances de commutations a
hautes fréquences de ces composants. En 2014, la sociét¢é GaN Systems a proposé une nouvelle
technologie de boitier GaNPX [1.45] permettant de satisfaire aux mieux les objectifs précédemment
cités. A titre indicatif, le transistor GS66508T possédant cette technologie de boitier a des calibres de
650V et 30A et est encapsulé dans un volume de 168 mm?, soit moins d’un cinquiéme de millilitre. Pour
d’autres exemples, les sociétés Transphorm ou Panasonic utilisent quant a eux des technologies de
boitiers plus classiques comme les packagings Power Dual Flat Non-leaded (PDFN) ou Power Quad
Flat Non-leaded (PQFN). Des exemples de boitiers GaNPX, PDFN et PQFN pour transistors de
puissance GaN sont donnés sur la figure 1.25.

- = &

(a) (b) (c)

Figure I. 25 : Exemples de transistors de puissance GaN 600/650 V : (a) GS66502B de GaN Systems
(b) PGA26E19BA de Panasonic (c) TP65H300G4LSG de Transphorm

1957

o\d

| O
A

Dans le cadre de ces nouveaux challenges, ces boitiers offrent également des fonctionnalités permettant
d’optimiser les designs des convertisseurs comme 1’ajout d’une connexion Source Kelvin pour les
transistors GS66508P de GaN Systems ou PGA26E19BA de Panasonic par exemple. La Source Kelvin
est une connexion externe supplémentaire permettant une séparation intra-boitier des chemins grille-
source et drain-source et ainsi une minimisation de 1’inductance commune de source. Un second
exemple est un dédoublement de la connexion de grille comme pour le transistor GS66508T de GaN
Systems. Ainsi, une disposition des connexions de grille adaptée permet de réduire la taille des mailles
de commutation entre grille et source dans le cas de la parallélisation de plusieurs transistors [1.46].
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Enfin, certains boitiers de transistors de puissance GaN disposent d’une zone de dissipation thermique
située sur le dessus du boitier. Etant donné la forte sensibilité des transistors GaN a la température, cette
solution présente un intérét non négligeable car elle permet de diviser par un facteur 10 la résistance
thermique jonction-boitier selon le fabricant [[.47]. Cette solution permet également de libérer 1’espace
usuellement réservé a la dissipation thermique sur les PCB et d’optimiser le design des cellules de
commutation des convertisseurs en multicouches.

I.3.  Modélisation des transistors de puissance GaN

[.3.1. Intérét de la modélisation des transistors de puissance GaN

Les mod¢les de transistors de puissance sont utilisés pour le dimensionnement et la conception des
systémes d’électronique de puissance. La modélisation se doit d’étre fidéle au comportement réel du
composant dans son environnement de fonctionnement afin de bien concevoir et d’estimer au mieux les
performances des convertisseurs statiques. Parmi les facteurs influents sur la conception des
convertisseurs de puissance qu’un modg¢le de transistor permet de déterminer, on peut citer :

= Les pertes au sein du composant permettant 1’estimation du rendement et le dimensionnement
optimal des systémes de refroidissement

= Le comportement dynamique du transistor permettant d’ajuster les techniques de commande et
de protection

= Le spectre des commutations du composant permettant d’estimer les niveaux des perturbations
¢électromagnétiques (PEM)

Les commutations tres rapides (de 1’ordre de la nanoseconde) des transistors GaN demandent de disposer
d’instruments de mesure avec des bandes passantes élevées, au minimum 350 MHz pour des
applications typiques [1.48] sous peine de réaliser des mesures imprécises. De plus ces instruments de
mesure, insérés dans les mailles de commutation ou aux alentours, ajoutent des impédances parasites
qui impactent les commutations rapides et modifient les performances des convertisseurs [1.48], [1.49].
Posséder un modéle fiable du comportement du transistor GaN permet de s’affranchir de
I’instrumentation rapprochée et d’en déduire les formes d’ondes en couplant simulations et mesures
¢loignées. Aussi, certaines mesures ne sont pas réalisables comme la distinction entre le courant
circulant dans le canal du transistor et les courants dans les capacités inter-¢lectrodes lors des
commutations. Ces données peuvent étre nécessaires pour le dimensionnement des convertisseurs,
notamment lors de fonctionnements au-dela du mégahertz ou les pertes par commutations deviennent
majoritaires [I.15], et ne sont estimables qu’a partir d’un modéle relativement précis du composant.

Bien que la plupart des composants de puissance commercialisés disposent d’un modele fourni par le
constructeur, le développement de ses propres modeles présente de nombreux avantages parmi lesquels :

» Une flexibilit¢ dans I’ajout de fonctions supplémentaires au modele (par exemple 1’effet de
résistance dynamique actuellement non pris en compte dans les modeles des fabricants)

= [’adaptabilité de la méthode de modélisation développée a d’autres composants, notamment
ceux ne possédant pas de modeles

= La connaissance des méthodes employées pour déterminer les paramétres du modeéle ainsi
qu’une connaissance profonde du fonctionnement du modéle

Les paragraphes 1.3.2. et 1.3.3. de ce chapitre présentent un état de 1’art des méthodes de modélisation
des transistors de puissance basées sur la physique des composants ou sur des caractérisations.
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[.3.2. Modélisation physique

Les modeles physiques décrivent au mieux les phénomeénes intervenants au sein des composants semi-
conducteurs dans les divers cas d’applications. Ces mod¢les reposent sur des équations analytiques
issues de la physique des semi-conducteurs [L.50].

Les méthodes numériques telles que les ¢léments finis permettent une modélisation multi-physique
précise des transistors de puissance. Ces modeéles simulent le comportement interne d’une structure
semi-conductrice en résolvant les équations de la physique des semi-conducteurs (Poisson, conservation
de la charge, conservation de I’énergie, chaleur, etc...) aux différents nceuds du maillage [1.50]. Cette
méthode de modélisation reste strictement réservée a la fabrication de composants semi-conducteurs
[[.50]. En effet, un maillage fin est nécessaire dans certaines zones de la structure cristalline, ce qui
engendre des temps de calcul importants non compatibles avec une simulation circuit dans le cadre de
la conception de convertisseurs de puissance. De plus, la modélisation par éléments finis nécessite la
connaissance des données technologiques de conception du composant qui sont la propriété des
fabricants.

De nombreux autres travaux proposent des modéles physiques pour des transistors de puissance a grand
gap, notamment des JFET et MOSFET SiC [I.51]-[1.53]. Les modg¢les ainsi développés montrent une
bonne précision dans la représentation du fonctionnement réel du transistor ainsi qu’une bonne
robustesse pour des composants de différentes structures. REcemment une étude basée sur la physique
du transistor GaN HEMT a permis la modélisation des capacités d’entrée, de sortie et Miller d’un
composant ayant une structure HEMT avec répartisseurs de champ électrique [1.54]. Combiner cette
¢tude avec la modélisation physique du canal 2DEG d’un transistor GaN HEMT, comme proposée par
les auteurs dans [1.55], pourrait décrire I’ensemble des phénoménes physiques intervenant dans la
structure interne du transistor.

Les parametres physiques propres au composant a modéliser peuvent étre renseignés dans des modeles
précongus et disponibles au sein de logiciels de simulations circuits comme SPICE, Saber, ADS ou
autres... Les mod¢les de composants semi-conducteurs de puissance utilisés dans SPICE sont basés sur
les modeles d’U.C. Berkeley pour les diodes et MOSFET ou encore le modele d’Hefner pour les IGBT
(Insulated Gate Bipolar Transistor) [I.11].

Malgré la trés bonne précision qu’offrent les modéles physiques, ceux-ci présentent différents
inconvénients quant a leur utilisation pour la conception de modéles pour la conception des
convertisseurs statiques. Parmi ces inconvénients, on citera :

= Lanécessité de disposer de parameétres technologiques (dimensions physiques, dopages...)

= La complexité de mise en ceuvre. Une connaissance accrue en physique des semi-conducteurs
est requise

= Les temps de simulation longs, directement liés au degré de complexité du modéle, sont souvent
incompatibles avec des simulations de type circuit pour prototypage

= La dépendance de ces modeles a la structure interne des transistors les rend peu adaptables a
d’autres technologies de composants de puissance. Ainsi une méthode de modélisation
générique ne peut étre obtenue.

Les modeles comportementaux décrits dans la section suivante permettent de pallier les inconvénients
que présentent les modeles physiques.

[.3.3. Modélisation comportementale

Les modéles comportementaux reposent généralement sur des schémas équivalents de type circuit
regroupant I’ensemble des paramétres influents pour les applications visées ainsi que leur dépendance
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entre parametres et avec les entrées du modéle. Une connaissance des modes de fonctionnement en
commutation et en conduction du transistor est nécessaire pour élaborer ces mode¢les.

Une diode de puissance est généralement modélisée selon le schéma équivalent présenté sur la figure
1.26 [1.56]. On retrouve dans ce mod¢le la caractéristique statique de la diode représentée par la source
de courant non linéaire I,(V,x) et la résistance Ry, la caractéristique dynamique représentée par la
capacité de jonction Ckq(Vkq), les résistances Ry et Rgyy, et I'inductance Ly. Afin de tenir compte de
I'influence de I’¢lévation en température du composant AT}, un modéle thermique, ici du premier ordre,
rétroagit sur les parameétres thermosensibles du schéma équivalent.
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Figure I. 26 : modele électrothermique d’une diode de puissance

Un modéle comportemental général d’un transistor de puissance a effet de champ est donné sur la figure
1.27.
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Figure I. 27 : modéle électrothermique d’un transistor de puissance a effet de champ

Ce modele de transistor est composé d’une partie interne composée des caractéristiques statiques de
grille I;(Vys) et de drain Id( lgs Vas ATJ) et des caractéristiques dynamiques entre chaque électrode
représentées par les capacités Cgs(l{qs), Cya (ng) et Cy5(V45). Les éléments parasites internes au boitier
liés aux acces a chaque électrode sont représentés par les résistances R, Rp et R et les inductances L,
Lp et Lg. Enfin un modele thermique interagit avec les parametres thermosensibles du modéle.

De nombreux travaux actuels portent sur la caractérisation et la modélisation de composants semi-
conducteurs a grand gap. Pour des applications d’¢lectronique de puissance, Ke Li a présenté des
méthodes de caractérisation et de modélisation de composants de puissance tels que des diodes, JFET,
MOSFET en SiC et un HEMT GaN [I.11]. Un banc de mesures a été développé pour 1’extraction de la
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caractéristique I(V) du transistor et la modélisation du canal. Un second banc de caractérisation basé sur
des pinces d’injection et de réception de courant a été élaboré. Par adaptation de la méthode présentée
dans [1.57], les capacités inter-électrodes ont ét¢ déterminées autour de 1 MHz pour un JFET en SiC et
un HEMT GaN.

D’autres techniques sont largement utilisées dans la littérature pour la caractérisation de composants de
puissance en régime statique et dynamique comme le test en « Double Pulse » présenté dans [1.58] et
qui fera I’objet d’une étude plus détaillée dans le second chapitre de ce manuscrit. Cette technique
permet d’analyser le comportement d’un transistor en commutation mais ne permet pas a elle seule d’en
déterminer un modeéle. Une modélisation des pertes en commutation d’'un MOSFET SiC, basé sur des
schémas équivalents décrivant chaque étape de la commutation, a été présentée par les auteurs dans
[1.59]. Le mod¢le tenant compte des éléments parasites n’est toutefois validé que par simulation.

La validité de la plupart des modéles proposés en électronique de puissance avec la montée en fréquence
n’est pas spécifiée. Les systémes de caractérisation et de calibration des mesures ne sont pas toujours
détaillés avec précision. De plus, I’influence des ¢léments parasites du modéle et leur détermination fait
encore ’objet de peu d’études dans ce domaine.

Avec la montée en fréquence des convertisseurs statiques et en vue d’une modélisation des transistors
de puissance sur une large bande de fréquences, les techniques de caractérisation utilisées dans le
domaine des radiofréquences (RF) présentent un fort intérét. Les méthodes RF, basées sur des mesures
de parametres S et des mesures courant-tension en régime pulsé, permettent d’obtenir un schéma
équivalent, sous la forme d’un quadripdle, du transistor pour tout point de polarisation (V;g, Vps) [1.27],
[1.60], [1.61]. Ces mesures petits signaux effectuées a différents points de fonctionnement permettent
ensuite 1’élaboration d’un modéle non linéaire plus large signal applicable pour 1’électronique de
puissance. Dans ce contexte, des travaux récents ont montré le développement d’un modé¢le haute
fréquence pour un MOSFET SiC de puissance [1.62]. L’utilisation des paramétres S est montrée pour
I’obtention des capacités parasites du transistor, les éléments d’acces sont obtenus par simulation en
¢léments finis et la caractéristique statique est obtenue a partir de mesures en commutation.

Conclusion

Ce premier chapitre a introduit le contexte du travail de thése qui sera présenté dans les chapitres suivant
de ce manuscrit. La premiere partie de ce chapitre a mis en avant la place importante occupée par les
semi-conducteurs de puissance dans les systémes de conversion d’énergie. En lien avec la demande
actuelle de convertisseurs statiques a forte densité de puissance, les avantages des composants de
puissance « grand gap » et plus particuliérement ceux a base de GaN ont été présentés. Les récentes
technologies de transistors de puissance GaN ainsi que les récents développements de convertisseurs
utilisant ces composants sont venus illustrer le contexte 1ié a la contribution scientifique de ce travail.

Dans un second temps, la nécessité de posséder des modéles de transistors fiables et prédictifs pour la
conception de convertisseurs statiques haute fréquence a été détaillée. En effet, la sensibilité de ces
composants rapides aux ¢éléments parasites présents au sein des mailles de commutation impose de
passer par des étapes de simulation avant réalisation.

Afin de répondre a 1’ensemble des critéres cités dans ce premier chapitre, 1’obtention de modéles de
composant se fera, dans ce travail de these, a partir de caractérisations RF qui seront adaptées aux
applications d’électronique de puissance visé€es. La conception du modeéle d’un transistor de puissance
GaN s’effectuera suivant deux étapes. La premiére étape consistera a obtenir un modele électrique du
composant a partir de mesures de parametres S et [-V pulsés et d’en analyser les performances sur une
application d’¢électronique de puissance s’affranchissant des effets thermiques. Le modéle thermique et
son couplage avec le modéle électrique seront étudiés dans un second temps en vue de la conception
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d’un mode¢le complet électrothermique du composant. Enfin les performances des modeles développés
seront analysées sur une application de conversion d’énergie haute fréquence.
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Chapitre Il : Caractérisation en
parametres S d’un transistor de puissance
GaN en boitier

Introduction

Afin de prédire le comportement des transistors de puissance au sein des convertisseurs statiques haute
fréquence (HF), des modéles relativement précis des composants sur une large plage de fréquences sont
nécessaires. Il faut donc envisager des caractérisations spécifiques afin d’extraire le plus précisément
possible les éléments du modéle pour la description du comportement du transistor lors de commutations
HEF.

Les mesures d’impédances, réalisées par des équipements tels que les analyseurs d’impédance,
nécessitent pour étre précises une calibration par des mesures en court-circuit et circuit ouvert.
Cependant, la présence d’éléments capacitifs et inductifs reste inévitable, impliquant que ces standards
de calibration ne représentent plus des impédances nulles ou infinies pour des fréquences élevées et
rendant ainsi ces techniques de mesure imprécises et inadaptées lors de caractérisation HF. Les
techniques radiofréquences telles que la mesure des parametres S;; sont de plus en plus couramment
utilisées aujourd’hui pour la caractérisation haute fréquence des transistors. De nos jours des travaux
émergent sur I’application des paramétres S en é€lectronique de puissance pour la caractérisation de
composants « grand gap », GaN et SiC [IL.1], [1I.2]. Néanmoins, contrairement aux caractérisations sur
wafer des transistors radiofréquences, les transistors pour I’¢lectronique de puissance doivent &tre
caractérisés dans leur boitier induisant une certaine complexité quant a la mise en ceuvre des mesures.
A ce jour, les travaux de recherche a ce sujet ne proposent pas d’extraire de méthodologie ni d’étude sur
la plage de validité de ce type de mesures.

Dans ce contexte, ce chapitre s’argumente autour du développement d’une méthodologie compléte
d’extraction des ¢éléments du modele d’un transistor de puissance GaN encapsulé a partir de mesures de
paramétres S et de dispositifs expérimentaux adaptés. Ainsi, la premiére partie de ce chapitre présente
I’ensemble des dispositifs et techniques de mesure de paramétres S développés pour la caractérisation
du transistor GaN ¢étudié et une procédure de calibration est proposée et explicitée. L’originalité du
travail propose d’appliquer les techniques ainsi développées a I’extraction des éléments résistifs,
inductifs et capacitifs du modele du composant. La détermination des éléments d’acces et leur
dépendance en température est présentée dans la seconde partie. L’obtention des capacités inter-
¢lectrodes en fonction des polarisations de grille et de drain fait I’objet de la troisiéme partie du chapitre.
En lien avec les objectifs de conversion d’énergie a des fréquences de commutation supérieures au
mégahertz, la plage de fréquence visée pour les mesures de paramétres S va de 1 MHz a 1 GHz.
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II.L1. Techniques de caractérisation du transistor de puissance GaN par la
mesure de parametres S

[1.L1.1. La mesure des parameétres S

Les paramétres S, en anglais « Scattering Parameters », permettent d’obtenir les caractéristiques d’un
circuit en considérant un signal alternatif haute fréquence injecté au sein du circuit comme une onde
¢lectrique. Ces paramétres sont alors des ratios d’onde transmise et d’onde réfléchie par rapport a I’onde
incidente [11.3], [11.4].

La mesure des parametres S est réalisée par un analyseur de réseaux vectoriel, en anglais « Vector
Network Analyzer (VNA) ». Ce dispositif est composé de différents ports normalisés 50 Q, permettant
d’injecter un signal sur un port, mesurer sur ce méme port la partie de I’onde réfléchie et mesurer sur un
autre port connecté au circuit de test la partie d’onde transmise. Considérant une onde incidente injectée
au port j et mesurée au port i, on note alors le paramétre S correspondant S;;. Dans notre travail nous
nous intéresseront essentiellement aux mesures 1 et 2 ports permettant la caractérisation respective de
dipoles et de quadripoles. Un schéma de principe d’une mesure de parameétres S en 2 ports est présenté
sur la figure I1.1.

Analyseur de Réseaux Analyseur de Réseaux

Port 2 Port 1 Port 2
@

Reflection

Transmission Transmission
S21 S12
Onde

incidente

(b)

Figure Il. 1 : Principe d’'une mesure de parameétres S en 2 ports : (a) injection du signal sur le port 1
(b) injection du signal sur le port 2

L’utilisation d’un VNA pour la caractérisation en parametres S d’un systéme nécessite des connectiques
(cables coaxiaux, pointes de mesure...) induisant des différences entre les parametres réels du dispositif
sous test (DUT) et la mesure faite par I’appareil de mesure. Afin de mesurer les parametres S dans le
plan du systéme étudié, une procédure de calibration doit étre effectuée en amont dans le but de corriger
les erreurs systématiques engendrées par la connectique d’instrumentation ainsi que les imperfections
propres au VNA. Il existe différents types de calibration, chacun d’entre eux étant basé sur des mesures
de standards de calibrage permettant de remonter aux termes d’erreurs [I1.5]. Dans ce travail, nous
utiliserons une des techniques de calibrage la plus répandue, dite SOLT (Short Open Load Thru). Le
calibrage de type SOLT posséde deux avantages principaux qui sont sa simplicité de mise en ceuvre et
son implémentation large bande [I1.5]. A partir de mesures de référence sur des standards en court-
circuit, circuit-ouvert, terminaison 50 € et transmission dont les imperfections sont connues, il est alors
possible de déterminer les termes d’erreurs et d’implémenter un algorithme de calibrage au sein du VNA
[I1.6]. Nous verrons par la suite qu’une procédure de calibration supplémentaire sera mise en ceuvre dans
ce travail pour la caractérisation de systémes non adaptés aux mesures de type coaxiales ou coplanaires.

La mesure des parameétres S est une technique trés employée pour des caractérisations hautes fréquences
d’éléments passifs et actifs. Ainsi, les auteurs dans [I1.7] et [I.8] montrent différentes méthodes
d’utilisation pour caractériser des composants de type inductif et capacitif. Une application plus courante
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des parametres S consiste en la caractérisation de transistors RF en vue de I’obtention du schéma
¢lectrique équivalent du composant [11.9].

Sur la figure II.1, le parameétre S;4 correspond a la proportion d’onde réfléchie au port 1. Dans le cas
d’une mesure 1 port, seul ce coefficient est mesure et on en déduit la valeur de I’impédance Zg;;, du
dipdle caractérisé selon la relation eq.(II.1) [I1.10].

1+ 514 11
dlp—l_sn-o ()

Avec Zy =50 Q, 'impédance interne du port du VNA

Sur la figure II.1, le paramétre S, représente la portion d’onde transmise au port 2 par rapport a I’onde
incidente injectée depuis le port 1. Ce coefficient est notamment connu pour son utilisation dans la
caractérisation de filtres ou il représente les pertes d’insertion [I1.3]. Afin de compléter une mesure de
parameétres S en 2 ports, les parametres S,, et S, sont considérés et correspondent respectivement aux
coefficients de réflexion au port 2 et de transmission du port 2 vers le port 1. A partir des quatre
paramétres S mesurés, une matrice [S] de dimensions (2x2) peut étre obtenue. Des formules de
conversion des paramétres S vers les paramétres impédances ou admittances permettent alors I’obtention
des matrices impédance [Z] ou admittance [Y] du circuit ou composant caractérisé [IL.11].

[1.1.2. Caractérisation en parametres S des transistors GaN

Le transistor de puissance en régime de commutation comme en régime linéaire posseéde deux ports
pouvant étre considérés comme des entrées ou des sorties, le premier entre grille et source et le second
entre drain et source. On peut alors assimiler le transistor a un quadripdle, le port grille-source sera
considéré comme le port 1 et le port drain-source comme le port 2. Une mesure de paramétres S en 2
ports sur ce quadripdle permet d’en déterminer la matrice impédance ou admittance comme décrit
précédemment pour un point de fonctionnement, noté X, sur la caractéristique du transistor et obtenu
pour des polarisations de grille et de drain Vg, et Vpg, respectivement. Le systeme complet de
caractérisation en parametres S d’un transistor est présenté sur la figure 11.2. Afin de pouvoir effectuer
la mesure de paramétres S a différents points de polarisation, un systéme de polarisation est donc requis.
Ce systéme, appelé T¢ de polarisation, est constitué d’une voie DC et d’une voie HF alimentant le
transistor, permettant ainsi de découpler les chemins des signaux DC et HF.

X VGSX
In, |-
E VDSX
A >
bsx DUT o
Vose 177" Dran__1Ipx
| | o[ DC+HF  HF
DC
HE DC+HF il : T cort?
+ . !
S6) Len | 500
GND : !
Port 1 | SourcellS)
500

Figure Il. 2 : Schéma de principe d’une caractérisation en parameétres S d’un transistor
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Au sein de I'IEMN, plusieurs travaux ont porté sur la caractérisation et la modélisation de transistors de
type GaN HEMT pour des applications hyperfréquences [I1.5], [I.12], [I.13]. La technique de
modélisation la plus employée repose sur I’extraction des éléments du schéma électrique équivalent en
régime petits signaux du transistor, pour un point de fonctionnement, a partir des paramétres S mesurés.
Un exemple de schéma équivalent de transistor GaN, basé sur le modele de Giacoletto, avec une partie
intrinséque a 10 éléments [I1.14] est présenté sur la figure 11.3. Sur ce schéma, R, Rp, Rs, Lg, Lp, Ls,
Cp¢, Cpp représentent les éléments parasites liés aux acces a la partie interne du transistor (connectique,
couplages, contacts ohmiques...). Dans la partie intrinséque du schéma, on retrouve la transconductance
gm et la conductance de sortie g,;; modélisant le canal du transistor ainsi que les conductances des
diodes de grille g4 et ggq. Cys, Cga €t Cgs sont les capacités inter-€lectrodes du composant. Enfin les
¢€léments Ry, Ryq €t T aident a la modélisation de la dynamique du transistor dans le cas d’applications
a treés hautes fréquences en modélisant les temps de réponse de la grille et du canal a des variations
rapides de tension.

Partie intrinséque du transistor

1
ggd
R Lg R Lp R D
G G gd D
g d
oM | g — A0
d
1 1y g
ggs Cg:—/r gst .
CPG I nggSie_J(L)TC‘]/D 1 ::Cds I CPD
Rgs YGas
s
NV | NV

Ls s arille e
g : grille intrinséque
d : drainintrinseque
s : source intrinséque

Rg G : grille extrinseque
D : drain extrinseque
S : source extrinséque

S

Figure Il. 3 : Schéma équivalent petit signal d’un transistor GaN HEMT [11.14]

Pour des applications a des fréquences inférieures au gigahertz comme c’est le cas dans nos travaux,
'influence des résistances Ry, et Rgq ainsi que celle de la constante de temps T peuvent étre négligées.
Ainsi, la partie intrinséque du transistor peut étre représentée sous la forme du quadripole de la figure
I1.4. Les paramétres admittances, obtenus a partir des paramétres S et aprés déduction des éléments
d’acces, sont alors donnés par les équations eq.(I1.2) a eq.(IL.5) [11.12].

Vi1 =Yy + Yya = ggs + Gga +j(Cys + Cga)w (I1.2)
Yi2 = =Y5a = —9ga _ngdw (IL3)

Y21 = Ygm —Yga = 9m — 9ga — JCgaw (IL.4)

Yoy = Yas + Yga = Gas + Gga +J(Cas + Cya)w (IL5)
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Figure Il. 4 : Représentation de la partie intrinséque du transistor sous la forme d’un quadripole

On en déduit alors les éléments du schéma équivalent a partir des parametres admittances suivant les
relations eq.(I1.6) a eq.(I1.12).

9gs = —Re(Y11 +Y13) (I1.6)
9ga = —Re(Y12) (1L.7)
gm = Re(Y1 —Y;5) (I1.8)
Jas = Re(Yy; +Y15) (I.9)
—Im(Yy1 + Y1)
gs = (11.10)
w
—Im(Y;3)
ga = — (I1.11)
—Im(Y,, + Y-
s = ( 22 12) (1112)

w

En réalité ’ensemble des éléments du schéma équivalent présenté sur la figure I1.3, varient de maniére
non lin€aire avec les tensions Vg, et V. Ceci implique que les €léments déterminés a un point de

fonctionnement (V5 ,Vs, ) ne sont valables que pour ce point. En répétant la mesure a différents points

Sx»
sur les plages de Vyg et Vg considérees, il est possible de modeéliser I’évolution non linéaire des

parametres.

[1.1.3. Dispositifs de caractérisation en parametres S d’un transistor de puissance GaN
en boitier

Le transistor de puissance GaN étudié est le transistor GS66502B de la société GaN Systems. Ce
composant a été choisi pour son calibre en tension de 650V intéressant pour des applications de moyenne
puissance, son calibre en courant de 7,5 A permettant une mesure quasi-compléte de la caractéristique
statique avec les moyens expérimentaux a disposition. Outre ces spécificités, ce transistor est également
choisi pour sa technologie de boitier GaN-PX, proprié¢té du fabricant, présentant des interconnexions
parasites substantiellement réduites comparativement aux boitiers de composants de puissance
classiques. Ce boitier optimis¢ permet d’augmenter les performances des transistors GaN lors
d’applications a hautes fréquences. Le transistor GS66502B est présenté sur la figure I1.5(a) et une
comparaison en termes de dimension entre un boitier GaN-PX et un boitier classique de transistor de
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puissance TO-220 est visible sur la figure I11.5(b). Le tableau II.1 donne les principales caractéristiques
du transistor fournies par le constructeur.

)

Figure Il. 5 : (a) présentation du transistor GaN GS66502B (b) comparaison de boitiers GaN-PX vs
TO-220 [11.15]

Tableau Il. 1 : Principales caractéristiques du transistor GaN GS66502B

Tension drain-source de blocage (V) 650

Courant de drain nominal (A) 7,5

Résistance drain-source a I’état passant (m€Q2) a

259C 200
Tension grille-source de seuil (V) 1,3
Tension grille-source nominale (V) 6
Charge totale d’entrée/sortie (nC) 1,5/14,2
Résistance thermique jonction-boitier (°C/W) 2
Dimensions du boitier (mm*mm) 5%6,6

Ce travail de theése propose de modéliser le transistor GS66502B a I’aide des méthodes de caractérisation
utilisées en amplification radiofréquence, notamment les parameétres S. Cependant, le composant
encapsulé n’étant pas adapté pour des mesures de types coaxial ou coplanaire, un systéme d’adaptation
sur circuit imprimé (PCB) doit étre congu afin de pouvoir réaliser ces mesures.

11 est montré dans [I1.16] que la réalisation de lignes de transmission sur PCB permet la caractérisation
en paramétres S de transistors de puissance GaN encapsulés de 200 MHz jusqu’a 2,5 GHz. Afin
d’assurer une transmission maximale du signal depuis le VNA jusqu’au transistor, I’impédance
caractéristique des lignes de transmission doit étre de 50 Q. La figure 1.6 montre une ligne de
transmission avec plan de masse coplanaires et sur la face inférieure.
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s w s
€«<—><€ >€>

Plans de Substrat (diélectrique : &,) hI
masse

Figure ll. 6 : Ligne de transmission avec plans de masse coplanaires et inférieurs

Sur la figure 11.6, &, est la constante diélectrique relative du substrat, h est la hauteur du substrat, w est
la largeur de la ligne de transmission et s est I’espacement entre la ligne et les plans de masse coplanaires.
L’impédance caractéristique Z- de la ligne de transmission est fonction des parametres précédents et
s’exprime selon les relations eq.(I1.13) a eq.(11.18) [11.17].

, _ 6o 1
7 Jeorr K(K) | K(kD (I11.13)
eI gy F R
¥ 114
w4 2.s (I1.14)
k' =+/1—k? (IL.15)
tanh w
kl = - (M(/‘fles) (IL.16)
tanh (4—h)
Kl = 1 — k2 (IL17)
K (kDK (k")
_reapmran s
forf = KGDK(K) (IL18)
T RIOR KD

K (x) est I’intégrale elliptique et se calcule suivant les formules présentées dans [11.18].

On se propose de réaliser le circuit de caractérisation pour le transistor sur un PCB double face de
substrat FR4 classique. La constante diélectrique relative du FR4 ¢, varie de 4,2 a 4,6 suivant 1’état de
I’art et la fréquence maximale visée. La hauteur h du substrat est de 1,6 mm. On fixe ’espacement s a
une valeur égale a la hauteur h de sorte a ce que les plans de masses se situent a équidistance de la ligne
de transmission mais également pour assurer des caractérisations potentielles jusqu’a plusieurs centaines
de volts. On souhaite une impédance caractéristique de la ligne Z égale a 50 Q. Dans ces conditions on
en déduit une largeur w de piste nécessaire de 3 mm. Les dimensions ainsi obtenues pour les lignes de
transmission dépendent donc uniquement du substrat utilisé.

Le circuit d’adaptation pour la caractérisation du transistor GS66502B est présenté sur la figure I1.7. Les
lignes de transmission sont terminées par des connecteurs coaxiaux de type SMA (SubMiniature version
A) permettant de connecter les cables coaxiaux, préalablement calibrés, en provenance du VNA. Coté
boitier du transistor, les lignes sont terminées par des adoucisseurs, dits « tapers », qui assurent une
transition douce entre la largeur de la ligne de transmission et la largeur de I’empreinte du transistor.

39



Chapitre II : Caractérisation en paramétres S d’un transistor de puissance GaN en boitier

Plan de

; masse
Ligne de :
transmission = Ligne de

vers la source “  transmission

Liée au plan de masse  yers e drain

Figure Il. 7 : Systeme de caractérisation 2 ports en paramétres S du transistor GS66502B

Selon [I1.19], si la longueur du systéme étudié est inférieure a '1’1"—(;'", ou A;pin est la longueur d’onde a la
plus haute fréquence considérée, alors le systéme peut étre modélisé€, en premiére approximation, par
des ¢léments localisés. On considere une fréquence maximale de caractérisation de 1 GHz, soit une
longueur d’onde 4,,;,, égale a 30 cm. Les lignes de transmission du dispositif présenté sur la figure I1.7
ont une longueur de 1 cm. Dans ces conditions, on considere alors le schéma équivalent de la figure 1.8
comme modele du systéme de caractérisation de la figure 11.7.

Figure Il. 8 : Schéma équivalent du dispositif de caractérisation du transistor de la figure 1.7

Sur la figure I1.8, [Sygs] correspond a la matrice de paramétres S mesurés par le VNA. [Z;] est la
matrice impédance dans le plan du transistor. Y,, représente le couplage capacitif entre la ligne de
transmission et le plan de masse. Z;, Z, et Z3 sont les impédances des lignes. Y, Ys et Y, représente les
couplages capacitifs entre les lignes.

Afin d’obtenir la matrice [Z;] a partir de la matrice [Sygs], les impédances et admittances de la figure
I1.8 doivent étre déterminées. Les trois standards de calibration présentés sur la figure I11.9 sont réalisés
pour déterminer ces parametres. Leurs schémas équivalents respectifs sont également donnés sur la

figure 11.9.
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(a)

(c)

Figure Il. 9 : Standards de calibration et schémas équivalents associés : (a) OPENIP (b) SHORT (c)

OPEN2P

Le standard OPENI1P de la figure I1.9(a) est une ligne de transmission en circuit-ouvert qui permet de
déterminer, a partir d’une mesure de paramétres S en 1 port, la valeur de I’admittance Y, suivant la

relation eq.(I1.19).

_ 1- SllOPENlP
(1 + SlloPEmP)'ZC

0

Ou Z. est I'impédance caractéristique égale a 50 Q.

(IL19)

Connaissant I’admittance Y, il est possible de déterminer les impédances Z;, Z, et Z5 a partir d’une
mesure de paramétres S en 2 ports sur le standard SHORT de la figure 11.9(b). La procédure est donnée

par les relations eq.(I1.20) a eq.(11.24).

[Ssuorr] = [Ysuorr]

YllsHORT — Y YlZSHORT ] > Zsworr]
-Y,

YZlSHORT YZZSHORT
Z1 = Z11gyorr ~ Z12sm0Rr
Zy = ZZZSHORT - ZlZSHORT
Z3= ZlZSHORT

Ou le symbole « = » représente une conversion de matrice [I1.11]

(11.20)

(I1.21)

(11.22)
(I1.23)

(I1.24)
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Enfin, connaissant Y,, Z;, Z, et Z3, les admittances Y,, Y5 et Yy sont obtenues par une mesure de
parametres S en 2 ports sur le standard OPEN2P de la figure I1.9(c). La procédure est donnée par les
relations eq.(I1.25) a eq.(I1.30).

[Sorenzp] = [Yopenzp] (I1.25)
[YM;PENZP b Y. YlZOPENZj Y ] - [Zopen2p] (I1.26)
21oPEN2P 220PEN2P 0

Z —-7Z1—7Z Z -7
[ llz()zpf:::mp _123 : Zzzolsz(j;iNf Z, _323] = [Y'openzp] (I1.27)
Ya = N1openar + Yizopenzr (I1.28)
Ys =Yl (11.29)
Yo = Yazopenor T izopenzr (IL.30)

La procédure pour déterminer la matrice impédance du transistor [Z] a partir de la matrice S mesurée
[SuEas] est obtenue par une procédure donnée par les relations eq.(I1.31) a eq.(11.34).

[SmEas] = [Yueas] (I1.31)
Y11MEAS — Y Y12MEA5 ]
- [Z 11.32
YZlMEAs YZZMEAS — Yo Zugas) ( )
Zitypas — 21723 Zizygas — 243 ]
= [Y' yEas] (I1.33)
[ ZZlMEAS _Z3 ZZZMEAS _ZZ _Z3 ME
Y’ -Y, -V Y’ —Y
[ 11:\/1EA5‘ 4 5 , 12pmE4s 5 ] - [Z:] (I1.34)
Yiotupas Y5 Yooypas — Yo — Y5

Afin d’obtenir les caractéristiques du dispositif de caractérisation du transistor GaN et de valider la
conception des lignes de transmission, des mesures de paramétres S sont effectuées de 1 MHz a 1 GHz
sur les trois standards de calibration de la figure I11.9. Les résultats expérimentaux sont comparés a des
résultats de simulation pour validation. Pour ce faire, le fichier de fabrication du PCB contenant les
différents standards est importé sous le logiciel Advanced Design System (ADS) et une modélisation du
PCB est obtenue a 1’aide de la suite ADS Momentum comme le montre la figure 11.10.

Cu35um

i
/
st

AR

R_4
1.6 millimeter

29921

0 mil

“~

Plan de masse 35 pm

(a) (b)

Figure Il. 10 : Modélisation du PCB comportant les standards de calibration sur ADS : (a) définition
du substrat (b) vue 3D du PCB importé
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Les fichiers de conception du PCB sont importés dans ADS. Des ports sont placés aux extrémités de
chaque ligne de transmission sur les différents standards. Le substrat est renseigné comme étant de type
FR4 et d’épaisseur 1,6 mm avec 35 pm de cuivre de chaque c6té. Une simulation électromagnétique
(EM) est réalisée avec un paramétrage similaire a celui des mesures (balayage logarithmique de 1 MHz
a 1 GHz). Un composant EM utilisable dans une simulation de type circuit est généré a la fin de la
simulation.

Afin de s’assurer de la meilleure précision en simulation, les connecteurs SMA en bord de carte doivent
&tre modélisés. Un modele équivalent de type circuit L-C (sans pertes), utilisé pour la modélisation de
systémes coaxiaux, est choisi [11.20], [I1.21]. Les formules permettant de déterminer chaque élément du
mode¢le sont données par les relations eq.(I1.35) et eq.(11.36).

b
Lsma = ;—;’Tlog (E)l =2,38nH (I1.35)
Con = ZE50 | _ 936 £F
sma = ——p ol =936 f (11.36)
log 7

Ou a = 0,9 mm est le diamétre interne et b = 3,2 mm le diamétre externe du connecteur. &, est la
permittivité relative du diélectrique au sein du connecteur, qui est €gale a 2 pour le téflon. [ = 9,5 mm
est la longueur du connecteur SMA.

La relation eq.(I1.37) permet de vérifier que I’impédance caractéristique du connecteur SMA, notée
Z¢gp a0 €St bien de IPordre de 50 Q.

L
Zegyn = =50,4 0 (IL.37)

Le schéma de simulation correspondant a la mesure sur le standard OPENI1P de la figure 11.9(a) est
présenté sur la figure II.11. La comparaison entre résultats de mesure et de simulation par application
de la relation eq.(I1.19) est donnée sur la figure I1.12. Les mesures de paramétres S sont effectuées a
I’aide d’un analyseur de réseau ZVAS de Rohde&Schwarz® (300 kHz - 8 GHz). L’étalonnage 2-ports
réalisé en bout de cables SMA est de type Short-Open-Load-Thru (SOLT) et est effectué a 1’aide d’un
kit de calibrage 3652A (Anritsu®).

Em
- oum

Figure Il. 11 : Schéma de simulation ADS d’une mesure de paramétres S sur le standard OPENIP
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Figure Il. 12 : Comparaison entre résultats de mesure et de simulation sur le standard OPEN1P
Le schéma de simulation correspondant a la mesure sur le standard SHORT de la figure I1.9(b) est

présenté sur la figure 11.13. La comparaison entre résultats de mesure et de simulation en appliquant les
relations eq.(11.20) a eq.(I1.24) est donnée sur la figure 11.14.
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Figure Il. 13 : Schéma de simulation ADS d’une mesure de paramétres S sur le standard SHORT
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Figure Il. 14 : Comparaison entre réesultats de mesure et de simulation sur le standard SHORT

Un couplage capacitif entre la ligne de transmission et le plan de masse C; de 2,17 pF est extrait a partir
de la courbe de la figure II.12. Une valeur d’inductance moyenne de la ligne de transmission L, de
7,09 nH est obtenue a partir des impédances Z;, Z, et Z; mesurées de la figure 11.14. La relation
eq.(IL.38) permet de vérifier que I'impédance caractéristique des lignes de transmission Z, . est bien de
I’ordre de 50 Q. La valeur obtenue, supérieure a 50 Q, peut étre due a la forme des tapers en terminaison
des lignes.

Lo
Zow = |g = 5720 (I1.38)

Le schéma de simulation correspondant a la mesure sur le standard OPEN2P de la figure 11.9(¢c) est
présenté sur la figure 11.15. La comparaison entre résultats de mesure et de simulation en appliquant les
relations eq.(I1.25) a eq.(I1.30) est donnée sur la figure I1.16. On note sur cette derniére figure que le
couplage capacitif entre les connexions de grille et de drain est de ’ordre de 10 fF en simulation, or ce
méme couplage mesuré est de I’ordre de 22 fF. Ceci permet de constater une limite quant aux valeurs
de capacités pouvant étre extraites. On remarque néanmoins que des couplages capacitifs de I’ordre de
la centaine de femtofarads sont obtenus expérimentalement avec une bonne précision.
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Figure Il. 15 : Schéma de simulation ADS d’une mesure de paramétres S sur le standard OPEN2P
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Figure Il. 16 : Comparaison entre résultats de mesure et de simulation sur le standard OPEN2P

Les travaux présentés dans cette partie ont permis la réalisation d’un dispositif de caractérisation en
paramétres S d’un transistor de puissance GaN en boitier ainsi qu’une procédure de calibration du PCB
pour déduire de la mesure les paramétres impédances du transistor (DUT).

II.1.4. Caractérisation en parametres S sous des polarisations jusqu’a 400 Vet 10 A

A la différence des applications de type radiofréquences, la caractérisation des transistors utilisées en
¢lectronique de puissance doivent étre caractérisés a des niveaux de tensions et courants élevés. Afin de
pouvoir caractériser le transistor en parameétres S sous différentes tensions de polarisation, des dispositifs
appelés T¢é de polarisation sont utilisés. Ces dispositifs permettent de coupler les signaux de polarisation
DC avec les signaux hautes fréquences issus du VNA comme présenté sur la figure 11.2.

A titre d’exemple, le schéma interne du T¢é de polarisation 11612A vendu par la société Keysight est
présenté sur la figure I1.17. Le systéme comporte une entrée RF, une entrée DC et une sortie DC+RF.
Le condensateur Cp;,s permet la circulation des signaux HF et bloquent les signaux DC. A contrario
I’inductance Lp;qs permet la circulation du signal DC en bloquant la partie HF de ce signal. Le
condensateur Cg, sert au découplage de 1’alimentation DC du Té.

C'b ias

Entrée RF I I Sortie DC+RF

800 pF

bias

2 pH

Entrée DC

Cdec
g 1nF
Figure Il. 17 : Schéma interne du Té de polarisation 116124

Les caractéristiques du T¢ de polarisation 11612A sont les suivantes :

= 100 V et 2 A en fonctionnement continu

= 20 Vet20 A (jusqu'a 32 A pour les plus basses tensions) en régime pulsé avec un rapport
cyclique inférieur a 0,37 %

= Gamme de fréquence : 400 MHz — 26 GHz
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La caractérisation du transistor de puissance GaN GS66502B nécessite des mesures de paramétres S a
des tensions de polarisation supérieures a 100 V et des courants potentiellement supérieurs a 2 A. De
plus la gamme de fréquence visée est | MHz — 1 GHz. La fréquence de 1 GHz étant retenue comme
fréquence limite de dimensionnement des dispositifs de caractérisation. Cette partie du travail de thése
propose alors de concevoir nos propres Tés de polarisation adaptés a nos applications visées.

L’¢élément le plus limitant pour la conception du T¢ de polarisation est I’inductance Lp;,s. Celle-ci doit
supporter un fort courant DC et garder une forte impédance dans la bande de fréquence étudice
(fréquence de résonance la plus élevée possible). L’inductance WE-SD du fabricant Wurth Electronics
est sélectionnée et présentée sur la figure I1.18 ainsi que son schéma équivalent extrait des données du
constructeur. Celle-ci posséde les caractéristiques suivantes :

» Inductance : 10 pH £25 %
* Courant continu maximal : 10 A
=  Fréquence de résonance : 43 MHz

RLbias Lbias — CLbiaS
20 kQ 8,7 uH 1,6 pF

(a) (b)

Figure Il. 18 : (a) Présentation de [’inductance du Té de polarisation (b) Modéle électrique de
l’inductance

Une fois I’inductance sélectionnée, basé sur le dimensionnement du Té de polarisation 11612A, le
condensateur Cp;, est choisi de sorte a ce que I’impédance caractéristique du T¢é Z;,, soit égale a 50 Q.
La relation eq.(I1.39) donne la valeur du condensateur.

bias

L
Cbias = ZZ_ = 3,5 nF (1139)

bias

Le condensateur céramique C3216C0G2J332J160A A commercialisé par la société TDK est sélectionné.
Le condensateur et son schéma électrique équivalent sont présentés sur la figure I1.19. Les
caractéristiques de ce composant sont les suivantes :

= Capacité:3,3nF+£5%
=  Tension : 630 VDC
»  Fréquence de résonance : 72 MHz

— YN}

Rcbias L¢ bias Chias
42 mQ 1,4nH 3,4nF
(b)

Figure Il. 19 : (a) Présentation du condensateur du Té de polarisation (b) modéle électrique du
condensateur
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Chapitre II : Caractérisation en paramétres S d’un transistor de puissance GaN en boitier

Trois condensateurs céramiques de valeurs 1 nF, 10 nF et 100 nF sont utilisés pour assurer le découplage
de I’alimentation DC sur la bande de fréquence 100 kHz — 1 GHz.

Une premicre validation avant la réalisation du dispositif est effectuée a partir du schéma de simulation
présenté sur la figure I1.20. Une simulation de parametres S est réalisée entre I’entrée RF et la sortie
DC+RF du Té de polarisation. Le parametre S,; résultant, présenté sur la figure 11.21 en dB, indique la
bande passante pour la mesure des parameétres S. On obtient une bande passante théorique entre 660 kHz
et 4 GHz, ce qui englobe bien la gamme de fréquence visée entre 1 MHz et 1 GHz pour la mesure des
parametres S sur le transistor GaN.

| @] sParaveTErs " SRLC I 5 3 N
—_— . SRLGYL . . . . . . f. PRLC. . . . . . Num=2 - -
5 rgem opma,, (e
- Stop=10.0 GHz: ] e=1epF
. Step= o
Figure Il. 20 : Schéma de simulation de paramétres S sur le té de polarisation
0 it
5
10—
= 5 m1
o freg=660.7kHz
) dB(S5(2,1))=-3.073
o -20—
5
| m2
freq=4.074GHz
. dB(S(2,1))=-2.981
-3 | | | |
1E5 1E6 1E7 1E8 1E9 1E10

freq, Hz

Figure Il. 21 : Résultat de simulation du parameétre S,4

La figure I1.22(a) montre la conception du T¢ de polarisation sur PCB avec les composants choisis. Des
vias métalisés sont placés de part et d’autre de la ligne de transmission 50 Q conduisant les signaux HF
entre le VNA et le transistor (entrée RF et sortie DC+RF). Afin de valider la conception, une mesure de
paramétres S, présentée sur la figure 11.22(b), est réalisée sur le dispositif.
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I P000Q000000000

Chias 16 000000000000 q yNA I;/o'\t"tAZ
Entrée RF | €— Sortie DC+RF ~,:Fi%or:'t,l
9000000 LS i
L)
e Via GND
©
]
o
Lbias AT
~1"€ Entrée DC
ntrée DC
Caec urt-Circuit

(b)

Figure Il. 22 : Té de polarisation sur PCB : (a) conception et disposition des composants (b) mesure de
parameétres S

Le PCB est ensuite modélisé avec le logiciel ADS comme détaillé dans la section II.1.3. Le schéma de
simulation est donné sur la figure 11.23.

| 3| SPARAMETERS

S_Param

SP1 1.8
Start=100 kHz
Stop=10.0 GHz

Step=
o I
RS- . ey [ 1 [ - Term .
Tl lST.:.f]?A iMOD EL 3 e
Num=1 — PRLC Num=2
Z=50 Ohm PRLC1 Z=50 Ohm
= woF R=20 kOhm 3
—_ Lo L=8.7 uH

bias_tee |yt
emModel
_6

Figure Il. 23 : Schéma de simulation ADS de parameétres S sur le Té de polarisation sur PCB

Une comparaison des résultats de mesure et de simulation est donnée sur la figure 11.24. La fréquence
de coupure basse a -3 dB obtenue en mesure est de 724 kHz. L’atténuation a 1 GHz obtenue en mesure
est de -1,5 dB.
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Figure Il. 24 : Parameétres S mesurés et simulés sur le Té de polarisation sur PCB

Le Té de polarisation ainsi réalisé dans cette partie posséde une bande passante englobant la gamme de
fréquences de caractérisation visée de 1 MHz a 1 GHz. Le systéme final permet de polariser le transistor
jusqu’a des tensions de 400 V en continu (la limitation en tension étant due aux connecteurs et aux
distances inter-pistes sur le PCB) et jusqu’a des courant de polarisation de 10 A (la limitation en courant
venant principalement de I’inductance du dispositif). Deux tés de polarisation sont réalisés sur ce
principe pour ces travaux de recherche afin de polariser a la fois la grille et le drain du transistor.

Les travaux présentés dans cette premicre partie du chapitre ont permis de concevoir les dispositifs de
caractérisation nécessaire a la mesure de paramétres S d’un transistor de puissance GaN encapsulé. Dans
la section II.2, ces circuits de caractérisation seront utilisés pour déterminer 1’ensemble des éléments
nécessaires a la mise en oeuvre du modele électrique du transistor.

11.2. Détermination des éléments d’acceés du transistor GaN

Le travail présenté dans la premicre partie du chapitre a permis de concevoir les dispositifs de
caractérisation nécessaire a la mesure de parameétres S sur le transistor GaN GS66502B. Ces dispositifs
vont a présent €tre utilisés pour la détermination des ¢léments du modele électrique du transistor GaN
encapsulé basé sur le schéma ¢€lectrique équivalent présenté sur la figure 11.25.

Ce schéma présente des éléments parasites liés aux acces présents au niveau de chaque électrode :
Rg,Lg,Rp, Lp, Rs et Lg. Les capacités non lin€aires Cys, Cgq €t Cqs représentent la partie dynamique du
modele interne du composant. La caractérisation de ces éléments fait 1’objet de ce chapitre.

50



Chapitre II : Caractérisation en paramétres S d’un transistor de puissance GaN en boitier

G Rg Lg Cga(Vga) Lp Rp D
oO——H Y& V"0
1 Cgs(Vgs) = 4
3— Cds(vds)
lg(Vgs) Ia(Vys, Vas)
VGS S VDS
Ls
Rs
S

Figure Il. 25 : Modele électrique du transistor GaN

[1.2.1. Détermination des éléments d’acces du transistor GS66502B

Les résistances parasites liées aux chemins d’accés a la partie intrinséque du transistor modifient les
performances en conduction et en commutation du composant. Lors de la phase de conduction, les
résistances R, et Rg participent aux pertes par conduction en formant une partie souvent non négligeable
de la résistance drain-source a I’état passant Rpg(on) tandis que la résistance R tend a modifier les
temps de commutation. Ces résistances parasites ont différentes origines. Elles englobent les effets
résistifs des bondings et autres connexions intra-boitier venant de 1’encapsulation du composant, la
résistance de jonction Schottky de grille pour R, les contacts ohmiques ainsi qu’une partie de la
résistance du canal 2DEG pour Rj et Rs.

Les fronts trés raides de courant et de tension durant les commutations des transistors de puissance GaN
en font des sources de perturbations excitant les éléments parasites du systéme. En ’occurence, les
inductances parasites du circuit entrainent des surtensions lors des commutations ainsi que des couplages
et des oscillations hautes fréquences avec d’autres éléments parasites présents. Les inductances parasites
ont deux origines principales : les mailles de commutations sur circuit imprimé et les inductances
parasites propres aux composants (intra-boitiers). Ces éléments doivent étre minimisés afin de ne pas
dégrader excessivement les performances globales des convertisseurs. En outre, les inductances
parasites propres au transistor Lg, Lp et Lg, appelées aussi inductances d’acces, ont pour principale
origine les connexions intra-boitier liant les terminaux de la puce aux connexions externes présentes sur
le packaging.

Ce travail de thése propose de déterminer les éléments d’accés du transistor GS66502B décrits
précédemment a partir de mesures de paramétres S. Deux techniques de caractérisation différentes sont
comparées.

La premiere méthode proposée pour déterminer les éléments d’acces consiste a réaliser une mesure de
parameétres S sur le transistor lorsque celui-ci n’est pas polarisé (Vg5 = 0V, Vps = 0V). Cette technique
de caractérisation est fréquente pour I’extraction des €léments parasites des composants encapsulés
[I1.22]. Dans ces conditions les sources de courant du modéle sont désactivées et le schéma équivalent
du transistor peut €tre simplifi¢ comme présenté sur la figure I1.26. Les capacités Cy, Cy4 et Cs sont des

combinaisons des capacités Cys(Vys = OV), Cyq(Vya = OV) et Cqs(Vgs = OV).
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G Rg Lg C, Cq Lp Rp D
O—— 1 YNE| YN r— o
N A

Cs

S
Vis Lg Vbs
Rg
S

Figure Il. 26 : Schema équivalent du transistor a Vs = OV et Vg = OV

A partir du schéma de la figure 11.26, la matrice impédance du transistor s’écrit selon la relation
eq.(1L.40).

2= [ 2]
T T
[ . Cy +Cs . 1 1
IRG+RS +]<(LG+LS)(U— CgCSa)> Rs +](L5<U_Csw> | (I1.40)
| R+j<Lw— 1) Rp + R +j<(L +L)w—Cd+CS>I
| S S Cow p T Itg p TLs CaCow ||

A partir des paramétres de la matrice impédance [Z], les résistances et les inductances d’accés du
composant peuvent &tre obtenues a partir des relations eq.(I1.41) a eq.(I11.46).

Re(Z11,) — Re(Z12,) = R (IL41)

Re(Z3,) — Re(Z51,) = Rp (I1.42)

Re(Zy,,) = Re(Z31,) = R (I1.43)

Im(Zy11,) = Im(Zi2,) = Lew — i (I1.44)
g

Im(Zy3,) — Im(Zy1,) = Lpw — Cdiw (11.45)

1
Csw

Im(Zy3,) = Im(Z,1,) = Lsw — (11.46)

L’inconvénient majeur de cette méthode réside dans la présence des capacités Cy, C4 et Cg qui limite la
plage de fréquences pour I’extraction des inductances d’acces notamment dans le cas des transistors
GaN possédant de trés faibles inductances et capacités parasites (fréquence de résonance élevée
typiquement plusieurs centaines de mégahertz). Aussi, au vu des valeurs élevées présentées par les
parties imaginaires devant les parties réelles des impédances, la précision sur I’extraction des résistances
d’accés est mise a mal comme le montre la figure 11.27 ou les valeurs de résistances extraites en fonction
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de la fréquence sont comparées aux valeurs de référence fournies par le constructeur. Les mesures de
parameétres S sont conduites de 1 MHz a 1 GHz a Vg = OV et Vg = OV,

107 ¢ '
5
10"t
_ : —Re(Z,117757)
'{35 _Re(zzzT'zle)
=) —Re(Z
: . ‘?(r 121
.-‘f’ ---Référence RG
2 | ---Référence RD
g j ---Référence R »
A |
10 ' il o
10° 107 10° 10°

Fréquence (Hz)
Figure Il. 27 : Extraction des résistances d’acces a Vg = OV et Vpg = OV

La seconde méthode de caractérisation envisagée dans ces travaux est la méthode dite Cold FET. Cette
technique est bien connue pour la caractérisation de transistors a effet de champ [I1.21]. Plusieurs
travaux de recherche antérieurs ont montré I’intérét et la validité de cette méthode pour la caractérisation
de HEMT GaN [IL.5, 11.12, 11.24].

La technique Cold FET consiste & polariser le transistor & une tension Vg supérieure a la tension de
seuil (Vry~1,3V), permettant I’injection de charges dans le canal (canal conducteur) et a une tension
Vps nulle afin d’empécher tout déplacement de charges et échauffement du composant. Dans ces
conditions le canal entre drain et source est résistif tandis que les capacités et conductances de grille sont
présentes. La partie résistive du canal située sous la grille est notée R.,. On peut en déduire une
représentation du transistor dans ces conditions et son schéma électrique équivalent comme indiqué sur
la figure 11.28. Les impédances Z;, Zp et Zs représentent les éléments résistifs et inductifs liés aux
chemins d’accés selon les équations eq.(I1.47) a eq.(11.49). Cys et Cyq sont les capacites de grille et G
et Gyq sont les conductances de grille.
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Cya
S {} Z
Z 1 10D
S G
gd
=Cs  [|Ren

e
o

(a) (b)

Figure Il. 28 : Représentation du transistor dans les conditions Cold FET : (a) Coupe schématique
(b) Circuit électrique équivalent

Sachant que la valeur de la résistance du canal R, diminue lorsque Vs augmente, a Vg = 2V, Ry, est
estimée a moins de 100 mQ. Le courant de grille étant de I’ordre du microampére, les impédances
¢quivalentes des conductances de grille Gg4s et Ggq sont de I’ordre du mégohm. A 100 MHz, les
impédances correspondantes des capacités Cyg et Cgq a Vgs = 2V, sont estimées aux alentours de 15 Q
a partir d’une premiére caractérisation en parametres S. Ainsi jusqu’a 100 MHz au moins, 1’influence
de la résistance R, est négligeable devant celles de Gy, Ggq, Cgs €t Cgq. Le schéma équivalent de la
figure 11.28(b) peut alors étre simplifié comme présenté sur la figure 11.29. Cette simplification sera
validée suite aux résultats expérimentaux.

Figure Il. 29 : Simplification du schéma équivalent du transistor dans les conditions Cold FET

Sur la figure 11.29, a représente la proportion de la résistance R, située sous la grille du coté de la
source. C4 et G, sont respectivement la capacité et la conductance de grille équivalente obtenues selon
les relations eq.(I1.50) et eq.(IL.51).
Cg = Cys + Cga (I1.50)
Gg = Ggs + Ggq (I1.51)

Selon la figure 11.29, la matrice impédance du transistor [Z;] s’exprime selon eq.(I[.52).

Zy] = ?1T ?ZT]
217 4227
Rs;+Rs+aRyy +j(Lg + Ly)w + ———— Rs + aRyp + jLsw (I1.52)
= Gy +jCy w oh T
Rs + aR.p + jLsw Rp+Rs+ Ry +j(Lp + Lg)w
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A partir de 1’équation eq.(IL.52), on peut écrire les parties réelles des impédances Zi2, €t Zy,, selon
eq.(IL.53) et eq.(11.54).
Re(Z13,) = R + aRp (I1.53)
Re(Z32,) = Rp + Rs + Rep (I1.54)

Une relation liant la partie réelle de I'impédance Z,,,. a la tension Vg est donnée par les auteurs dans

[I1.26]. Dans ce travail, il est proposé de généraliser cette relation a la partie réelle de I'impédance Zy,,.

Ainsi les relations eq.(I1.55) et eq.(I1.56) sont alors considérées dans ce travail.
1

K1 (Vs = Vin)

Re(ZZZT) = RD + RS +

Re(Z12,) = Rs + (I1.55)

_— 11.56
K (Vs — Ver) (L56)

Pour les relations eq.(IL.55) et eq.(IL.56), V;, est la tension de seuil du transistor et K;, K, sont des
coefficients dépendant de la conductance maximale du composant, de la tension de seuil et de certains
parametres physiques comme le nombre de porteurs intrinséques, accepteurs et donneurs [11.26].

Des mesures de paramétres S sont conduites entre 1 MHz et 1 GHz pour différentes tensions Vg entre
2 et 6 volts. La procédure de calibration détaillée dans la partie 11.1.3 de ce chapitre est appliquée afin
d’obtenir la matrice impédance du transistor [Z7]. Les parties réelles des impédances Z;,,. et Z,,. en
fonction de la fréquences sont présentées sur la figure 11.30 pour des fréquences variant entre 1 MHz et
100 MHz et pour différentes valeurs de V.

._VGS=2V _VGS=3V VGS=4V VGS:jV_VGS:G'V_
0.1 e PR — | 0.4 :
W
/f/
0.08 M | .___.-._—--F-——-—-—“‘"//
0.3t 1
3 2
= I 4
.—-[._' -—~_ 0.2 .u_-,-——-—-r-—'v-"".“':_n_.; ST o
N 0.04 | N
7] i | ©
= /"/;,H =
) e f’__‘__,;a,-f” | 0.1
0.02} 4 —— |
ARt A5
0= = e 0 e i
10° 10 10° 10° 10 10°
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

Figure Il. 30 : parties réelles des impédances Z1,,, et Z,,,. en fonction de la fréquence pour différents
Ves > Vru

Les valeurs moyennes des impédances extraites a partir de la figure I1.30 sont représentées en fonction
de Vs sur la figure 11.31. Les données sont modélisées a partir des équations eq.(I1.55) et eq.(I11.56) et
les parametres du modele obtenus par fitting sont renseignés dans le tableau I1.3. Les valeurs des
résistances d’acces Rp = 158 mf) et R = 14 mQ sont ainsi obtenues.
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Figure Il. 31 : Parties réelles des impédances Z1,,, et Z,,, en fonction de Vg
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Tableau Il. 2 : Parametres des modéles de la figure 11.31

Rs (mQ) Rp+Rs(mQ) Vi (V) Ki(AVT2) K(AV72)

14,1 172 1,75 63 27

On notera qu’a partir de ces résultats le parametre a peut étre déterminé suivant 1’équation eq.(I1.57).

_K2—043 11.57
a=3-=0 (IL.57)

Selon le schéma de la figure 11.29, la partie réelle de 1’impédance (ZnT - leT) s’exprime selon
I’équation eq.(I1.58). En hautes fréquences, cette équation tend vers la valeur de la résistance de

grille R;;.

Re(Zy1, — Z13,) = Rg + (I1.58)

-9
2 2,2

Gy + Cjw

L’évolution de la partie réelle de (leT - leT) en fonction de la fréquence est donnée sur la figure

I1.32 pour V5 = 6V. L’équation eq.(I11.58) est utilisée pour modéliser les résultats expérimentaux et les
parameétres du modele sont renseignés dans le tableau 11.4. La valeur de R; = 716 m() est ainsi obtenue.

15
*  Mesure

@ — Modélisation
~~ 10r°
&
N
|
5 s |
N
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[

0 1

10° 10’ 10°

Fréquence (Hz)

Figure Il. 32 : Partie réelle de ['impédance (Z11T - leT) en fonction de la fréquence pour Vg = 6V
et modélisation
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Tableau Il. 3 : Parameétres du modele de la figure 11.32

Rg (mQ) Gy (1S) Cy (PF)

716 22,8 204

Le tableau I1.4 renseigne les valeurs des résistances d’acces déterminées a partir des deux techniques de
caractérisation sans polarisation et Cold FET. Ces valeurs sont comparées aux valeurs de référence
fournies par le fabricant du composant. On note que la technique Cold FET permet d’obtenir des valeurs
de résistances plus précises notamment pour les résistances de drain et de source qui sont des paramétres
importants pour la modélisation et le calcul des pertes. La valeur de la résistance interne de grille donnée
par le constructeur reste supérieure a la valeur déterminée suivant la méthode exposée. Cependant, une
¢tude reste & mener sur la fagon dont la valeur de R; donnée par le constructeur est obtenue.

Tableau Il. 4 : Extraction des résistances d’acces du transistor GS66502B

Rs () Rp (mQ) Rs (mQ)

Sans polarisation | 0,599 437 323
Cold FET 0,716 158 14
Références 2.3 180 10

En se référant au schéma équivalent de la figure 11.26, les relations eq.(I1.59) a eq.(I1.61) peuvent étre

¢tablies afin d’extraire les inductances d’acces selon la méthode de caractérisation a Vg = OV et Vg =
ov.

1
(1m(211,) = Im(Z1,)) 0 = Lgw? — = (11.59)
g
1
(Im(ZZZT) - Im(221T)) w = LD(UZ - C_d (1160)
1
Im(Zy5,)w = Lsw?* — o (IL.61)

En se référant au schéma équivalent de la figure 11.29, les relations eq.(I1.62) a eq.(11.64) peuvent étre
établies afin d’extraire les inductances d’acces selon la méthode de caractérisation Cold FET a Vg =
6V (canal du transistor établi) et Vs = OV.

1
(1m(Z11,) = Im(Z12,)) 0 = Low® — — (1L62)
Cg
(m(222,) = Im(Z21,) ) @ = Lpo?® (IL63)
Im(Zyz,)w = Lsw? (11.64)

La figure 11.33 compare les résultats obtenus sans polarisation et par la méthode Cold FET pour
I’extraction des inductances parasites du transistor suivant les relations eq.(I1.59) a eq.(I1.64) en fonction
de w?.
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Figure II. 33 : Evolutions correspondantes aux relations eq.(I1.59) a eq.(IL.64) en fonction w? pour la
détermination des résistances d’acces

On constate de la figure 11.33 que la suppression des capacités C; et C; grice a la méthode de
caractérisation permet d’obtenir une plage de fréquence bien plus importante et donc plus de précision
pour I’extraction des inductances de drain et de source qu’avec la méthode de caractérisation sans
polarisation de grille. De plus, grace a la polarisation a Vg = 6V, la capacité C; présente une valeur
plus élevée qu’a Vg = OV permettant ainsi d’avoir une plage de fréquence plus importante pour la
détermination de I’inductance de grille. Le tableau IL.5 renseigne les valeurs d’inductance extraites avec
la méthode Cold FET. Il est a noter que les valeurs d’inductance obtenues tiennent compte non
seulement des inductances intra-boitier mais aussi des inductances par les soudures et I’empreinte du
composant sur PCB. Ici, le composant est caractérisé¢ tel qu’il sera utilisé dans les applications
d’électronique de puissance.

Tableau Il. 5 : Extraction des inductances d’acces par la méthode Cold FET

Lg (pH) Lp (nH) Ls (pH)

560 1,88 940

Ici, il est délicat de comparer les valeurs d’inductance obtenues a des valeurs de référence. Des valeurs
pour les inductances L, Lp et Lg sont renseignés dans le modele SPICE fourni par le fabricant cependant
ces ¢léments sont sensibles a I’encapsulation du composant, et au vu des faibles valeurs, méme a la
fagon dont le transistor est fixé sur le PCB. De plus, aucune information n’est disponible concernant la
facon dont les inductances spécifiées dans le modéle constructeur ont été obtenues. Au vu de la
complexité de la caractérisation des inductances pour un transistor encapsulé, il est possible que ces
valeurs soient données suite a des mesures sur wafer.

On peut conclure des résultats présentés dans cette partie que la technique Cold FET offre une meilleure

précision dans la détermination des éléments d’acces (résistances et inductances) de transistors en boitier
que la méthode sans polarisation classiquement utilisée en électronique de puissance. On notera que
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seuls les éléments d’acceés obtenus avec la méthode Cold FET seront pris en compte par la suite pour la
conception du modéle du transistor de puissance GaN.

[1.2.2. Détermination des éléments d’acces d’un transistor GaN avec source Kelvin

Dans ’optique de limiter 1’inductance commune de source Lg, certains transistors de puissance
proposent deux connections de source : une source dite de puissance qui sera utilisée au niveau de la
cellule de commutation et une source dite Kelvin qui sera reliée au circuit de commande de la grille du
composant.

Afin d’étendre le travail de détermination des éléments d’accés a ce type de transistors, cette partie
propose de caractériser un autre transistor, le composant GS66508B présenté sur la figure 11.34(a). Ce
transistor a comme calibre 650V et 30A et présente une résistance Rpg,  spécifiée a 50 mQ2. Le schéma
équivalent du transistor dans les conditions Cold FET est présenté sur la figure 11.34(b). On retrouve
dans ce schéma les éléments Rg et Lg qui sont la résistance et I’inductance commune de source, Rpg et
Lps qui sont la résistance et I’inductance de la source coté puissance et Rgg et Lps qui sont la résistance
et ’inductance de la source coté commande.

Drain (D)

Grille (G)

Source de Source Kelvin (KS)
puissance (PS)
(@)

Figure Il. 34 : Présentation du transistor GS66508B (a) Boitier du composant (b) Schéma électrique
équivalent du transistor dans les conditions Cold FET

Le dispositif de caractérisation du transistor proposé est présenté sur la figure 11.35 ou chaque connexion
du transistor est reliée a une ligne de transmission. Afin de déterminer I’ensemble des inductances
parasites trois mesures différentes sont nécessaires :

= Lamesure 1 est une mesure 2 ports qui s’effectue entre la grille, le drain et la source de puissance

aVss =6V.

= La mesure 2 est une mesure 2 ports qui s’effectue entre la grille, le drain et la source Kelvin a
Ves = 6V.

= Lamesure 3 est une mesure 1 port qui s’effectue entre la source Kelvin et la source de puissance
aVss = 0V.
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Figure Il. 35 : Dispositif de caractérisation du transistor GS66508B

Les trois mesures de parametres S citées ci-dessus sont conduites sur le transistor entre 1 MHz et 1 GHz.
La mesure 1 permet I’obtention des inductances L, Lp et Lg + Lpg. La mesure 2 donne I’inductance
Lg + Lgs. Enfin la mesure 3 donne I’inductance Lgg + Lps. Les résultats de caractérisation sont
présentés sur la figure I1.36. A partir de ces résultats, chaque inductance du schéma présenté sur la figure
I1.34(b) est déterminée et les valeurs sont renseignées dans le tableau I1.6. Les valeurs des inductances
Lp, Lg, Lgs et Lps sont obtenues entre 1 et 100 MHz tandis que la valeur de L; est extraite autour de
500 MHz sur une plage étroite, ceci étant di a I’impédance présentée par les capacités de grille.

'_LKS+LPS _LS+LKS _LS+LI-’S _LD _LG

Inductance (nH)

10 10 10 10°
Fréquence (Hz)
Figure Il. 36 : Extraction des inductances d’acces du transistor GS66508B

Tableau Il. 6 : Extraction des inductances d’acces du transistor GS66508B

Lg (nH) Lp (nH) Ls (nH) Lgs (nH) Lps (nH)

2,0 1,3 0,2 1,2 12

Théoriquement I’extraction des résistances d’acces du transistor peut se faire en suivant le méme plan
de mesures que pour les inductances d’accés. Cependant, ici on se propose d’appliquer la technique
Cold FET sur la mesure 1 uniquement, permettant d’obtenir les résistances R;, Rp et Rg + Rpg. La
résistance de source étant de faible valeur en théorie, la résistance Rgg peut étre négligée devant la
résistance R lors d’une application en commutation. A contrario, la résistance Rg + Rpg participe aux
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pertes par conduction et doit étre déterminée. Des mesures de paramétres S sont conduites sur le
transistor entre 1 MHz et 1 GHz pour V¢ variant de 2 a 6 V et la procédure d’obtention des résistances
d’acces est similaire a celle présentée dans la partie I1.2.1. Les résultats de caractérisation sont présentés
sur la figure 11.37 pour les résistances Rp et Rs + Rpg et sur la figure 11.38 pour la résistance R. Les
valeurs de résistances extraites sont données dans le tableau I1.7 et sont comparées aux valeurs fournies
par le constructeur. On constate qu’une valeur proche de 50 mQ est bien obtenue pour la résistance
drain-source. On observe cependant un écart notable sur la valeur de la résistance Rg + Rpg par rapport
a la référence ce qui ouvre une perspective quant a la validité de la méthode pour 1’extraction de
résistances de 1’ordre du milliohm.

]60’] T T T T T | 7
| » Re( 2’.1,.].) mesuree
140 7 I
—Re(Z., 1.) modélisée
120 . R"(-le'r) mesurée
El —Re(Z. ) modélisée
& 100 Lrar) -
=
3 80t |
2
3 60
~ »
40 . 2
20
U 1.. 1 .l; 1 .I-. L -l- !
2 2.5 3 35 4 4.5 5 5.5 6

V.. (V)

(€5

Figure Il. 37 : Extraction des résistances Ry et Rs + Rpg du transistor GS66508B
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Figure Il. 38 : Extraction de la résistance R du transistor GS66508B

Tableau Il. 7 : Extraction des résistances d’acces du transistor GS66508B

Rs () Rp (mQ) Rs + Rpg (mQ)
Mesures 0,56 424 6,1
Références 1,1 432 2.4
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I1.2.3. Dépendance en température des résistances d’acces

Les résistances d’acceés de drain Rp et de source Rg, tenant compte des contacts ohmiques et d’une
majeure partie du canal du transistor, sont des éléments sensibles a la température du composant. Ainsi,
afin d’obtenir des valeurs exactes des résistances d’accés du modele, leur dépendance en température
doit étre prise en compte. Dans la littérature, certains travaux proposent des méthodes de détermination
des modéles électrothermiques des résistances. D’autres travaux proposent des modéles
¢lectrothermiques des résistances d’acces pour des transistors GaN RF sur wafer [I1.27]. Cependant
aucun travail présentant une méthode applicable aux transistors de puissance packagés n’est connue.

Dans ce travail de thése, il est proposé d’appliquer la méthode Cold FET décrite dans la section 11.2.1
avec auto-échauffement du transistor GS66502B. Pour cela, le drain précédemment court-circuité avec
la source (Vps = 0V), est polarisé a une faible tension afin de faire circuler un courant continu dans le
transistor provoquant son auto-échauffement.

Le schéma équivalent de la figure 11.29 est toujours considéré. Les mesures seront effectuées pour des
tensions Vg supérieures a 3V lorsque la transconductance du composant peut étre négligée. Ceci dans
le but d’obtenir des mesures stables sous des courants de drain importants. Le courant continu de drain
nécessaire a 1’échauffement du transistor pouvant dépasser plusieurs amperes, les tés de polarisation,
présentés dans la section 1.4 du premier chapitre, doivent étre utilisés pour la mesure des parametres S.
Le schéma de principe du banc de caractérisation en parametres S du transistor en fonction de la
température est présenté sur la figure 11.39.

Mesure a la

630V ‘ . 630V
I camera thermlque L e L

Figure Il. 39 : Banc de caractérisation en parametres S en fonction de la température
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La température du transistor est mesurée au moyen d’une caméra thermique pour différentes valeurs de
courant de drain et les résultats sont donnés dans le tableau IL8.

Tableau Il. 8 : Températures de jonction mesurées pour différents courants de drain

Courant de drain DC (A) 0,5 1 1,5 2

Température de jonction (°C) 27 37 62 104

Le transistor dissipant la chaleur principalement par sa connexion de source située au-dessous du boitier,
on assimile la température mesurée sur le dessus du transistor a la température de la jonction.

Pour chaque température de jonction, les mesures de parameétres S sont réalisées pour différents Vig
entre 3V et 6V. Apres calibration, les parties réelles des impédances Z1,,. et Z5,,. (cf. eq.(11.52)) sont
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obtenues a différents V5 et pour différentes températures. La procédure d’extraction des résistances Rp
et Rg détaillée dans la section I1.2.1 est appliquée pour chaque température et les parameétres de
modélisation sont renseignés dans le tableau 11.9. Le paramétre o correspondant a la répartition de la
résistance de canal sous la grille obtenu dans la section I1.2.1 est considéré comme une contrainte
physique pour la modélisation.

Tableau Il. 9 : Extraction de Rg et Ry en fonction de la température de jonction T;

T;(°C)  Rs(mQ) Rp (mQ) Ve(V) K (AVTH) K (AVT?)

27 14,3 163 1,74 63 27
37 15,1 170 1,59 40 19
62 16,6 239 1,37 29 12
104 234 317 1.25 21 8,4

L’évolution des résistances en fonction de la température peut alors étre modélisée suivant I’équation
générique donnée par eq.(I1.65) et les paramétres du modele sont donnés dans le tableau 11.10.

Ri(Tj) = Rio(1 + BTy +viT?) (I1.65)

Avec i = D pour le drain et i = S pour la source.

Tableau Il. 10 : Parametres des modéles des résistances Ry, et Rg en fonction de T;

Rpo (mQ) Rso (mQ) Bp (°C™1) Bs (°CC™1H) ¥p (°C™2) s (°C2)

121 10,7 0,012 0,01 3,810° 1,110°

La figure 11.40 compare les modeles proposés des résistances de drain et de source en fonction de la
température avec les modeles proposés par le constructeur. On note une bonne cohérence des résultats.
Une seconde validation de cette méthode consiste a comparer les valeurs de Ry, (T]) expérimentales
avec celles extraites de la documentation technique du composant. En effet, d’aprés la relation eq.(11.54),
la partie réelle de 'impédance Z,,,. donne directement la valeur de la résistance drain-source a I’¢état
passant Rpg . La figure I1.41 compare les valeurs obtenues de Rpg = avec celles du constructeur en
fonction de la température de jonction pour Vg = 6V. L’erreur relative est indiquée entre parenthéses.
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Figure Il. 40 : Comparaison du modéle électrothermique des résistances d’accés proposé avec le
modele constructeur
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Figure Il. 41 : Comparaison de Rpsg, (T]) entre mesures et valeurs de référence de la documentation
technique (écarts relatifs entre parentheses)

I1.3. Caractérisation des capacités inter-électrodes

11.3.1. Mesure des capacités inter-électrodes en fonction de V¢

Les capacités parasites du transistor ont un impact significatif sur les temps et les pertes par
commutation. Les transistors de puissance GaN ont la caractéristique d’avoir de faibles capacités inter-
¢lectrodes allant de quelques centaines de picofarads a quelques centaines de femtofarads suivant les
conditions de polarisation. La précision des mesures de paramétres S est d’une importance cruciale pour
la caractérisation de ces éléments du modele. Des travaux récents ont montré le potentiel des parameétres
S pour I’extraction des capacités inter-¢lectrodes de transistors de puissance SiC en boitier jusqu’a la
dizaine de picofarads [I1.1], [11.2]. Il sera montré ici que les dispositifs et les méthodes de caractérisation
développés dans ces travaux de thése permettent une caractérisation fine des capacités inter-électrodes
du transistor de puissance GaN GS66502B sur une large gamme de tension.
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A partir de la connaissance des impédances Z;, Z, et Zg des acces a la partie intrinséque du transistor,
déterminées dans la seconde partie de ce chapitre, il est possible d’extraire les capacités inter-électrodes

du composant. A Vg = 0V, le schéma équivalent du transistor peut étre ramené a celui de la figure
11.42.

Figure Il. 42 : Schema équivalent du transistor a Vgg = OV

La matrice [YT(int)] est obtenue a partir de la matrice [Z7] par connaissance des impédances d’accés

selon la relation eq.(II.66). Par la suite les capacités inter-électrodes sont déterminées suivant les
formules eq.(I1.67) a eq.(I1.69).

Vo] = [§11T(int) 12T(lnt)] anT i —Zs , Z12_TZ— Z—SZ ] (1L66)
21T(int) ZZT(mt) 217 S 227 D S

Cys = (Yllmnt) 12T(mt)) (11.67)

Cyo = Im (YZZT(mt) Y2 00) (IL.68)

oo m (lemno) (I1.69)

gd — w
Des mesures de paramétres S sont appliquées au transistor GaN sur la plage 1 MHz — 1 GHz. Le banc
de caractérisation est similaire a celui schématisé sur la figure I1.39. Cette fois-ci le té de polarisation
coté drain est utilisé pour appliquer des polarisations DC jusqu’a Vps = 200V. La tension de grille reste
fixe a Vg5 = OV. Ainsi, la dépendance des capacités inter-électrodes en fonction de la tension Vpg peut
étre obtenue. Le dispositif expérimental est présenté sur la figure 11.43.

Polarisation du drain
Transist

VNA Téde ok
Portl polarisation

Figure Il. 43 : Banc de caractérisation du transistor GaN pour [’extraction des capacités inter-
électrodes
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Apres application de la procédure de calibration sur les résultats de mesure, les équations eq.(I1.66) a
eq.(I1.69) sont utilisées pour déterminer les valeurs de capacités pour chaque tension de polarisation
Vps. La figure 11.44 montre I’extraction des capacités inter-électrodes en fonction de la fréquence au
point de polarisation Vg = 200V, lorsque les capacités présentent leur plus faible valeur. Les valeurs
des capacités extraites de la documentation technique du composant sont également affichées. Il est
possible de constater que la méthode de caractérisation proposée permet bien d’obtenir les valeurs
correctes des capacites. Cyq a une valeur approximative de 300 fF pour ce point de polarisation. On

constate que ce paramétre est correctement extrait jusqu’a 40 MHz grace a la méthode de caractérisation
proposée.

Cys: Cas, Cyq - * mesures — Datasheet

Bande passante du té de polarisation

(]

—
o

Capacité (pF)

10° 10' 10° 10°

Fréquence (MHz)

Figure Il. 44 : Extraction des capacités inter-électrodes en fonction de la fréequence a Vs = 200V

La figure 11.45 montre I’évolution des capacités extraites a 10 MHz et Vg = OV pour chaque valeur de
Vps et une comparaison avec les courbes obtenues a partir de la documentation technique du transistor.

On note une trés bonne cohérence entre les résultats expérimentaux et les valeurs données par le
constructeur.
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Figure Il. 45 : Extraction des capacités inter-électrodes en fonction de Vps a 10 MHz

[1.3.2. Mesure des capacités inter-électrodes en fonction de Vg
La section précédente a montré 1’extraction des capacités parasites du transistor GaN en fonction de la

tension Vg, or les capacités Cy et Cgq sont €galement dépendantes de la tension Vg. Afin de déterminer
I’évolution de ces ¢léments en fonction de Vg, il est proposé dans ce travail d’extraire ces valeurs dans
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les conditions Cold FET. Ainsi, le schéma équivalent du transistor, faisant rappel a la figure 11.28(b), est
présenté sur la figure 11.46.

I
I
! i
ZG I : ZD
Grille —:-|: | {1 ,J.:I—Il- Drain
| I Gga i 1
| I 1
| | G_gs - Cgs [ Rch: 1
|
I : ! :
| o /T _ ! 1
| 7 1
| 1
b e e = :[:]_S_____LZ_T]_l
Source

Figure Il. 46 : Schema équivalent du transistor dans les conditions Cold FET

Comme précédemment, la matrice [YT(int)], représentant la partie intrinséque du transistor, est obtenue
a partir de 1’équation eq.(I.66) et les équations eq.(I.67) et eq.(IL.69) sont toujours valables pour
determiner Cy; et Cgq. Le banc de caractérisation presenté sur la figure 11.43 est €galement utilis¢ pour
cette détermination. Les capacités Cys et Cgq sont extraites a 10 MHz a Vg = OV et pour Vg variant de
-10 a 7 V (tensions limites admissibles) et les résultats sont présentés sur la figure 11.47. Cette courbe
montre une augmentation importante des capacités de grille au passage de la tension de seuil Vyy. On
retrouve un comportement des capacités Cyq et Cyq en fonction de Vg possédant des similitudes avec
celui du courant de drain.
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Figure Il. 47 : Extraction des capacités Cys et Cgq en fonction de Vg a 10 MHz
Conclusion

Ce chapitre a présenté une méthodologie pour I’extraction des éléments parasites d’un transistor de
puissance GaN encapsulé basée sur la mesure de paramétres S. Des dispositifs de caractérisation
spécifiques réalisés sur PCB ont permis d’adapter la mesure a des composants de puissance en boitier.
Une procédure de calibration basée sur la réalisation d’étalons et des schémas électriques équivalents de
ces dispositifs a permis 1’extraction des éléments résistifs, inductifs et capacitifs du modele du transistor
sur la bande de fréquence 1 MHz — 1 GHz.
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Dans un premier temps, la technique de caractérisation Cold FET a montré la possibilité d’extraire les
¢léments d’acceés du transistor en comparaison aux mesures sans polarisation classiquement utilisées en
¢lectronique de puissance. Un schéma équivalent du transistor dans ces conditions de polarisation a
permis d’extraire des équations pour la modélisation des résultats expérimentaux dans le but d’obtenir
le plus précisément possibles les éléments résistifs liés aux chemins d’acces a la partie intrinséque du
composant. Une bonne concordance avec les valeurs de référence du fabricant a été trouvée pour les
résistances de drain et de source. Néanmoins un travail d’approfondissement reste a mener quant a la
détermination de la résistance interne de grille. La technique Cold FET a également permis d’extraire
les inductances d’acces de drain et de source sur une large plage de fréquence contrairement aux mesures
sans polarisation. Le probleme de I’extraction de 1’inductance de grille reste cependant présent di a la
présence récurrente de capacités de grille. Deux extensions de la technique Cold FET ont été ensuite
présentées : la premiére a permis la détermination des éléments d’accés d’un second transistor de
puissance GaN possédant une source Kelvin et la second a été réalisée a différentes températures du
transistor afin de déterminer I’évolution des résistances d’accés en fonction de la température de jonction
du composant.

Dans un second temps, ce travail a permis de mettre en ceuvre une méthode de caractérisation des
capacités inter-électrodes du transistor de puissance GaN en boitier. L utilisation des Tés de polarisation
développés et présentés dans le chapitre I a permis de déterminer I’évolution de ces capacités en fonction
de la tension drain-source jusqu’a une tension de 200 V limitée par les équipements de mesure mais des
tensions de polarisation allant jusqu’a 400 V sont envisageables. Une bonne concordance a été trouvée
entre les résultats expérimentaux et les données de la documentation technique méme pour de tres faibles
valeurs de capacités (inférieures au picofarad). Une étude de la validité des mesures en fonction de la
fréquence a montré que de trés faibles valeurs de capacités (inférieures au picofarad) pouvait étre
obtenues précisément grace a cette méthode jusqu’a 40 MHz environ. Afin d’obtenir 1’évolution des
capacités inter-électrodes en fonction de la tension présente a leurs bornes, des mesures a différentes
tension grille-source ont également été réalisées.

Les résultats de caractérisation vont étre exploités dans le chapitre III afin de déterminer le modeéle du
transistor. Les évolutions des capacités inter-¢lectrodes en fonction des tensions drain-source et grille-
source seront modélisées par des équations non linéaires. Le mode¢le sera complété par une modélisation
des caractéristiques statiques du transistor, une modélisation thermique et une modélisation du
phénoméne de résistance dynamique. Le modele électrothermique complet du transistor sera
implémenté dans le logiciel ADS.
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Chapitre Il : Modélisation
électrothermique d’un transistor de
puissance GaN en boitier

Introduction

La conception des convertisseurs statiques nécessite des étapes de simulation s’appuyant sur des
modeles fiables et précis des transistors de puissance. La montée en fréquence des convertisseurs impose
des mode¢les valides sur une large plage de fréquence. Les contraintes fortes sur les transistors de
puissance nécessitent de posséder des modeles électrothermiques représentatifs du fonctionnement des
composants afin de pouvoir prédire les performances électriques des convertisseurs et dimensionner les
systémes de refroidissement. Dans ce contexte, ce chapitre présente les différentes techniques de
modélisation mises en ceuvre au cours de ces travaux de recherche afin de concevoir un modele
¢lectrothermique pour un transistor de puissance GaN en boitier.

La premicre partie du chapitre présente les différentes méthodes de modélisation des éléments non
linéaires du modele électrique (capacités inter-électrodes, sources de courant de grille et de drain) du
transistor de puissance GaN GS66502B. Ces méthodes se basent sur les résultats de caractérisation haute
fréquence obtenus dans le chapitre II ainsi que sur des caractérisations statiques classiques. Le modéle
¢lectrique du transistor GaN est ensuite développé au sein du logiciel ADS en vue de simulations de
convertisseurs HF. La bonne implémentation numérique des éléments non linéaires sera vérifiée.

Dans un second temps, une méthode originale est proposée pour la détermination du modéle thermique
du transistor. Un circuit de Cauer est obtenu a partir de mesures de puissances dissipées au sein du
composant et d’une procédure d’optimisation. Ce modéle thermique est alors combiné avec le modéle
électrique précédemment développé dans ADS. Une comparaison d’impédances thermiques en régime
transitoire avec des valeurs de référence permettra de valider le modéle électrothermique du transistor
GaN.

Enfin, la derniére partie du chapitre présente une contribution aux travaux de recherche effectués au sein
du laboratoire L2EP sur la modélisation du phénomeéne de résistance dynamique dans les transistors
GaN. En effet, cet effet amplifie les pertes par conductions des composants GaN et sa modélisation est
une étape nécessaire. Une méthode est alors proposée afin d’obtenir un modéle de résistance dynamique
pour le transistor GaN GS66502B suite a des résultats de caractérisation obtenus dans le cadre d’une
collaboration avec 1’université de Nottingham.
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[1.1. Modélisation électrique du transistor GaN

[11.1.1. Modélisation des capacités inter-électrodes

Les capacités présentes entre chaque paire de terminaux du transistor de puissance sont dépendantes des
tensions Vs et V5 comme ceci a €t¢ montré dans la partie I1.3 du second chapitre. La bonne précision
dans la simulation du comportement durant le processus de commutation du composant repose sur une
modélisation rigoureuse des capacités inter-électrodes en fonction des tensions de polarisation sur la
plage de fonctionnement du transistor.

La modélisation des capacités inter-€lectrodes basée sur le modéle d’une capacité de jonction de diode
fait partie des modéles les plus communs dans la littérature [III.1]. L expression correspondante a ce
type de modele est donnée par 1’équation eq.(Ill.1) pour une capacité non linéaire arbitraire C,
représentant une capacité inter-électrode dépendante de la tension a ses bornes notée V. Cjo est la
capacité de jonction sans polarisation, V;, est la tension barriére et m est le coefficient de gradation

o . 11
(généralement compris entre ¢t 5)'

Cro
(1 _ I];'_);)m (IIL.1)

Cyx (V;c) =

Ce modéle présente cependant certains inconvénients pour la modélisation des capacités parasites du
transistor de puissance GaN ¢tudi€. Tout d’abord, au vu de I’évolution des capacités Cyq et Cys en
fonction de la tension V;g obtenue expérimentalement et indiquée sur la figure (IL.41), 1’équation
eq.(II1.1) ne présente pas suffisamment de paramétres pour obtenir une modélisation précise. De plus,
I’équation eq.(II1.1) n’est pas adaptée a I’évolution des capacites Cy et Cyq en fonction de la tension Vg
donnée sur la figure (11.43).

Un modele de capacité plus modulable a ét¢ proposé dans [I11.2], mais la dépendance des capacités Cyg
et Cyq en fonction de la tension Vs n’est pas prise en compte. Finalement, un modéle analytique basé

sur des fonctions de type tangente hyperbolique a été proposé par les auteurs dans [II1.3]. Ce modéle
présente une bonne flexibilité ainsi qu’une bonne convergence pour la modélisation des capacités inter-
¢lectrodes des transistors GaN en fonction de la tension a leurs bornes. Le modele de capacité utilisé
dans ces travaux est inspiré de [I11.3] et donné par 1’équation eq.(I1L.2).

3
C;;(Vi;) =C co (1 + tann (L e 1.2
ij( ij) = Oij+ Kij + tan V— (IIL.2)
=1 kzi]-

Ou ij = gs,dg, ds. Les paramétres Coi]-, Cki,-a Vklij et szl.j sont des paramétres d’ajustement.

La figure IIL.1 presente les résultats de modélisation des capacités Cyg et Cgq en fonction des tensions
Vys €t Vg respectivement et la figure I11.2 montre la modélisation de la capacité C4s en fonction de la

tension Vs du transistor GaN GS66502B. Les parameétres des trois modeles sont obtenus par une
procédure d’ajustement a partir des mesures et sont renseignés dans le tableau II1.1.
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Figure lll. 1 : Modélisation non linéaire des capacités Cys et Cyq du transistor de puissance GaN
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Figure lll. 2 : Modélisation non linéaire de la capacité C4s du transistor de puissance GaN

Tableau Ill. 1 : Parametres des modeéles de capacités inter-électrodes

Cogs C1gs ¢y gs ngs Vitge  Vigge Varg, Vazy,e Vi, Vg,
®FH) ®F @) O O %) W) ) ) )
131,4 -42,72 -1380 1336 -1,313 -0,577 -2,689 3,655 -2,598 3,687
C()dg Cldg Cng C3dg Vlldg Vlzdg VZldg szdg V31dg V32dg
®F) ®FH G (P V) ) V) ) ) )
100 -60,85 29,86 -7,866 1.5 0,712 5 1,09 -35 12,92
Cogs  Crge  Cogy Goye Vg, Vizge Varge Vazge Vi, Vazg,
®FH ©®FH G ©) O %) W) ) ) )
103,5 -9,44 -2298 -40 -118,9 33.12 -4734 1429 -5122 15,14
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Le comportement non linéaire de ces capacités nécessite la mise en place de techniques particuli¢res
pour I’implémentation des modéles dans les logiciels de simulation. Plusieurs propositions
d’implémentation des modé¢les de capacités inter-¢lectrodes sous SPICE sont présentes dans la
littérature. Dans la suite on s’intéresse a deux mod¢les. Dans le premier, les auteurs dans [I11.4]
proposent le mode¢le circuit présenté sur la figure I11.3(a). Le courant dans la capacité noté i.(t) est
défini par la relation eq.(II.3). C est la capacité modélisée et v.(t) la tension a ses bornes. Le
condensateur C,,,, sert au calcul de la dérivée de la tension v, (t) selon la relation (II1.4). Finalement, a
partir des relations eq.(I1.3) et eq.(II1.4), la source de courant non linéaire iz(t) s’exprime comme
indiqué par la relation eq.(II1.5). A noter que dans ces travaux, les valeurs de la capacité C en fonction
de la tension v, sont implémentées au sein d’une table d’observation (look-up table).

is (1)

ico(t)
ic(t) 8 1

—— —

Lﬁ%”i

ve(t)
(@ (b)

Figure lll. 3 : Exemples de modeles SPICE de capacités inter-électrodes pour transistor GaN : (a)
modeéle proposé dans [111.4] (b) modele proposée dans [111.5]

L

i.(t) = C(v,) dv;ft) (IT1.3)
dt - Caux .
is(t) = ic(t) = iqux(t) = igux(t) (CC(U”) = 1) (IIL5)

Le second modéle pour une implémentation dans SPICE, proposé par les auteurs dans [I11.5], est donné
sur la figure I11.3(b). Ce modéle repose sur une source de tension non linéaire E, contr6lée par la tension
v.(t) aux bornes de la capacité et représentant 1’équation de charge selon la relation eq.(II1.6). Dans
cette équation p, g, r et s sont des parametres d’ajustement qui peuvent étre obtenus par connaissance de
I’évolution de C(v,). Le courant i,y (t) s’exprime selon la relation eq.(II1.7). La source de courant i (t)
controlée par le courant i.y(t) représente alors le courant dans la capacité inter-électrode comme le
montre la relation eq.(I11.8).

E.(t) =s.q.In <1 + exp (@%)) + r.v.(t) (111.6)
ico(t) = Co dEC;t( £) (111.7)

. _ iCO(t) _ dEc(t)
i(t) = T (I11.8)
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On peut remarquer dans les deux modeles présentés précédemment que la méthode revient toujours a
obtenir une source de courant i.(t) représentant le courant circulant dans la capacité lorsque celle-ci est
soumise a une tension v,(t). C’est également cette méthode qui sera employée pour la modélisation de
capacité inter-électrodes proposé dans ces travaux. Afin de profiter des avantages offerts par le logiciel
ADS pour I’¢lectronique de puissance haute fréquence, on propose ici un modele compatible avec les
fonctionnalités du logiciel plutét qu’un modele SPICE. Le modele de capacité non linéaire pour ADS
proposé est constitué de deux sources de courant comme représenté sur la figure I11.4(a). La source de
courant ig,,,,(t) sert a obtenir la dérivée de la tension aux bornes de la capacité comme I’indique la
relation eq.(I11.9). A partir des relations eq.(I11.3) et eq.(I11.9), on en déduit I’expression du courant dans
la capacité i.(t) selon la relation (IIL.10).

@

VAR2 -

taeriv|t) Oo——F—rr— .*.I:,, 1 voc.
,.IN....f.ic...........J_-.Iau_x..
v.(t) Num=4 I[1 0j=C* _c1 e = Vde=0V
e (® R L et S O

¢ O —allE oo

ouT 1F

o o] ST e

(@ (b)

Figure lll. 4 : Modeéle non linéaire proposé de capacité inter-électrodes (a) schéma électrique
équivalent (b) schéma d’implémentation du modéle sous ADS

igeriv(t) = —dvf) (11L.9)
ic(t) = C(Uc)- lderiv (t) (IIL.10)

Le logiciel ADS dispose de composants « Symbollicaly Defined Device » (SDD) multiports basés sur
des équations non linéaires. Le schéma de principe de I’implémentation sous ADS du modele de capacité
a I’aide de SDD 1 et 2 ports est donné sur la figure 111.4(b). Des sous-circuits sont alors réalisés pour
chacune des capacites inter-€lectrodes Cyg, Cgq €t Cyg. Ces sous-circuits seront ensuite ajoutés aux autres
¢léments du modéle circuit du transistor GaN étudié.

[11.1.2. Modélisation des sources de courant

L’obtention des caractéristiques statiques du modéle €lectrique du transistor GaN passe par des mesures
de type courant/tension a I’aide d’un traceur de caractéristiques. Les mesures sont conduites sur le
transistor GS66502B a 1’aide du banc de caractérisation B1505A pour des tensions Vg de -1V a 6V et
des tensions Vpg de -4V a 20V. Afin de limiter au maximum les effets d’auto-¢chauffement, les mesures
sont effectuées en régime pulsé avec une durée des impulsions de 50 ps (minimum réglable) et un temps
de repos de 200 ms. Néanmoins, des simulations d’élévation de température pendant les mesures sont
effectuées afin de déterminer les zones de caractérisation influencées par la température. Ces simulations
sont effectuées a I’aide du réseau thermique du transistor extrait a partir d’une note d’application [IIL.6].
Le schéma de simulation est présenté sur la figure II1.5 sur laquelle Ry; et Cp; sont les éléments du
circuit thermique, pp (t) est la puissance dissipée durant I’impulsion, T, est la température ambiante et
AT(t) est I’élévation de température durant I’impulsion. Les résultats de simulation montrent une
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relation linéaire, donnée par eq.(IIl.11), entre I’élévation en température du composant et la puissance
moyenne dissipée P, = Vpg. Ip comme présenté sur la figure I11.6.

AT(t) | Po(t) —— Co —— Cop == Co3 —— Coa T,

Y4 Y4 V4 V

Figure Ill. 5 : Schéma de simulation de [’ auto-échauffement durant les mesures IV pulsées
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Figure lll. 6 : Simulation de I’ auto-échauffement du transistor pour différentes puissances dissipées
durant les mesures I-V pulsées

AT(°C) = 0,12 Pp(W) (IIL.11)

La figure I11.7 montre les résultats de caractérisation du transistor GS66502B en régime pulsé avec une
cartographie de I’auto-échauffement du composant obtenue a partir de la relation eq.(Il1.11). On observe
que 1’auto-échauffement devient important (supérieur a 10 °C) a des tensions Vp¢ supérieures a SV. De
plus, pour des Vg supérieurs a 4V le banc de caractérisation limité a 20A ne permet pas de tracer la
caractéristique du composant pour des tensions V¢ supérieures a 5V. Ainsi, la modélisation de la source
de courant de drain du transistor se fera principalement pour des tensions Vg entre -4V et 5V. On note
¢galement que, dans la zone ohmique de la caractéristique, la valeur de la résistance Rpg(on) est de
I’ordre de 200 m£, soit une valeur conforme avec la valeur de référence a 25°C.
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Figure lll. 7 : Mesures I-V en régime pulsé sur le transistor de puissance GaN et cartographie de
["auto-échauffement du composant

La maniére la plus rigoureuse de modéliser la caractéristique statique du transistor présenté sur la figure
II1.7 est d’avoir recours a un modele basé sur la physique du composant [II1.7], [II.8]. Ce type de
modélisation présente néanmoins certains inconvénients en termes de complexité et de temps de
simulation mais aussi par la nécessité d’une connaissance précise des parameétres technologiques et
physiques du composant. De nombreux modéles comportementaux basés sur des fonctions non linéaires
sont disponibles dans la littérature parmi lesquels les plus utilisés pour la modélisation de transistors
HEMT GaN sont les modeles d’ Angelov, de Statz, de Curtice et de Tajima [II1.9]-[II1.12]. Les modeles
cités précédemment sont largement employés dans le cadre de la modélisation non linéaire de transistors
radiofréquences fonctionnant sur la zone directe de la caractéristique (Vy5 > OV). Cependant ces
modeles ne permettent pas de modéliser la zone inverse de fonctionnement du composant (V5 < 0V)
ce qui est nécessaire pour la modélisation de transistors de puissance amenés a fonctionner en inverse a
1’état bloqué ou passant dans la plupart des applications d’électronique de puissance.

Le modéle comportemental de source de courant de drain utilisé dans ces travaux de thése est inspiré
des travaux présentés par les auteurs dans [II1.13] et [IIL.5] pour la modélisation de transistors de
puissance GaN. Ce modéle permet de modéliser I’ensemble de la caractéristique statique a partir
d’€équations non lin€aires permettant a la fois une bonne séparation des influences de Vg et Vg ainsi
qu’un nombre de paramétres d’ajustement raisonnable tout en gardant une bonne flexibilité. Les
équations du modele sont données par la relation eq.(I11.12) pour V5 > OV et la relation eq.(I11.13) pour
Vs < OV.

V..—0>b my;+n;.V..).V
1(Vys, Vas) = Kg.In (1+exp( 9s d>) (mq +1g.Vys) Vas (IIL12)
Ca 1+ (dg + eq.Vys). Vas
Vga — bi Vas
L(V.,V,)=K.In[1+ exp (-2 1113
d( gs ds) i ( P( ¢i >) 1+ (di + ei-ng)-Vds ( )

Kg, by, cq, dg, eq, Mg, ng, K;, by, ¢;, d;, e; sont les paramétres d’ajustement du modéle. On note que
les équations eq.(I11.12) et eq.(I11.13) ont des formes trés semblables et la principale différence vient du
fait qu’en conduction inverse, la tension de contrdle devient la tension V4, tandis que le paramétre de
modulation du canal demeure la tension Vs pour la conduction directe. Les paramétres du modele de
source de courant sont déterminés a partir d’une procédure d’optimisation implémentée dans le logiciel
ADS. Le schéma de la procédure d’optimisation est donné sur la figure II1.8. Pour chaque jeu de
parametres, le courant I; simulé est comparé au courant I; mesuré et la fonction d’optimisation
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minimise I’erreur entre les courbes. Bien que le courant de grille, ne dépassant pas la centaine de
microampere, n’induise qu’une chute de tension négligeable entre grille et source, le courant de drain
(susceptible d’atteindre quelques 20 A durant les mesures) peut entrainer une différence de plusieurs
volts entre la tension intrinséque Vg, et la tension extrinseque Vpg. Ainsi, les résistances d’acces
déterminées au second chapitre sont prises en considération dans le schéma de simulation afin de tenir
compte de la différence entre V;g et Vps notamment. Les paramétres initiaux pour la procédure
d’optimisation sont choisis en accord avec les paramétres donnés par les auteurs dans [I11.5].

e le | Optimisation:
I; mesuré +_ abs —> K ..ng4
Iz simulé K; ...e;
R Rp
—___}— T o —1 }—
A —/ A
VQS Vds
Id (Vgsv Vds)
Vés Vps
Rs

Figure lll. 8 : Schema de la procédure d’optimisation implémentée dans ADS pour déterminer les
parametres du modele de la source de courant de drain

Suite a la routine d’optimisation, les paramétres du modéle renseignés dans le tableau I11.2 sont obtenus.

Tableau lll. 2 : Paramétres du modeéle de la source de courant de drain

Kq (A/V) bg (V) ca(VH)  dg (V) g (VTR my ng (V1)
1,71 2,06 0,218 1,61 3,54 107* 4,32 0,522
K; (A/V) b; (V) ¢(VH 4T (V)
1,35 1,78 9951072 -8,921073 0,441

La figure I11.9 compare I’évolution du courant /; en fonction de V¢ entre mesures et modele. Les figures
II1.10 et III.11 comparent les évolutions du courant I; respectivement en fonction des tensions V, et
Vps. On observe que le modele analytique donné par les équations eq.(I11.12) et eq.(II1.13) permet une
bonne représentation du courant de drain mesuré. On obtient une erreur relative maximale entre mesures
et modéle estimée a 20% en fonction de Vs et a 15% en fonction de Vg, sur la plage de valeurs
considérée.

78



Chapitre III : Modélisation ¢électrothermique d’un transistor de puissance GaN en boitier

20
. — Mesures Vps =5V
15_- e MOdéle VDS = 4V
] Vps = 3V
< 10
i Vps = 2V
E i
:5 5—_ VDS = 1V
] ]
U =
e
_5 - T T TT l 1T 1T l T T1TT I T 1T l 1T 17T l 1T 1TT ] T T T71
-1 0 1 2 3 4 5 5}

Tension Vs (V)

Figure lll. 9 : Mesures et modélisation du courant 1, en fonction de la tension V,
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Figure lll. 10 : Mesures et modélisation du courant 1 en fonction de la tension Vg
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Figure Ill. 11 : Mesures et modélisation du courant 1; en fonction de la tension Vg

Le dernier €lément du modele €lectrique du transistor GaN est la source de courant de grille I (%S).
Cette caractéristique est obtenue a partir de mesure en régime continu du courant de grille en faisant
varier la tension V¢ sur la plage autorisée de -10 V a7 V et a drain ouvert. Ainsi, aucun courant DC ne
circule entre drain et source et seules les fuites de grille sont mesurées. Le modele proposé pour le
courant de grille est donné par la relation eq.(I1l.14), cette équation est celle d’une caractéristique de
diode divisée en deux termes. L’avantage de scinder 1'équation en deux termes indépendants permet de
modéliser a la fois le courant de fuite pour des tensions V¢ positives et pour des tensions Vs négatives.
lys,, lys,, ag et by sont les paramétres d’ajustement de ce modele et leur valeur sont données dans le
tableau I11.3. Une comparaison entre mesures et modele du courant I; en fonction de la tension Vg est

présentée sur la figure I11.12.
Ig(Vgs) = Igs, (exp(ag.Vgs) — 1) + Iys, (exp(by. Vgs) — 1) (II.14)

Tableau Ill. 3 : Parameétres du modele de la source de courant de grille

Igsl (na) Qg (mv_l) Igsz (nA) bg (mv_l)

33.1 26.53 60.3 959.6
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Figure lll. 12 : Mesures et modélisation du courant ly en fonction de la tension Vyg

De maniére similaire aux capacités inter-électrodes, les modéles des sources de courant de grille et de
drain sont implémentés sous ADS a partir de composants circuits non-linéaires SDD comme le montre
la figure IIL.13. Sur la figure 1II.13(a), le courant I; dans la SDD est directement fonction de la tension

aux bornes du SDD (tension Vy). Sur la figure I11.13(b), le courant [; circulant dans le port 2 de la SDD
est directement fonction des tensions aux ports 1 et 2 (respectivement les tensions Vs et V).

w—+ e
1 2
¥ sobpiP * —
+ |lg SDD2P
[1,0]=IDGS 1*(exp(k1*_v1)-1)+IDGS 2*(exp(k2*_v1)-1) d
BRI I[1,0]=0
I cporti1]= I[2,0]=1d(_v1,_v2)
cl=
Cport[1]=
(a) (b)

Figure lll. 13 : Modeéles des sources de courant : (a) de grille (b) de drain implémentés sous ADS

Les modéles des capacités inter-électrodes et des sources de courant de drain et de grille ont été obtenus
a partir des résultats de mesure de paramétres S et de courant/tension en régime pulsé. Les équations
non linéaires proposées ont permis d’obtenir une modélisation de ces éléments avec une erreur relative
modérée sur I’ensemble des plages de caractérisation. L’ensemble des éléments du schéma équivalent
¢lectrique du transistor de puissance GaN seront & présent regroupés au sein d’un modele global
¢électrique implémenté dans le logiciel ADS. Une vérification de cette implémentation a partir de

simulations sera ensuite réalisée.

[1.1.3. Implémentation du modele électrique du transistor GaN sous ADS

Le modele ¢€lectrique du transistor de puissance GaN est construit dans ADS a partir des éléments
modélisés dans les parties précédentes. La figure I11.14 montre le modele €lectrique implémenté avec

identification de ses différents éléments.
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Figure lll. 14 : Modgele électrique du transistor GaN implémenté dans ADS

Des simulations sont réalisées sous ADS afin de valider I’implémentation des modeles non linéaires des
capacités inter-électrodes et des sources de courant. En ce sens, la validation de I’approche adoptée pour
la description des capacités inter-électrodes est réalisée au travers de la simulation présentée sur la figure
II1.15. Cette simulation reprend la méthode d’extraction des capacités a ’aide des paramétres S en
faisant varier les tensions de polarisation Vg et Vs dans les mémes conditions que celles adoptées
expérimentalement.
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Figure Ill. 15 : Schéma de simulation en parametres S pour la validation de I’'implémentation des
capacités inter-électrodes dans le modéle de transistor GaN

Les figures I11.16 et I11.17 donnent les résultats de simulation respectivement en fonction de Vg a Vg =
OV et en fonction de V5 a Vg = OV. On peut noter que I’implémentation des modeles de capacités dans
le modele électrique complet du transistor est validée car les capacités simulées suivent fidélement les
résultats expérimentaux. A titre de comparaison, la méme simulation est effectuée en remplagant le
modele de transistor développé par le modéle constructeur. Les résultats de simulation sont également
présentés sur les figures I11.16 et II1.17. On observe que le modele constructeur modélise correctement
les évolutions des capacités Cyq et Cyqs en fonction de la tension Vpg ainsi que ’évolution de Cyg en
fonction de la tension V5. Cependant le modéle semble ne pas tenir compte de 1’évolution notable de
la capacité Cyq en fonction de Vi observée lors de nos mesures. Cette observation nécessite d’étre
approfondie dans des travaux ultérieurs pour montrer son influence sur le comportement du modéle.
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Figure lll. 16 : Comparaison des capacités inter-électrodes implémentées dans le modele proposé et
dans le modéle constructeur en fonction de Vs avec les résultats de mesure a Vpg = OV et a 10 MHz

10 ¢ . . . , ; - C g mesuré
f —C g modele proposé
16° _ CDS modele constructeur |

< -
* LGD mesure

~ —C oD modele proposé
= E=< D modéle constructeur
- 1
= + . 1
= ————————. :
= i N P—
g
&)
E 3
; e R = ]
- s " k2
1

| | 1 | |
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
Tension VDS (V)
Figure lll. 17 : Comparaison des capacités inter-électrodes implémentées dans le modele proposé et

dans le modeéle constructeur en fonction de Vi avec les résultats de mesure a Vg = OV et a 10 MHz

Afin de valider I’implémentation du modéle de source de courant de drain dans le modé¢le du transistor,
la simulation présentée sur la figure II1.18 est réalisée. Cette simulation DC permet d’obtenir la
caractéristique statique du transistor en fonction des tensions Vs et Vps.
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Figure lll. 18 : Schéma de simulation en parameétres S pour la validation de ['implémentation de la
source de courant de drain parasites dans le modele de transistor

Les figures II1.19 et 111.20 donnent les résultats de simulation respectives du courant de drain I; en
fonction de V¢ et en fonction de Vps. On peut noter que I’implémentation du modéle de la source de
courant de drain dans le modéle électrique complet du transistor est validée, le courant I; simulé avec
le modéle proposé évolue en accord avec les résultats expérimentaux. A titre de comparaison, la méme
simulation est effectuée en remplagant le modéle de transistor proposé par le modéle du constructeur.
Les résultats de simulation sont également présentés sur les figures I11.19 et 111.20. On note que pour
cette étude le modele thermique présent dans le modéle constructeur a été désactivé afin de prendre en
compte uniquement la partie électrique du modele.
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Figure lll. 19 : Comparaison du courant de drain 1; simulé avec le modele proposé et le modele
constructeur en fonction de Vg avec les résultats de mesure
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Figure lll. 20 : Comparaison du courant de drain 1; simulé avec le modele proposé et le modele
constructeur en fonction de Vg avec les résultats de mesure

Cette premiere partie du chapitre a présenté les méthodes de modélisation des éléments non linéaires du
modele électrique du transistor GaN étudié tels que les capacités inter-électrodes et la source de courant
de drain et de grille. Les modéles développés ont ét¢ implémentés dans le logiciel ADS et ont permis
d’obtenir un modele fonctionnel du transistor représentant de fagon fiable les résultats expérimentaux.
La partie I11.2 va présenter la méthodologie proposée dans cette thése pour la détermination du modéle
thermique du transistor de puissance GaN encapsulé ainsi que la fagon dont ce modé¢le thermique sera
couplé au modg¢le électrique.

Il1.2. Modélisation thermique du transistor GaN

[11.2.1. Mesures de puissance dissipée en régime pulsé

La température affecte les propriétés intrinséques des composants semi-conducteurs [I11.14]. Les effets
les plus impactant de I1’élévation en température d’un transistor GaN pour des applications
d’¢électronique de puissance sont I’augmentation de la résistance Rpg(on) impliquant davantage de pertes
en conduction et une diminution du courant de drain due a une chute de la vitesse des porteurs. A
moindre mesure, la température affecte également la tension de seuil ainsi que les fuites de courant de
grille.

Différentes méthodes sont présentes dans la littérature pour la modélisation thermique de transistors de
puissance. Connaissant les paramétres technologiques du composant étudié, il est possible d’extraire un
modéle thermique a partir de simulations par éléments finis, comme le propose 1’auteur dans [I11.15]
avec le logiciel COMSOL Multiphysics. Lorsque les paramétres technologiques du transistor demeurent
inconnus ou indéterminables, la modélisation nécessite le retour a des étapes de caractérisation. Les
méthodes les plus courantes reposent sur ’extraction du réseau thermique (résistances et capacités
thermiques) a partir de mesures pulsées [-V a différentes températures de jonction [III.16] ou a partir de
mesures de puissances dissipées et d’auto-échauffement [II1.17]-[II1.19]. Dans ces travaux de théese, le
choix est tourné vers des mesures de puissances dissipées car cette méthode de caractérisation est
directement applicable via I’utilisation des dispositifs de caractérisation développés et du banc de
mesure B1505A et ceci sans qu’aucun contrdle externe de la température de jonction du transistor ne
soit requis.

Des mesures de puissances dissipées sur une durée d’une milliseconde sont effectuées sur le transistor
de puissance GaN GS66502B a I’aide du banc de caractérisation B1505A. La tension Vg est fixée a 4
V de sorte a polariser la jonction de grille en direct et pouvoir utiliser la valeur du courant de grille pour
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estimer la température de jonction. Trois tensions Vpg différentes 5, 10 et 15 V sont appliquées afin
d’obtenir différents profils de puissance pour la modélisation. La figure I11.21(a) donne le schéma de
principe de la mesure et les chronogrammes des impulsions. La durée maximale paramétrable pour
I’impulsion de puissance est de 1 ms. Les résultats de mesure sont présentés sur la figure I11.21(b).
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Figure lll. 21 : (a) schéma principe de la mesure de puissances dissipées (b) résultats de mesures de
puissances dissipées sur le transistor GaN

La durée tres courte des impulsions pendant les mesures de puissances dissipées ne permet pas d’obtenir
la température de jonction du transistor par mesure directe. Ce travail propose d’utiliser la mesure du
courant de grille I; afin d’estimer la température de jonction. Pour ce faire le banc de mesure présenté
sur la figure I11.22(a) est utilis¢ en vue de ’extraction de la caractéristique d’évolution du courant de
grille en fonction de la température du transistor. De fagon similaire a la caractérisation des résistances
d’accés en fonction de la température, le transistor est polarisé a un courant de drain réglable entre 0 et
2 A permettant de faire varier la température de jonction jusqu’a une centaine de degrés Celsius. Le
courant de grille est alors mesuré a 1’aide d’une unité de mesure Keithley 2400 et la température du
transistor est obtenu par mesure via une caméra thermique portable. La figure 111.22(b) montre les
résultats expérimentaux obtenus et la modélisation des résultats a I’aide de la relation eq.(IIL.15).
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Figure lll. 22 : Mesure du courant de grille I en fonction de la température de jonction T; du
transistor : (a) banc de caracterisation (b) resultats de mesure et de modélisation
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I;(uA) = 8.107°.[T;°C)] " + 0,63 (IIL.15)

La figure II1.23 montre qu’a partir de la mesure du courant de grille durant I’impulsion de puissance, il
est alors possible d’estimer 1’¢lévation de température, notée AT, de la jonction du transistor par rapport
a la température ambiante, notée T,. Les résultats présentés dans cette partie serviront a alimenter la
méthode de modélisation thermique proposée dans ce travail et qui sera développée dans la partie
suivante de ce manuscrit.
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Figure lll. 23 : Evolutions de 1; et de AT estimée durant les mesures de puissances dissipées dans le
transistor GaN (T, = 23°C)

[11.2.2. Modélisation thermique

Le modéle thermique du transistor GaN considéré dans un premier temps est le modele de Foster
présenté sur la figure I11.24. Dans ce travail, Ce modele est constitué¢ de deux cellules RC générant deux
constantes de temps distinctes. Nous verrons par la suite que deux cellules RC sont suffisantes pour la
modélisation dans une premicre approche. Une méthodologie permettant d’augmenter le nombre de
cellules du modele fera I’objet d’un travail de recherche ultérieur.

’1’}. RTHl RTHZ

pp(t I
AT(b) | | 1

Figure Ill. 24 : Modele de Foster du second ordre

La fonction de transfert fry de ce circuit en réponse a un échelon de puissance s’exprime selon
1I’équation eq.(I11.16) dans le domaine temporel. A partir des résultats de caractérisation présentés dans
la partie II1.2.1, la figure I11.25 donne I’évolution de la fonction fr4(t) obtenue en divisant 1’élévation
de température par la puissance dissipée pour chaque valeur de Vpg. Ces résultats expérimentaux sont
modélisés par 1’équation eq.(I111.16) afin d’obtenir les valeurs initiales des éléments du mod¢éle thermique
renseignés dans le tableau II1.4.
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Figure lll. 25 : Mesure et modélisation a partir de la fonction de transfert thermique du modele de
Foster a deux constantes de temps pour différents Vpg

Tableau Ill. 4 : Paramétres initiaux du modele thermique de Foster

Rry1 CC/W)  Cryy (WW.s/°C)  Rpyp (CC/W)  Crpp (mW.s/°C)

Vps = 5V 0,25 95 0,54 0,99
Vps = 10V 0,30 71 0,55 0,94
Vps = 15V 0,36 93 0,59 0,99
Valeur moyenne 0,30 86 0,56 0,97

La relation (II1.16) est une réponse a un échelon de puissance qui ne tient pas compte de la décroissance
de puissance durant I’impulsion observée sur la figure I11.21(b). Cette décroissance de puissance résulte
d’une diminution du courant dans le transistor due a I’augmentation de la température de la jonction.
Deux fagons de modéliser ce phénomeéne sont trouvées dans la littérature. On considére ici le modéle 1
donné par 1’équation eq.(Il.17) et le modele 2 donné par la relation eq.(Il1.18). Iy correspond au
courant de drain a T,, AT est 1’élévation en température de la jonction par rapport a T,;, B et y sont des
coefficients constants. Les deux modéles seront comparés et le modéle le plus performant sera retenu.

ip(t) = Ipo(1 — BAT) (1IL.17)
300 14
0® =100 (350 4 a7) (s
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A partir des relations eq.(I11.17) et eq.(I1I.18), des valeurs initiales des paramétres et y peuvent Etre
obtenus & partir des résultats expérimentaux comme le montre la figure I11.26. A partir des résultats
présentés sur la figure 111.26, on choisit f = 0,008°C~! ety = 3,5.

0.025 -
—VDS—SV
= 0.02 —VDS=IOV ]
& V. =15V =
= 0.015} pf 11§
3 =
R 6]
= 001 %
2 'S
= 0.0051, /4 Bo) —
é T S _VDS—SV
0 = 1
0 —VDS 10V
-VDS=] 5V
-0.0( e ' - :
' UJSO 0.5 1 l0 0.5 1
Temps (ms) Temps (ms)
Figure lll. 26 : Extraction des valeurs initiales des parameétres 3 et y a partir des résultats
experimentaux

A partir des valeurs initiales du tableau I11.4, une procédure d’optimisation est réalisée avec le logiciel
ADS de sorte a ajuster les paramétres du modéle thermique pour que les puissances dissipées simulées
correspondent aux puissances dissipées mesurées. Le schéma de principe de la procédure d’optimisation
implémentée est présenté sur la figure I11.27. Les paramétres de 1’optimisation sont alors Rry1, Cry1s
Rryo, Cryo et B pour le modele 1 et Rryq, Cry1, Rry2, Cryo €ty pour le modele 2.

RTHl CTHl
po(®) = £(a1(®) (1) AT(D)
RTHZ CTHZ
pp ()
simulée 2
pp () X2 € Optimisation
mesurée Rru1, Cra1, Rraz, Craz, Bouy

Figure Ill. 27 : Schéma de principe de la procédure d’optimisation pour la détermination des valeurs
des éléments du modeéle thermique

Une méme optimisation est effectuée sur les trois courbes de puissance mesurées. L’erreur totale a
minimiser est donc la somme des erreurs de chaque courbe de puissance pour Vps =5, 10et 15 V. La
figure I11.28 montre les résultats de I’optimisation pour les mod¢les 1 et 2. On remarque que le modele
2 représente plus fidélement les données expérimentales, il sera retenu pour le mod¢le électrothermique
du transistor. Les valeurs des paramétres issues de 1’optimisation sont renseignées dans le tableau II1.5
pour le mode¢le 1 et dans le tableau II1.6 pour le modéle 2.
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e Puissance (W)  Modéle 1 i Puissance (W) Modeéle 2
1\ Mesures 14 Mesures
200 - \\ ------- Simulaton| 2004 %\ —  ====== Simulation
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150 - Vps =10V | 150 - . Vps =10V
] Vps = 15V ] ~— Vps = 15V
100 F— LIS ——— — 100 T ———
E E :'-"'—A-‘-Tzr.ﬁ_;..._
50 =i - B
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@) (b)

Figure lll. 28 : Résultats d’optimisation et comparaison aux mesures : (a) modele I (b) modele 2

Tableau Ill. 5 : Paramétres du modele 1

Rry1 CC/W)  Cryy (WW.s/°C)  Rryp (°C/W)  Crpp (mW.s/°C) B (/°C)

0,33 655

0,36

1,69 0,0104

Tableau lll. 6 : Parametres du modele 2

Rry1 CC/W)  Cryg (WW.s/°C)  Ryyp (CC/W)  Cryp (mW.s/°C)

14

0,33 832

0,88

1,77 4,25

Le mode¢le thermique de Foster a été choisi dans un premier temps pour sa simplicité de mise en ceuvre.
Cependant, les parametres Rry1, Cry1, Rry2 et Cry, du modéle servent uniquement a la modélisation
mais n’ont pas d’interprétation physique directe. De plus 1’ajout d’un circuit de refroidissement a ce
modele est complexe [II1.6]. Le modele de Cauer, présenté sur la figure I11.29, est un modele thermique
reflétant le comportement physique du composant. Les auteurs dans [II1.20] proposent une méthode
pour déterminer les paramétres d’un modele de Cauer a partir de ceux d’un modéle de Foster. Basé sur
les fonctions de transfert des circuits des figures 111.24 et 111.29, les relations eq.(II.19) a eq.(I11.22)
permettent de déterminer les paramétres du modéle de Cauer a partir de ceux du modéle de Foster
obtenus par optimisation (modéle 2). Les paramétres résultants du modele de Cauer sont renseignés dans

le tableau II1.7.

RTH3
[ ]

RTH4-

pp(t
AT(E)

Figure lll. 29 :

L

—— Crus

vV

—TC

—— Crys

V

Modeéle de Cauer du second ordre
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R Cry1R C
Crurs = tH1CrH1RTH2CTH2 (I11.19)
Rru1Rru2(Cryy + Cryz)
2
Ron = (RTHlRTHZ (Crus + CTHZ)) (I11.20)
T3 RTHIRTHZ(CTHl + CTHZ)(RTHICTHI + RTHZCTHZ) - RTchTHlRTHZCTHZ(RTHl + RTHZ)
Rrys = Rry1 + Rryz — Rrps (L.21)
Rrp1Cra1 RruzCraz
Craa = (IT1.22)
T Rry3CruzRrus

Tableau Ill. 7 : Parameétres du modéle thermique de Cauer

Rrys CC/W)  Cryz (WW.s/°C)  Rrps (°C/W)  Crys (mW.s/°C)

0.66 566 0.56 2.07

Afin de valider le modéle thermique proposé, I’impédance thermique transitoire (obtenue en simulation
pour différentes largeurs d’impulsion) est comparée a celle extraite de la documentation technique du
constructeur. Cette impédance est normalisée par rapport a sa valeur statique. La puissance injectée
pendant les impulsions est de 50 W. La figure II1.30 présente les résultats de simulation obtenus pour
des impulsions uniques, des impulsions répétées avec un rapport cyclique de 20 % et 50 %. On constate
que I'impédance thermique donnée par le modéle de Cauer proposé correspond aux données du
constructeur.

10’ i #
.§ :
%
:
3 107 -
g i
E _
= —impulsion unique datasheet |
3 2 * * impulsion unique modéle
.g 107+ —alpha=20% datasheet
2 * alpha=20% modele
E —alpha=50% datasheet
‘,.; *+ alpha=50% mode¢le
o L Lol L Ll L R R | L ol L L
T 107 10™ 10° 107 10"

Durée des impulsions (s)

Figure lll. 30 : Impédance thermique transitoire normalisée du modele proposé comparé aux données
constructeur pour des impulsions uniques, des impulsions répétées avec un rapport cyclique de 20 %
et des impulsions répétées avec un rapport cyclique de 50 %

A partir des résultats présentés sur la figure 111.30, on constate que le modéle de Cauer proposé pour le
circuit thermique du transistor et constitu¢ de deux cellules RC est globalement suffisant pour décrire
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I’évolution de I’impédance thermique, cependant on observe la limite du modéle a deux cellules RC
pour représenter précisément les évolutions thermiques lors d’impulsions uniques et bréves (1 a 100 ps).
Dans ce cas, le modele doit étre composé d’un plus grand nombre de cellules afin d’y faire apparaitre
des constantes de temps plus faibles.

Dans ce travail, les éléments du mode¢le de Cauer sont obtenus a partir des éléments du modéle de Foster
suite a ’application des formules analytiques eq.(I[1.19) & eq.(I11.22). Dans le cas d’un modéele constitué
de plus de deux cellules RC, potentiellement nécessaire dans certaines applications d’électronique de
puissance, la transformation Foster vers Cauer par des formules analytiques devient complexe et une
procédure d’optimisation est nécessaire. Ceci constitue un axe de recherche pour des travaux futurs.

[11.2.3. Implémentation du modele thermique

Le modele thermique du transistor de puissance GaN étudié a été décrit dans la partie [11.2.2. Ce modéele
doit a présent étre ajouté au modele électrique développé dans le logiciel ADS dans la partie III.1.
L’implémentation du modele thermique est réalisée comme présenté sur la figure II1.31. La puissance
dissipée dans le canal du transistor pp (t) = vps(t).ip(t) alimente le circuit thermique de Cauer et la
température de jonction est ensuite injectée dans les éléments thermo-dépendants que sont la source de
courant de drain I, mais aussi les résistances d’acces R, et Rs.
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S RE [ DELYDARDON 4TI DA c1423) 472D e +2372)) -
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. o
sooetd G o o | eosae oo oo EDR
=vdev - [ 12 - - - - . ... . R30VEBI (o}
=1. . . .. . e oo L T28R1 1880} .
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Figure lll. 31 : Implémentation du modeéle thermique au sein du modele électrique du transistor dans le
logiciel ADS

Afin de valider les performances du modéle électrothermique du transistor proposé, des simulations sont
réalisées dans les mémes conditions que les mesures de puissances dissipées comme le montre le schéma
synoptique de la figure I11.32. Les résultats de simulation sont présentés sur la figure I11.33. Les résultats
de la méme simulation avec le modéle constructeur sont également affichés a titre de comparaison. Il
apparait que le modele développé représente fidelement les résultats expérimentaux.
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Vps @ 7

5,10, 15V
CDVGS =4V

\Y4

Figure Ill. 32 : Schéma de simulation pour la validation de ['implémentation du modéle
électrothermique du transistor GaN
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Figure Ill. 33 : Résultats de simulation de puissances dissipées avec le modeéle électrothermique
proposé et comparaison aux résultats expérimentaux et aux simulations avec le modele constructeur

Dans cette partie du chapitre, un modele thermique du transistor de puissance GaN encapsulé a été
obtenu a partir de mesures de puissances dissipées. Ce mod¢le a ensuite été implémenté dans le logiciel
ADS pour constituer un modéle électrothermique du transistor étudié qui servira au dimensionnement
d’un convertisseur GaN ainsi que de son systéme de refroidissement comme le présentera le chapitre
Iv.

La partie suivante présente une contribution de ce travail de thése a la modélisation et I’implémentation
dans ADS de D’effet de résistance dynamique, dernier élément nécessaire a la modélisation du
composant. Les modéles des fabricants des transistors de puissance GaN ne tiennent actuellement pas
compte de ce phénomeéne a I’origine de pertes par conduction supplémentaires. Nous proposerons dans
ce travail, d’intégrer cet effet dans le modele électrothermique développé.

l1.3. Modélisation du phénomeéne de résistance dynamique

[11.3.1. Modélisation par compensation de la tension grille-source

Comme évoqué dans le chapitre 1, les transistors GaN souffrent du phénomeéne de résistance dynamique
générant des pertes en conduction supplémentaires susceptibles de dégrader le rendement et
d’endommager le composant (réaction thermique en chaine). Une modélisation de cet effet
d’augmentation de la résistance entre drain et source a 1'état passant Rpg (o) représente aujourd’hui
encore un défi majeur mais semble indispensable aux mode¢les des transistors de puissance GaN. Les
résultats présentés dans cette section du manuscrit sont le fruit d’un travail collaboratif entre le
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laboratoire L2EP et le groupe Power Electronics Machines and Control (PEMC) de I’université de
Nottingham [1I1.21], [1I1.22].

La modélisation de I’effet de la résistance dynamique nécessite une étape de caractérisation. Celle-ci est
réalisée a 1’aide du banc de caractérisation développé par PEMC et dont le schéma de principe est
présenté sur la figure I11.34.

RGl —
s N ZS D,
C) Vcoml Lchm‘ge Rcharge
Voe Rgo T v Circuit v
ZS D, > DS | écréteur DSm
Vcom

Figure lll. 34 : Banc de mesure de la résistance dynamique du transistor GaN [II1.21]

Le transistor T est le transistor sous test. Le transistor T; permet de régler le temps de piégeage
correspondant au temps pendant lequel le transistor T est bloqué et soumis a une tension Vs élevée. Les
diodes D; et D, assurent un chemin pour la décharge de I’inductance de la charge Lepqrge lorsque le
transistor T; et/ou le transistor T est/sont bloqué(s). La résistance de la charge R pqrge permet de régler
le courant dans le transistor T lorsque celui-ci est passant. Enfin, le circuit écréteur permet de réaliser
une mesure précise de la tension Vs a I’état passant du transistor 7. En effet, tandis que la tension V¢
varie entre 0 et Vp, la tension Vp  varie entre 0 et 3,3V ce qui offre une précision théorique de mesure
de 0,8 mV sur un oscilloscope 12 bits.

Dépendamment du temps de piégeage, de la fréquence de fonctionnement et du rapport cyclique, les
résultats expérimentaux obtenus pour une tension de blocage Vps = 200V ont montré une résistance
dynamique, notée Ry, sony> PoOUvant atteindre 400 mQ dans certaines conditions, soit le double de la

valeur de la résistance drain-source en régime statique, notée Rpg(on). Afin de modéliser ’effet de la

résistance dynamique, les auteurs dans [II1.21] propose un modéle basé sur une compensation de la
tension grille-source comme présenté sur la figure 111.35(a).

350,
%
300 =

b 250 -
Vcomp %
D Nl * *
Vary V, 2
Gs S 2 o0k 4

S0F :

02 2i5 3‘ 3‘.5 4‘1 4.‘5 5‘ 5i5 6
Ves (V)
(a) (b)
Figure lll. 35 : (a) Schéma de principe du modele de résistance dynamique basé sur la compensation de
la tension grille-source (b) caractéristique Rpgon) = f(Vgs) [H1.21]
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Une tension de compensation V., €st ajoutee en contreréaction de la tension d’alimentation de la grille
du transistor afin d’ajuster la valeur de la résistance Rpg(on) selon la caractéristique Rpgcon) = f (Vgs)
obtenue a partir des résultats expérimentaux du chapitre II et présentée sur la figure 111.35(b).

La figure II1.36 montre le circuit permettant d’obtenir la tension Vo, a partir d’une cellule RC (une
seule constante de temps pour le piégeage et « dépiégeage »). Lorsque le transistor est bloqué (polarisé
a une tension Vpg élevée), la tension V; = V}, est appliquée au circuit et charge le condensateur C; a
travers la résistance R;. Lorsque le transistor devient passant, la tension V; s’annule et le condensateur
C; se décharge a travers la résistance R;. Les diodes D; et D, ont des caractéristiques idéales dans le
modele (pas de chute de tension a I’état passant).

Vt
Vi 1+

P V(’f"}}?lji

> t

Figure lll. 36 : Circuit de la tension de compensation a partir d’une cellule RC

Pour modéliser précisément I’effet de la résistance dynamique du transistor de puissance GaN
GS66502B, 8 cellules RC similaires a celle présentée sur la figure 111.36 sont nécessaires. Les tensions
de compensation résultantes de chaque cellule s’additionnent alors pour donner la tension de
compensation totale V. Le tableau II1.8 donne les valeurs des parametres Vi, Ry, Rq et C; pour
chaque cellule RC du mode¢le. Ces paramétres sont obtenus par ajustement a partir des résultats
expérimentaux [I11.21].

Tableau Ill. 8 : Paramétres des éléments du modele par compensation de la tension grille-source

Ve (V) Ve (V) Vg (V) Vs (V) Vs (V) Vg (V) Vi (V) Vig (V)

2,75 0,85 0,09 0,07 0,21 0,06 0,02 0,09

Cer (mF)  Cpp (mF) Gz (mF)  Cpy (mF)  Cis (mF) G (nF)  Ci7 (mF)  Cig (nF)

1 10 1 1 10 1 1 1

Ry1 (mQ) Ry () Rz (mQ) Ry (M) Ris (Q) Ry (Q) Ry (M) Reg ()

1,3 88,2 4,2 5 865 79,8 1,5 2,1

Ra1 (KQ)  Rgp (kQ) Rgz (ML)  Rge () Rgs (kQ)  Rge () Rg7 (kQ)  Rgg ()

171 272 4.4 31.9 822 600 549 8,6
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Le modele peut alors étre implémenté sous la forme d’un sous-circuit dans le logiciel ADS. Une source
de tension contrdlée en tension avec un gain unitaire est ajoutée apres chaque cellule RC du modéle afin
d’éviter d’éventuels couplages entre cellules.

La modélisation de I’effet de la résistance dynamique par compensation de la tension grille-source
convient peu a une implémentation dans le mod¢le de transistor développé et la modification de la
tension Vs est susceptible d’avoir un impact important sur les formes d’onde de commutations
simulées. Ainsi, dans le cadre de la collaboration avec I’université de Nottingham, une nouvelle méthode
de modélisation par modification de la résistance de drain a été proposée.

[11.3.2. Modélisation par la résistance de drain

Dans le mod¢le précédent une tension de compensation Vo, €tait insérée coté grille du composant.
Dans ce mod¢le proposé, une tension V., image de ’augmentation de la résistance Rpg(on) comme
indiquée par I’équation eq.(II1.23), est insérée coté drain du transistor comme le montre la figure I11.37.

I/T = ARDS(on)-ID (11123)

ARps(on) est la différence entre la résistance Rg scom €t la résistance Rpg(on)- Ip est le courant de drain.

D N
Rp
Ip
7| s
G
Vdrv VGS S

Figure lll. 37 : Schéma de principe de modélisation de la résistance dynamique par ajout d’'une
résistance de drain

La figure 111.38 montre le circuit permettant d’obtenir la tension V. a partir d’une cellule RC (une seule
constante de temps pour le piégeage et « dépiégeage »). Lorsque le transistor est bloqué (polarisé a une
tension Vp élevée), le générateur V', délivre une tension V., image de la valeur maximale de ARpg(on)-
Cette tension V,.q charge le condensateur C’'; a travers la résistance R';. Lorsque le transistor devient
passant, la tension V', s’annule et le condensateur C'; se décharge a travers la résistance R';. Comme
précédemment, les diodes D; et D, sont idéales dans le modéle. La tension aux bornes de C';, notée V.,
représente 1’évolution temporelle de I’augmentation et de la diminution de la résistance ARpg(on) dues
aux phénomeénes de piégeages. Cette tension est ensuite multipliée par le courant de drain I, afin
d’obtenir la tension V..
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Figure Ill. 38 : Circuit permettant [ ’obtention de la tension V,. a partir d 'une cellule RC

Comme pour le modéle précédent, la tension V,. pour le transistor de puissance GaN caractérisé est la
somme de tensions aux bornes de 8 cellules RC similaires a celle présentée sur la figure I11.38. Le tableau
II1.9 donne les valeurs des paramétres V,o, R';, R’y et C'; pour chaque cellule RC du mode¢le. Ces
parametres sont obtenus par ajustement a partir des résultats expérimentaux.

Tableau Ill. 9 : Parameétres des éléments du modele par ajout d 'une résistance de drain

Vo1 Vio2 V.03 (mV) Vioa Vios Vo Vo7 (mV) Vios
(mV) (mV) ro3 (mV) (mV) (mV) (mV)
62.4 18.5 15.4 24.6 12 43.9 171 2.7

C'y1 F)  C'yy (nF) C'3 (LF) C't4 (F) C'ts (uF) C'te (F) C't7 (mF)  C'tg (uF)

1 1 1 1 1 1 1 1
Ru(Q) Rp@ Ram) Ra@ Fs  poo Koo R
(mQ) MQ) (mQ)

2.94 1 76.2 29 580 2.1 10 189
Ra@ RaoG@) S8 Ra@ Rokd Re@ RoGd K@
64.8 4.9 112 492 4.1 30.9 1 285.2

L’implémentation du modele dans le logiciel ADS requic¢re davantage d’attention que pour le modéle
précédent. Le schéma de la figure I11.39 montre I’implémentation d’une cellule du mode¢le. La tension
V1 est récupérée au port 1 d’un composant SDD et le courant du port 2 de ce méme SDD est le produit
de V4 et du courant I, qui est lui récupéré a I’aide d’une source de tension nulle V,, servant de « capteur
de courant ». Le courant circulant au port 2 du SDD est ensuite converti en la tension V,; au moyen
d’une source de tension contrdlée en courant.
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Figure lll. 39 : Schéma d’implémentation d 'une cellule du modéle de résistance dynamique développé
dans ADS

Le modéle de résistance dynamique développé et présenté dans cette section posséde I’avantage de
s’insérer facilement dans le modéle électrothermique du transistor développé sous la forme d’une
résistance « variable » non-linéaire en série avec la résistance de drain. De plus, ce modéle n’impacte
pas la tension de commande du transistor V.

[11.3.3. Comparaison des modeles de la résistance dynamique

Les performances des deux modéles présentés dans les parties I11.3.1 et 111.3.2 sont comparés sur un
méme schéma de simulation présenté sur la figure I11.40. Le transistor fonctionne en régime de
commutation sur une charge résistive. Dans le cadre de cette étude, la tension commutée est de 200V
(valeur pour laquelle les résultats expérimentaux ont été obtenus) et le courant est de 1 A. La fréquence
de commutation est de 10 kHz et le rapport cyclique est de 50 %. Néanmoins, il est connu de la littérature
que la tension commutée, la fréquence et le rapport cyclique ont tous un effet sur le phénomene de
résistance dynamique [II1.21]. Afin de bien étudier I’implémentation des modeles de résistance
dynamique, le modele thermique du transistor est désactivé pour ces simulations.
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Figure Ill. 40 : Schéma de simulation pour I’analyse des modeles de résistance dynamique

Les données de simulation sont exploitées apres 1s de fonctionnement du circuit et les résultats sont
présentés sur la figure I11.41. En se référant aux tableaux II1.8 et I11.9, on peut approximer la valeur de
la résistance au moment ou le transistor devient passant.
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Dans le cas de la modélisation par compensation de Vg, au bout d’une seconde de fonctionnement, les
cellules 1, 2, 4 et 7 ont une influence. Ainsi on peut estimer la tension V4, au moment de la mise en
conduction du transistor GaN selon la relation eq.(I11.24).

Veomp = Vier + Vg + Via + V7 = 3,7V (I11.24)

Ainsi, pour une tension V;,,, = 6V, la tension Vs peut étre obtenue a partir de la relation eq.(I11.25).

Vs = Varv = Veomp = 2.3V (II1.25)

En analysant la courbe de la figure I11.35(b), on trouve, pour Vg = 2,3V, une résistance Ry . de 239

m€2 ce qui est cohérent avec les résultats de simulation de la figure 111.41.

Dans le cas du modele proposé par ajout d’une résistance de drain, au bout d’une seconde de
fonctionnement, les cellules 2, 3, 5 et 8 ont une influence. Ainsi on peut estimer la résistance Ry, ston)
au moment ou le transistor devient passant directement selon la relation eq.(I11.26). Pour rappel, Rpg(on)

vaut approximativement 200 mQQ (régime statique). Le résultat obtenu est bien cohérent avec les
résultats de simulation de la figure I11.41.

Rapgony = Rpson) T Vroz + Vioz + Vios + Viegy = 249 mQ (I11.26)

0.25 w w . T T ,

g | ]
@
Qo
T 0.2 Fmmmm e e
X4
(2]
\m = -
x
Bt Modéle compensation Vg
L RdDStnm Modéle résistance de drain
------- Rps(on) (régime statique)
0.15 1 1 1 1 I 1
0 10 20 30 40 50

Temps (Us)
Figure lll. 41 : Reésultats de simulation obtenus au bout d’une seconde de simulation pour les deux
modeles de résistance dynamique étudiés (T, = 25°C)
Les résultats de simulation montrent que les deux mode¢les donnent des résultats cohérents. On peut
¢galement noter que sur la durée de conduction du transistor, la résistance Ry, scon) Teste supérieure a

Rps(ony- Il en découle que les phénomenes de piégeages dans le transistor GaN impliquent que méme a
une fréquence de commutation de 10 kHz, la résistance Ry, sony TOYyENne est supérieure a la valeur

statique et que ce phénomeéne doit étre considéré pour un calcul précis des pertes.

Toutefois, bien que le mod¢le proposé durant cette thése n’influe pas sur la tension Vg, la modélisation
par ajout d’une résistance ne modifie pas les propriétés du canal du transistor. Or, on sait de la littérature
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que les phénomenes de pieges se situent au sein du gaz 2DEG entre les couches d’AlGaN et GaN. Ainsi,
une modélisation de 1’effet de la résistance dynamique par modification de la source de courant de drain
I; semble étre la méthode la mieux adaptée et constitue aujourd’hui un axe d’amélioration des modéles
proposes.

Conclusion

Ce chapitre a présenté une méthodologie pour la modélisation électrothermique comportementale d’un
transistor de puissance GaN en boitier a partir de résultats de caractérisation haute fréquence et de
mesures en régime pulsé.

Dans un premier temps, ce travail a proposé un modéle électrique du composant, basé sur des équations
non linéaires choisies de fagon a représenter le plus fidélement les résultats de caractérisation. Les
résultats expérimentaux haute fréquence présentés dans le chapitre II ont été utilisés pour la modélisation
des capacités inter-électrodes du transistor sur les plages de tension =10V < Vs <7 Vet0V < Vps <
200 V tandis que des mesures [-V en régime pulsé, réalisées a partir du banc B1505A pour des tensions
=1V <Vgs<6Vet—4V <Vps <20V, ont permis de modéliser la source de courant de drain. Afin
de tenir compte des phénomeénes d’auto-échauffement durant les mesures I-V pulsées, une cartographie
de I’¢lévation de température du composant a été effectuée sur la caractéristique statique expérimentale.
Suite & ces résultats, la plage considérée pour la modélisation de la source de courant de drain a été
réduite a —4 V < Vps < 5 V. Les résultats de modélisation ont montré une trés bonne concordance avec
les résultats expérimentaux. Le modéle électrique du transistor, rassemblant I’ensemble de ces éléments
non linéaires ainsi que les éléments d’acceés déterminés dans le chapitre II, a été¢ implémenté dans le
logiciel ADS et vérifié aux moyens de simulations.

Les contraintes thermiques fortes sur les composants de puissance ainsi que la dégradation du rendement
des convertisseurs due aux phénoménes d’auto-échauffement des semi-conducteurs, ont amené, dans un
second temps, a développé une méthode de modélisation thermique du transistor de puissance GaN. Ces
travaux de recherche ont proposé un mod¢le thermique basé sur le modele de Cauer et déterminé a partir
de mesures de puissances dissipées (de plusieurs centaines de Watts) par le composant sur une durée
d’impulsion contrélée. Une méthode innovante a également été proposée, utilisant la mesure du courant
de grille pour déterminer I’évolution de la température du transistor durant les impulsions. La
combinaison entre mesures de puissance dissipée et estimation de la température du composant a permis,
a partir d’'une procédure d’optimisation, d’obtenir les paramétres du modele thermique. Celui-ci a
ensuite été intégré au modéle électrique précédemment développé dans le logiciel ADS. Les résultats de
simulation de I’impédance thermique transitoire a partir du modéle du transistor GaN encapsulé ont été
comparés aux caractéristiques d’impédance thermique transitoire fournies dans la documentation du
fabricant. Ainsi, il a ét¢ montré que le modeéle thermique proposé dans ce travail permet de décrire le
comportement thermique du composant méme sur des durées d’impulsion courtes (de 1’ordre de la
microseconde).

Finalement, la derniére partie du chapitre a présenté la contribution apportée par ce travail de thése aux
travaux de recherche actuels sur la modélisation du phénomeéne de résistance dynamique dans les
transistors de puissance GaN. La méthode de modélisation proposée s’est basée sur les résultats de
caractérisation obtenus dans le cadre de la collaboration entre le L2EP et I’université de Nottingham sur
ce sujet de recherche. Un premier modeéle basé sur une compensation de la tension Vs avait été proposé,
cependant celui-ci affecte par principe la tension V5 pouvant ainsi potenticllement modifier les formes
d’onde de commutation. Ce travail a donc proposé un second modéle basé sur I’ajout d’une résistance
de drain fictive dans le modéle de transistor GaN déja développé. Les deux solutions ont été comparées
sur une simulation de commutation sur charge résistive et ont montré des résultats similaires. Cependant,
les piégeages liés a la résistance dynamique sont des phénomeénes lents et requierent donc des temps de
simulation longs. Une simulation a une fréquence de commutation de 1 MHz n’a pu étre obtenue dans
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le cadre de ce travail pour des raisons de temps de simulation (plusieurs heures nécessaires pour une
commutation sur charge résistive sans prise en compte de la modélisation compléte d’un convertisseur).
Des travaux de recherche sont déja prévus a ce sujet.

Le mode¢le électrothermique du transistor de puissance GaN encapsulé étant établi, le chapitre suivant
va présenter la mise en application de ce modele pour la conception et la réalisation d’un convertisseur
DC/DC haute fréquence. Pour les raisons citées précédemment, le modele de résistance dynamique
proposé ne sera pas intégré au modele du composant dans ce chapitre. Dans un premier temps, le modéle
¢lectrique du transistor sera validé sur un test Double Pulse a température ambiante. Par suite, le modéle
¢lectrothermique sera validé a partir de tests Double Pulse a différentes températures du transistor et
d’une application de conversion de puissance a 1| MHz. Nous verrons également dans ce chapitre les
techniques de modélisation des autres composants constituant le convertisseur et les avantages du
logiciel ADS pour les co-simulations électriques et électromagnétiques.
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Chapitre IV : Utilisation des modeles de
composants de puissance pour la
conception de convertisseurs statiques
haute fréequence

Introduction

Les travaux présentés dans les chapitres précédents ont permis de concevoir un modéle électrothermique
du transistor de puissance GaN encapsulé GS66502B. Ce modele a été¢ implémenté dans le logiciel de
simulation ADS. Ce chapitre propose des mises en application du modéle proposé pour la simulation de
structures d’électronique de puissance.

Dans un premier temps, un circuit Double Pulse 200 V et 3.5 A est congu et réalisé afin de confronter
les résultats de simulation a des résultats expérimentaux. Le modéle électrique du transistor GaN pourra
ainsi étre validé sur des commutations a la mise en conduction et au blocage du composant en
s’affranchissant des effets thermiques. La modélisation fine de 1’environnement dans lequel opére le
transistor est nécessaire afin de pouvoir analyser au mieux les performances du modeéle proposé du
transistor. Pour ce faire, un modele électromagnétique du PCB sera obtenu et intégré a une simulation
temporelle grace aux fonctionnalités offertes par le logiciel ADS.

La conception d’un convertisseur Buck 200 V et 2 A fonctionnant a 1 MHz fait ’objet de la seconde
partie du chapitre. Le convertisseur est basé sur une cellule de commutation composée du transistor GaN
¢étudi¢ et d’une diode Schottky SiC. Le modele proposé du transistor GaN est utilis¢é pour la
détermination de la diode Schottky SiC la plus adaptée a I’application. Une prédiction de la température
du transistor en fonctionnement est réalisée a partir de I’estimation des pertes et d’une modélisation du
circuit de refroidissement.

Dans la derniére partie du chapitre, le convertisseur DC/DC est fabriqué. Un systeme de régulation
thermique est mis en ceuvre afin de tester le modele électrothermique proposé du transistor GaN sur des
essais en Double Pulse 200 V et 3.5 A et a différentes températures du composant jusqu’a 80°C.
Finalement, des essais du convertisseur en continu sont réalisés a 200 V avec une fréquence de
commutation de 1 MHz. La température du transistor est mesurée sur une heure de fonctionnement afin
de valider les estimations obtenues lors de 1’étape de conception.
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IV.1. Validation du modele électrique du transistor de puissance GaN

IV.1.1. Conception du circuit Double Pulse

La partie III.1 du chapitre précédent de ce manuscrit a détaillé les étapes de modélisation nécessaire a
I’obtention d’un mode¢le électrique du transistor de puissance GaN étudié. Afin de valider les
performances du modéle en régime dynamique, un circuit de test Double Pulse a été congu. Ce circuit
permet d’obtenir les formes d’onde a la mise en conduction et au blocage du transistor tout en
s’affranchissement des problémes d’auto-échauffement. Le schéma électrique du banc de test est
présenté sur la figure IV.1. On retrouve le schéma classique d’un hacheur série avec une charge
purement inductive L.p. Le transistor T; est le transistor dont les formes d’onde de commutation seront
analysées. Le transistor T, est identique a T; et fonctionne en conduction inverse a Vg = 0V, il a donc
le réle d’une diode de roue libre. Le choix ici d’utiliser un second transistor comme diode de roue libre
est appuyé¢ par I’intérét de valider le modele en conduction directe et inverse. La liste des composants
utilisés pour la conception du banc est donnée dans le tableau I'V.1

= Cgus |Vpe

W
L

I
. Lcn
Driver R
on \f ID
Pout
IN T, T Vps
Nout
Ré,,, Shunt de
courant

Figure IV. 1 : Schéma électrique du banc de caractérisation Double Pulse

Tableau IV. 1 : Liste des composants du banc de test Double Pulse

Composant Caractéristiques Calibres
T, Transistor GaN GS66502B 650V - 7,5A
T, Transistor GaN GS66502B 650V - 7,5A
Driver « Low-Side » LM5114 Sortie 4-1,6V
c Condensateurs céramiques 3x 1 pF-630 Vde
BUS multicouches CMS 1 x 100 nF - 630 Vdc
Inductances SRP1770TA-
Ley 390M 2x39uH-9A
R¢,, 27 Q- 250 mW
Résistances CMS
Ré, 2,2Q-250 mW
Shunt de courant SDN-414-025 25mQ - 1,2 GHz
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Le test effectué consiste en la génération de deux impulsions successives sur la grille du transistor T;
comme indiqué sur la figure IV.2.

1.3 us 500 ns 300 ns
I{:\GS‘ M
S S IR >t
t t3
,,,,,,,,,, > t
A
NS N S N F—— .

Figure IV. 2 : Chronogrammes et formes d’onde du test Double Pulse

Lors de la premiére impulsion, le courant de drain I du transistor T; croit linéairement a travers
I’inductance L.y selon la relation eq.(IV.1).

Vi
DC

Ip(t) = (IV.1)

LCH

A la fin de la premiere impulsion (instant t;), le courant nominal I, est atteint et le transistor se
bloque sous une tension Vjs égale a V. Le transistor reste bloqué jusqu’a la seconde impulsion (instant
t,) ou il entre en conduction dans les mémes conditions qu’au blocage (courant I, tension Vpc).
Enfin, a la fin de la seconde impulsion (instant t3), le transistor T; se bloque a nouveau et I’inductance
Lcy se décharge a travers le transistor T,.

Pour les tests qui seront menés, la tension commutée par le transistor est choisie a V. = 200 V (tension
maximale des étapes de caractérisation) et le courant commuté est choisi a Ip = 3,54 ce qui
correspond a la moitié du calibre en courant du transistor. La valeur de I’inductance L.y est choisie
suffisamment grande pour ne pas se décharger durant la phase de roue libre, entre t; et t,, ou le transistor
T, est bloqué. Le temps t; est calculé selon la relation eq.(IV.2). Le temps t, est choisi afin de séparer
le blocage et la mise en conduction du transistor d’une durée de 500 ns ce qui est représentatif d’un
découpage a 1 MHz. Enfin, le temps t3 est choisi afin de bloquer a nouveau le transistor de fagon rapide
une fois la mise en conduction terminée pour éviter que le courant de drain continue de croitre.

IDnomLCH

t, = (IV.2)

Ve

A la fin de la seconde impulsion, I’inductance L.y se décharge progressivement a travers le transistor
T,. Une simulation du fonctionnement du circuit est réalisée a I’aide du logiciel ADS afin de s’assurer
que la température de jonction de T, ne dépasse pas la limite autorisée durant la décharge de L. (apres
I’instant t3). Pour ce faire, le modéle électrothermique du transistor développé dans le chapitre 111 est
utilisé. Etant donné qu’aucun circuit de refroidissement n’est prévu pour les transistors, une résistance
thermique boitier vers ambiant de 31 °C/W est ajoutée au modéle thermique comme préconisé par le
constructeur. Le schéma de simulation est présenté sur la figure IV.3.
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VAR G &
|65 | TRansiENT ol L
N t2=1.3898e-6 2 L=T8uH
'r:: A + t1=100e-8 R=
+ gﬁ%? StartTime=0 usec :::ge;ggge_s
= \de=200V StopTime=150 usec 13=1.8804e-6
T R MaxTimeStep=10 nsec :
—N\N\N
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VIPWL 2
"l srcs 22 O ; R=31 Ohm
V_Tran=pwlttime, 0, 0,t1, 0, t1+12e-9, 6, t2, 6, t2+3e-9, 0,13, 0, t3+12e-9, 6, 14, 6, t4+3e-8, 0,15,0) —

Figure IV. 3 : Schéma de simulation du fonctionnement du test Double Pulse

La figure IV.4(a) montre les résultats de simulation du courant de drain I, du transistor T; et du courant
I; dans I’inductance L.y. Dans un premier temps, on peut constater le bon fonctionnement du test
Double Pulse et que la valeur du courant a commuter I, est bien atteinte. Dans un second temps, on
remarque que le courant dans I’inductance s’annule 150 ps apres la fin de la seconde impulsion. La
figure IV.4(b) donne les ¢élévations en température des jonctions des deux transistors. On note qu’aucune
de ces évolutions de température ne dépasse 1 °C, ce qui signifie qu’aucun effet thermique notable n’est
visible méme aprés la seconde impulsion, ainsi les conditions de test choisies sont validées.

[ | [ I L L E LY Y %Y LT
1E-8 1E-7 1E-6 1E-5 1E-4 2E4 0 20 40 60 80 100 120 140 160

Temps (s) Temps (ps)
(@) (b)

Courant (A)
Elévation de température de jonction (m°C)

Figure IV. 4 : (a) Formes d’onde des courants I, et I; durant le test Double Pulse (b) Elévation en
température des jonctions des transistors Ty et T, avec T, = 25°C

La conception du circuit Double Pulse nécessite la prise en considération de certaines régles afin de tirer
les meilleures performances des composants :

» Les boucles de commutation de puissance (T;-T,-Cpys-Shunt) et de commande (Driver-
R¢ . /R, s f—Tl) doivent étre minimisées afin de réduire au maximum les inductances parasites.

= Les mailles de puissance et de commande doivent étre séparées au maximum apres la source du
transistor T; pour limiter I’inductance commune de source.

» Lamesure de la tension Vpg doit se faire au plus proche du transistor Ty
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Une vue du dessus du circuit, congu en CAO en prenant en compte les critéres ci-dessus, est présentée
sur la figure IV.5. Les mailles de puissance et de commande sont également indiquées sur une vue
agrandie de la cellule de commutation.

Maille de puissance
Maille de commande

Commande B priver

Figure IV. 5 : Présentation du circuit Double Pulse congu et mailles de commutation de puissance et de
commande

[VV.1.2. Modélisation du circuit Double Pulse

L’analyse des performances du modéle développé a prédire les formes d’onde de commutation du
transistor nécessite de connaitre avec précision 1’environnement dans lequel le composant opére. Ainsi,
une modélisation de I’ensemble des composants du circuit Double Pulse est nécessaire.

Dans ces travaux de thése on se propose d’utiliser les fonctionnalités du logiciel ADS afin de déterminer
un modele électromagnétique du circuit imprimé (PCB) qui soit utilisable dans une simulation circuit
de type transitoire. La modélisation du PCB va permettre d’extraire les inductances parasites résultantes
des mailles de commutation afin d’effectuer des simulations plus prédictives avant réalisation en tenant
compte des couplages inductifs et capacitifs.

Les fichiers de fabrication du circuit imprimé sont importés dans 1’outil Layout du logiciel ADS. Suite
a cette étape, le substrat est défini comme étant de 1’époxy FR4 d’épaisseur 1,6 mm simple face sur
lequel est posé une épaisseur de cuivre de 35 um comme le montre la figure IV.6.

-7 AR
i TEP DR 4.THT =
Cuivre (top layer) = F-Df i
1.6 millimeter
Substrat (epoxy) s
o AR
| 1 centimeter
Référence i

parameétres S
Figure IV. 6 : Définition du substrat du circuit imprimé du banc de test Double Pulse

Des ports sont placés aux différents endroits du PCB ou seront insérés les composants du circuit. Une
simulation électromagnétique est ensuite effectuée a 1’aide de la fonctionnalité Momentum d’ADS. La
simulation est paramétrée en mode radiofréquence suivant un balayage fréquentiel adaptatif de 1 Hz a
2 GHz et un balayage fréquentiel logarithmique de 1 MHz a 1 GHz. A la suite de cette simulation, un
composant modélisant le comportement électromagnétique du PCB et utilisable dans une simulation
circuit est obtenu.

A partir du modele de PCB obtenu, des simulations de paramétres S sont menées afin d’extraire les
inductances parasites des mailles de commutation. Les figures IV.7 et IV.8 présentent les schémas de
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simulation de paramétres S de la maille de puissance et de commande respectivement (simulations 1
port).

|| SPARAMETERS |

* S ‘Parari

e o
CStart=1 kHz. . [Te4 R
_Stop=1GHz, |i£|

see= o [z

Zin .

O Zinl,
~ Zinl= zm(SH F'nrr.Z1)

=
=

Figure IV. 7 : Schéma de simulation en paramétres S pour la détermination de [’inductance de la
maille de puissance
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Figure IV. 8 : Schema de simulation en paramétres S pour la détermination de l'inductance de la
maille de commande

Les figures 1V.9(a) et IV.9(b) donnent les résultats de simulation des évolutions fréquentielles des
inductances des mailles de puissance et de commande respectivement. Ces valeurs d’inductance sont
obtenues par division de la partie imaginaire des impédances de maille par la pulsation angulaire w. Les
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valeurs d’inductance obtenues par simulation & 1 MHz (fréquence de commutation choisie pour le
convertisseur DC/DC qui sera réalisé¢) sont d’environ 2,7 nH pour la maille de puissance et 8 nH pour
la maille de commande.

4.0E-9 1.3E-8
3 8E-9—- Inductance de la maille de puissance (H) i Inductance de la maille de commande (H)
’ 1.2E-8—

36E-9— 1
2 1.1E-8—

3.4E-9— 1
9 1.0E-8—

3.2E-9— ]
] 9.0E-9—

3.0E-9— )

2.8E-9— 8.0E-9—

#AED 1 I I l ! TOE:D I | I \ u
1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9

Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

(a) (b)

Figure IV. 9 : Evolutions fréquentielles simulées des inductances des mailles (a) de puissance et (b) de
commande

Les composants constituant le circuit Double Pulse sont modélisés a partir d’éléments de type circuit.
Dans un premier temps, le driver (circuit de commande de la grille de T;) a été modélisé par deux
interrupteurs contr6lés en tension fonctionnant de maniére complémentaire [IV.1], cependant ce modele
ne permet pas la prise en considération des temps de montée et de descente des signaux en sortie du
driver. Ainsi, le modéle circuit proposé¢ pour le driver est constitué des deux résistances internes
spécifiées par le constructeur du driver lors de la mise en conduction Ry, = 2,2 Q et du blocage
Rarv, = 0,24 Q et de diodes avec des caractéristiques idéales. Le modele proposé ainsi que le schéma

de principe de la simulation ADS pour la vérification du fonctionnement du modele sont présentés sur
la figure IV.10. Le modéle de la capacité d’entrée C;s¢ du transistor GaN est utilisé dans cette simulation.

Modele driver

Rdrvon RGon
R | : R -
drvors Gorf  Css o Viss

\Y

Figure IV. 10 : Schéma de principe de la simulation ADS pour I’analyse du modele proposé pour le
driver

Les résultats de simulation sont présentés sur la figure IV.11. On observe que les temps de montée t,. =
12 ns et de descente t; = 3 ns spécifiés au niveau du signal Double Pulse a I’entrée du driver (obtenus
a partir des spécifications techniques du composant) sont bien présents au niveau de la tension en sortie
du driver Vpgy. On note également que du a la charge de la capacité Cgg, le temps d’établissement de
la tension V;gg lors de la mise en conduction est d’environ 20 ns.
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Figure IV. 11 : Simulation du circuit de commande du transistor GaN : (a) au blocage (b) a la mise en
conduction

Les modéles de I’inductance de charge et des condensateurs du bus contenu sont déterminés a partir des
évolutions fréquentielles des impédances, mesurées a partir d’un analyseur d’impédance ou obtenues a
partir des données du constructeur, de ces composants.

Les figures IV.12 a IV.14 donnent les évolutions fréquentielles des impédances et les modeles associés
de I’inductance de charge, des condensateurs 1 pF et 100 nF du bus continu.

5

10° T T

Impedance (Ohm)

10 10 10

0
b SRL
T b _ SRL1
) R=86 mOhm
g L=70 uH
~

-100 : ! =

10° 10’ 10°
Fréquence (Hz)
@) (b)

Figure IV. 12 : Bobine équivalente L.y : (a) Impédance et phase (b) Modeéle électrique
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Figure IV. 13 : Condensateur 1 uF du bus continu :
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Figure IV. 14 : Condensateur 100 nF du bus continu : (a) Impédance et phase (b) Modele électrique

Afin de limiter au maximum |’inductance parasite ramenée par les broches de connexion du shunt de
courant, celui-ci est soudé¢ en traversant a partir de la face arriere du PCB comme le montre le schéma
de la figure IV.15(a). Le modele du shunt présenté sur la figure [V.15(b), basé sur les travaux des auteurs
dans [IV.2], est obtenu a partir de mesures réalisées avec un analyseur d’impédance. La résistance Rg
est la résistance du shunt, L, est ’inductance parasite entre la résistance de shunt et la connexion sur
PCB et Ly est I’inductance parasite entre la résistance et le connecteur BNC du composant.

Soudures ~_

Connexions
du shunt

Cuivre

A/

Corps du
shunt

24.68 mQ

(b)

Figure IV. 15 : Shunt de courant : (a) Schéma de fixation sur la carte Double Pulse (b) Modele

électrigue proposé
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La mesure de la tension Vjg du transistor T; se fait & I’aide d’une sonde haute tension Lecroy PPE 4kV
présentée sur la figure IV.16(a). Cette sonde permet de mesurer des tensions en régime impulsionnel
avec une bande passante de 400 MHz jusqu’a 1 kV. Le modele de la mesure de tension présenté sur la
figure IV.16(b) est basé sur le modele proposé par les auteurs dans [IV.3] et modifié de sorte a tenir
compte des caractéristiques de la téte de sonde données par le fabricant. Le cable coaxial reliant la téte
au corps de la sonde est modélisé par une ligne de transmission obtenue avec ADS a partir d’un
composant « TLIN » dans lequel sont renseignées 1’impédance caractéristique et la longueur électrique
du cable a une fréquence de 1 MHz.

Cable coaxial

|

g B o I SRC
;

PRC

TLIN SRC13 PRC2
L3 R=180 Ohm ~ R=1.0 MOhm
2=50.0.Ohm | | " C=126 pF. T c=14pF
E=1.2

] F=1 MHz

R18

\ Corps de sonde R=100 MOhm|

Téte de sonde Téte de sonde  Céble Corps de sonde Entrée Osc.

@ (b)

Figure IV. 16 : Sonde de mesure de tension . (a) Présentation (b) Modele électrique proposé

IV.1.3. Analyse des performances du modele électrique du transistor GaN

Dans I’optique de valider le travail de modélisation effectué précédemment et d’analyser les
performances du modele de transistor GaN proposé, des essais expérimentaux sont menés sur le banc
de test Double Pulse fabriqué. La figure [V.17 présente le dispositif expérimental avec 1’instrumentation
de mesure.

Sonde PPE 4kV

Figure IV. 17 : Présentation du banc de test Double Pulse et de son instrumentation de mesure

A partir des modéles obtenus pour les différents éléments constituant le circuit Double Pulse, le schéma
de simulation présenté sur la figure IV.18 est réalis€ avec le logiciel ADS. Ce schéma est une
représentation numérique du banc expérimental de la figure IV.17 par remplacement de tous les
composants par leur mod¢le respectif, y compris pour le circuit imprimé.
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Figure IV. 18 : Schéma de simulation ADS du circuit Double Pulse

Une simulation de type transitoire (« Transcient ») est effectuée avec le paramétrage du simulateur
suivant :

= Pas de temps adaptatif avec une valeur maximale de 10 ns

= M¢éthode de contrdle du pas de temps : paramétrage par défaut (Trunc Error, TruncTol =7,
ChargeTol=1e-14)

= M¢éthode d’intégration trapézoidale (u=0.5)

=  Fréquence maximale d’analyse des composants dépendant de la fréquence (exemple : le circuit
imprimé) : 2 GHz

Les résultats de mesure et de simulation lors du blocage et de la mise en conduction du transistor T; sont
présentés sur les figures IV.19 et IV.20 respectivement. Le retard de la mesure de tension par rapport a
la mesure de courant (appelé « deskew » en anglais) est réglé a partir des résultats de simulation.

On observe a partir des figures IV.19 et IV.20 une bonne concordance entre mesure et simulation. Les
temps de montée et de descente ainsi que les fréquences des oscillations sont globalement retrouvés
grace a la finesse de la modélisation du banc expérimental. Ces différentes observations permettent de
valider la modélisation électrique du transistor GaN proposée dans ces travaux de these.

Néanmoins, on remarque des couplages de plusieurs fréquences au niveau des oscillations des courants
a la mise en conduction et au blocage. La modélisation du circuit proposée ne permet pas la prise en
compte de ces couplages fréquentiels. Une des raisons pouvant étre a 1’origine de ces phénomenes serait
le couplage des masses des mesures de courant et de tension a travers 1’oscilloscope, toutes les masses
étant liées entre elles et a la Terre sur cet appareil. A noter que des sondes pour oscilloscope isolées
(liaison optique) sont aujourd’hui disponibles et permettent de s’affranchir de ces phénomeénes. Les
mesures pourront étre reconduites lors de 1’acquisition de ce matériel afin d’analyser si des différences
notables apparaissent sur les formes d’onde.
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Figure IV. 19 : Résultats de mesure et de simulation au blocage du transistor Ty
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Figure IV. 20 : Résultats de mesure et de simulation a la mise en conduction du transistor Ty

IV.2. Conception et modélisation d’un convertisseur DC/DC a 1 MHz

[\V.2.1. Structure du convertisseur

Cette partie du travail de thése s’intéresse a la réalisation d’un convertisseur DC/DC haute fréquence (1
MHz) basé sur le transistor GS66502B modélisé. La réalisation d’un convertisseur Buck synchrone,
c’est-a-dire une cellule de commutation utilisant deux transistors commandés de fagon complémentaire
sur une période de commutation, nécessite des protections et une commande présentant des temps morts
afin d’éviter les phénomeénes de « cross-conduction » [IV.4]. Au-dela des pertes supplémentaires
générées par ces commandes spécifiques, la modélisation peut s’avérer complexe. Avec I’avancement
technologique des diodes Schottky a base de SiC, les travaux présentés par les auteurs dans [IV.5] ont
montré les avantages considérables d’une cellule de commutation hybride transistor GaN et diode
Schottky SiC pour la réalisation de convertisseurs intégrés fonctionnant a haute fréquence. De plus, cette
structure hyrbide offre d’autres avantages pour ces travaux de recherche, notamment une simplicité de
modélisation comparée a la structure Buck synchrone et la possibilité d’appliquer les techniques de
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caractérisation et de modélisation a d’autres types de composants et de matériau (ici une diode Schottky
en SiC). Finalement on ajoutera que la cellule de commutation transistor/diode peut éventuellement
permettre d’améliorer le circuit de refroidissement en choisissant une diode avec dissipation sur la face
supérieure, évitant ainsi la nécessité d’une interface thermique (Thermal Interface Material (TIM)) pour
isoler les potentiels de source des transistors dans le cas d’une cellule de Buck synchrone.

Le schéma électrique du convertisseur a réaliser est présenté sur la figure IV.21. Le driver et les
composants Rg ., Rg, P Cgys et Lcy sont identiques a ceux utilisés pour le banc de caractérisation
Double Pulse de la partie IV.1. La résistance R,y (IS250C50RKE, Ohmite) est une résistance de valeur
50 Q stable a hautes fréquences grace a de faibles éléments parasites et pouvant dissiper 250 W. Une
instrumentation est mise en place pour la mesure du courant I, et des tensions Vi et Vs du transistor T'.

Ley
— Cgus |Vbc ZS D
Rey
Driver RGon I
POME
_|_|_|_|_ IN :%:I— T TVDS
Nuu£
R(,-Off VGST Shunt de
courant

Figure IV. 21 : Schéma électrique du convertisseur DC/DC GaN/SiC

Le mode¢le électrothermique du transistor GaN proposé est utilisé dans cette partie pour la conception
du convertisseur, notamment pour le choix de la diode SiC et pour le dimensionnement du systéme de
refroidissement. Aprés réalisation du convertisseur, 1’objectif est de s’appuyer sur les résultats
expérimentaux pour valider les résultats des simulations basées sur les mod¢les proposés.

IV.2.2. Conception et modélisation de la maille de grille

Le circuit de commande de la grille du transistor T est identique a celui utilisé pour le banc de test
Double Pulse de la partie IV.1 et est présenté sur la figure IV.22. 1l est constitu¢ d’un optocoupleur
(FODMS8071) permettant d’isoler le signal de commande du convertisseur, d’un driver (LM5114)
fournissant 1’énergie nécessaire a la grille du transistor lors des commutations et de deux résistances
(Rg,, =27 Q et R, . 2,2 Q) pour gérer les temps de charge et de décharge des capacités de grille

ainsi que pour I’amortissement des oscillations de Vg lors des commutations.

FODMS8071 LM5114

1
3300 AV Voo p, T
v IN T
_’_|_’_|_ o N, >
K Vs s VasT

Figure IV. 22 : Circuit de commande de la grille du transistor T
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Afin de limiter les oscillations et surtensions de la grille et ainsi mieux protéger le transistor lors d’un
fonctionnement répétitif, un travail est effectué¢ pour minimiser la valeur de I’inductance parasite de la
maille de grille par rapport a la conception du banc Double Pulse. Une conception de la maille de grille
en double face est proposée ici comme le montre la figure IV.23.

Résistance

de grille
>

Epoxy FR4

<€

Figure IV. 23 : Conception de la maille de grille en double face

Apres caractérisation par simulation de la maille de grille avec le logiciel ADS comme décrit dans la
partie IV.1, I’évolution fréquentielle de I’inductance de la maille grille présentée sur la figure IV.24 est
obtenue. On constate que, selon les résultats de simulation, la réalisation de la maille de grille en PCB
double face permet de réduire I’inductance de la maille de grille de 8 nH (circuit Double Pulse) a 2.9
nH (valeurs extraites a | MHz).

1.0E-8
8.0E-9— Inductance de la maille de grille (H)
6.0E-9—
4.0E-9—
m1

- Y

2.0E-9—
0o | | | |

[ I | |
1 1E1  1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9
Fréquence (Hz)

Figure IV. 24 : Evolution fréquentielle de 'inductance de la maille de grille du convertisseur obtenue
en simulation avec ADS

[\VV.2.3. Choix de la diode SiC

On s’intéresse a présent a la diode Schottky SiC servant de diode de roue libre pour le convertisseur. De
nombreuses diodes Schottky en carbure de silicium sont de nos jours disponibles sur le marché pour des
applications d’électronique de puissance. Nous limiterons ici notre étude aux deux diodes présentées sur
la figure IV.25.
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(b)

Figure IV. 25 : Présentation des diodes Schottky SiC sélectionnées : (a) diode D, (b) diode D,

Ces deux composants présentent des avantages et des inconvénients pour notre application, une étude
approfondie est nécessaire pour sélectionner le composant le plus adapté a une application HF. La diode
IDDD04G65C6XTMAL (Infineon), que 1’on nommera D, est de calibre 650 V et 8 A. Cette diode
présente certains avantages comme une faible charge stockée (7 nC), une capacité de jonction de 1’ordre
de celle du transistor GaN et une surface de dissipation thermique (au potentiel de la cathode) présente
sur le dessus du boitier du composant. Cette dissipation de chaleur par le dessus permet alors de séparer
les circuits de refroidissement du transistor et de la diode, ainsi 1’utilisation d’un TIM n’est pas requise
et les performances de refroidissement sont améliorées. L inconvénient majeur de la diode D, est son
volume égal a environ douze fois celui du transistor GaN, rendant ce composant peu attractif pour des
applications a forte densité de puissance. La diode STPSC8HO065B (ST Microelectronics), que 1’on
nommera D,, est de calibre 650 V et 8§ A. Cette diode posséde un boitier plus optimisé au niveau des
dimensions que la diode D;. La longueur du boitier est de I’ordre de celle du boitier du transistor utilisé
permettant la conception d’une maille de puissance moins inductive. Cependant, compar¢ a la diode D,
la diode D, présente une charge stockée plus importante (24 nC), une capacité de jonction également
plus importante et nécessite un refroidissement par le dessous, donc la mise en place d’un TIM.

La figure IV.26 montre la conception des mailles de puissance avec les deux diodes D; et D,. Apres
caractérisation par simulation des mailles de puissance avec ADS selon la procédure décrite dans la
partie IV.1, les évolutions fréquentielles des inductances de maille de puissance présentées sur la figure
IV.27 sont obtenues suivant que le convertisseur soit congu avec la diode D; ou D,. On constate a partir
de ces résultats de simulations qu’a 1 MHz I’inductance de la maille de puissance est d’environ 4.6 nH
avec la diode D; et d’environ 3 nH avec la diode D,. Les dimensions plus optimisées de la diode D,
permettraient alors une réduction d’environ 1.6 nH de I’inductance parasite de la maille de puissance.

Figure IV. 26 : Conception de la maille de puissance : (a) avec la diode D, (b) avec la diode D,
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Figure IV. 27 : Evolution fréquentielle de I'inductance parasite de la maille de puissance simulée en
utilisant ADS : (a) avec la diode Dy (b) avec la diode D,

Malgreé cette réduction de I’inductance de la maille de puissance avec la diode D,, une étude basée sur
des simulations de fonctionnement des convertisseurs est nécessaire pour sélectionner la meilleure
diode. Afin de réaliser ces simulations, les deux diodes SiC doivent étre modélisées. On se propose alors
d’adapter les méthodes de caractérisation et de modélisation développées pour le transistor GaN aux
diodes SiC.

La figure IV.28 montre les dispositifs de caractérisation des deux diodes D; et D,. Etant donn¢ que la
diode est un dipole, celle-ci peut étre caractérisée a partir d’une mesure de parameétres S en 1 port. Le
schéma équivalent de la diode avec son dispositif de caractérisation est donné sur la figure 1V.29. La
procédure de calibrage reste similaire a celle utilisée pour le transistor GaN et I’'impédance de la diode
Zpiode Deut étre directement obtenue suivant 1’équation eq.(IV.3). Z. est ’impédance caractéristique de
50 Q. Yy, Z1, Z, et Y3 sont les éléments parasites ramenés par le dispositif de caractérisation sur PCB,
ils sont obtenus a partir des standards de calibrage comme décrit dans la partie II.1. du second chapitre.

Anode Cathode Anode

Cathode

(@) (b)

Figure IV. 29 : Schéma équivalent du dispositif de caractérisation avec diode
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1—-S1,, —YoZc(1+ S11,,)
A+ (Z+Z)Y)(1 + 511m)Zc —(Z1+2)(1 - 511m)

Zpiode =
Diode (IV.3)

_Y3

Le schéma électrique équivalent d’une diode SiC considéré est présenté sur la figure [V.30.

B Vak
Rdyn CK(I(VKG)
R,  La
A a O K
1,(Vak)

Figure IV. 30 : Schéma électrique équivalent d 'une diode SiC

Une mesure de paramétres S en 1 port & une tension Vi = OV permet de déterminer les éléments
parasites Ly et Ry + Rgyp.

Dans ces conditions, on considére les équations (IV.4) et (IV.5) dont les évolutions en fonction de w?
sont données sur la figure IV.31 pour la diode D, et sur la figure IV.32 pour la diode D,.

Re(Zpioae)w® = (R4 + Rdyn)a)2 (IV.4)
IM(Zpioge)® = Lyw? ! (IV.5)
M(Zpipge)w = Ljw? — ———— )
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Figure IV. 31 : Extraction des éléments parasites de la diode D,
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Figure IV. 32 : Extraction des éléments parasites de la diode D,

Selon les équations eq.(IV.4) et eq.(IV.5), les pentes de ces deux courbes donnent directement les
¢léments Ly et Ry + Ry, dont les valeurs obtenues sont données dans le tableau IV.2.

Tableau IV. 2 : Extraction des éléments parasites des diodes D; et D,

RA + Rdyn(mﬂ) LA (nH)

Diode D, 288

7,2

Diode D, 89

1,9

Des mesures de paramétres S en 1 port sont ensuite conduites en polarisant la diode en inverse jusqu’a
des tensions Vi, de 200 V afin d’extraire 1’évolution de Cg, en fonction de Vi, pour les modeles des
deux diodes testées. Ces mesures nécessitent 1’utilisation d’un té de polarisation spécifique comme décrit
dans la partie 1.1 du second chapitre. La procédure d’extraction est similaire a celle employée dans la
partie 1.3 pour les capacités inter-électrodes du transistor. L’équation eq.(IV.6) est utilisée pour la
modélisation de la capacité de la diode. Les parametres des modeles de capacités obtenus par ajustement
des mesures sont donnés dans le tableau IV.3.

Cka(Vka) = Cpo + Cpy In(1 + exp(apVia + bp)) + Cpp In(1 + exp(cpVka + dp))

(IV.6)

Tableau IV. 3 : Paramétres des modéles Cyo(Vi4) des diodes D, et D,

Cpo(PF) Cp1(pF) Cpr(pF) ap(V™hH) bp cp(VH dp
Diode D, 19,3 250 50 -0,18 -0,48 -0,041 0,68
Diode D, 46,4 150 450 -0,022 -0,055 -0,23 -0,056
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La figure IV.33 montre les évolutions des capacités Ck, des diodes en fonction de Vg4 ainsi que leur

modélisation suivant la relation eq.(IV.6) et les données extraites des documentations techniques des
composants.
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U
_T-_—-"—_’___*_—*_‘—*‘——;&
10’ L ' !
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Tension Vs W

Figure IV. 33 : Comparaison des évolutions des capacités Cy, des diodes en fonction de Vi 4

Une caractérisation en mesures pulsées a 1’aide du banc B1505A est ensuite effectuée afin de déterminer
la caractéristique statique I,(V,x) des diodes. Les mesures sont réalisées en fonction de la tension
extrinseéque V., puis a partir de la courbe obtenue la résistance R, (cf. figure [V.30) est déduite de la
pente de la caractéristique et la chute de tension due a cette résistance est ensuite considérée afin
d’obtenir les caractéristiques I, (V) présentées sur la figure IV.34. Ces résultats sont ensuite modélisés
a partir de I’équation eq.(IV.7) et les résultats de modélisation sont présentés sur la figure IV.34.

I,(Vog) = I (exp (%) - 1) av.7

t
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Figure IV. 34 : Modélisation des caractéristiques statiques 1,(V,i) des diodes D, et D,
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Les parametres des modeles obtenus par ajustement des mesures sont donnés dans le tableau IV .4.

Tableau IV. 4 : Paramétres des modeles 1,(V,y) des diodes D, et D,

Is (f4) V. (mV)

Diode D; |3,310° 13

Diode D, | 0,025 23,6

A partir des différents éléments obtenus, un exemple de modéle implémenté dans ADS pour la diodes
D, est présenté sur la figure IV.35. On y retrouve I’implémentation de la capacité Ck, et de la source de
courant I, a ’aide de composants de type « SDD » comme décrit dans la partie III.1 du troisieéme
chapitre.

VAR
' VAR2
C_Ka=CO0_d+C1_d*(1+tanh(a_d*_v1+b_d))+C2_d*(1+tanh(c_d*_vi+d_d))

1 f Spo2P
P o T 1 - - |],0)=0
. .&21. I N P L IR
CH]=
Is_d=3.269e-21 Cporti]=
w_d=0013 = . : . | pord]
C0_d=19.3e-12 _ N L .
C1_d=250e-12 v_DC
C2_d=50e-12 leKa
a_d=-0.1785 - : Vde=QV -
b_d=-0.483 —.
c_d=-0.04096 . -
d_d=0.6795 . ] . K
1 SDD1P Mum=2
R C_Ka
R dyn - CKa . . . .
— [1,0)=C_Ka"_c1
gR—MB mMOM - o) Ka®
o * Cport[1]=
1, |
- o o
YA ‘R'A o e
Num=1 -~ _ sDDiP
R= vy

[1,0]=ls_d*(exp(_viit_d)-1)
C[]= - S .
Cport[1]=

Figure IV. 35 : Implementation du modéle de diode dans ADS (exemple pour la diode D)

Les diodes étant modélisées et implémentées dans le logiciel ADS, des simulations de fonctionnement
des convertisseurs avec les deux diodes sont réalisées en tenant compte des différents modeles des
composants ainsi que des modéles des deux configurations de PCB présentés sur la figure [V.26. Le
modele de transistor développé est utilisé. Les formes d’onde simulées du courant dans le canal du
transistor GaN, noté .4, et de la tension Vpg lors de sa mise en conduction et de son blocage sont
comparées sur la figure IV.36 suivant que la diode D; ou la diode D, est utilisée. La figure IV.37 donne
les pertes correspondantes lors de la mise en conduction et du blocage du transistor pour les deux
configurations étudiées. Les pertes moyennes résultantes ainsi que 1’énergie perdue sur un cycle de
fonctionnement sont comparées dans le tableau IV.5. La fréquence de commutation est de 1 MHz et le
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rapport cyclique est de 50%. Les résultats sont obtenus lors du fonctionnement en régime permanent du
convertisseur (apres 10 périodes afin de faire 1’étude en régime €lectrique établi).
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Figure IV. 36 : Formes d’onde simulées pour les deux configurations de convertisseur : (a) Courant
leanar @ la mise en conduction (b) Tension Vpg a la mise en conduction (c) Courant l,4pq; au blocage
(d) Tension Vg au blocage
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Figure IV. 37 : Comparaison des pertes par commutation du transistor simulées pour les deux
configurations de convertisseur (a) a la mise en conduction (b) au blocage
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Tableau IV. 5 : Pertes moyennes et énergie perdue par le transistor sur un cycle

Pertes par Pertes par .
. . Pertes moyennes  Energie perdue sur
conduction sur un commutation sur sur un cycle (W) un cycle ()
cycle (W) un cycle (W) Y yeleln
Avec la 0,42 2,94
Diode D4 3,36 3,36
Avec la 0,42 6,21
Diode D, 6,63 6,63

Ces résultats de simulation démontrent que les pertes moyennes du transistor sont environ deux fois
moins €levées lors de 1’utilisation de la diode D;. Cette étude a donc permis, grace aux différentes
techniques de modélisation développées, de sélectionner la diode de roue libre la plus performante dans
le cas de I’application visée. La figure IV.38 présente la version finale retenue du convertisseur avec la
diode D; comme diode de roue libre.

Optocoupleur

dissipation
thermique

(b)

Figure IV. 38 : Présentation de la version finale du convertisseur GaN/SiC : (a) Face du dessus (b)
Face du dessous

IV.2.4. Conception et modélisation du circuit de refroidissement

Au vu du boitier du transistor GaN utilisant la connexion de source pour le refroidissement, la chaleur
doit étre extraite a travers le PCB. Ainsi, comme le montre la figure IV.38, la réalisation de vias
thermiques est nécessaire afin de conduire au mieux la chaleur vers la face inférieure du PCB et pouvoir
ensuite y connecter un dissipateur. La diode D; quant a elle posséde une surface de dissipation sur le
dessus de son boitier, permettant ainsi de connecter directement le dissipateur. La figure IV.39 présente
un schéma de principe du circuit de refroidissement proposé pour le convertisseur.
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Dissipateur

105 pm Cuivre Cuivre

Epoxy FR4

Dissipateur

Figure IV. 39 : Schéma de principe du refroidissement du convertisseur avec vias thermiques

Les vias thermiques ont un diamétre de 400 um selon les préconisations du constructeur du transistor
[IV.6]. Apres la procédure de métallisation, on évalue a 20 pm 1’épaisseur de cuivre déposée a ’intérieur
de ces vias selon les données techniques. A partir de ces données, il est possible d’estimer la résistance
thermique et la capacité thermique d’un via selon les relations eq.(IV.8) et eq.(IV.9).

h

- Ay (T2 —17)

(IV.8)

Rthvia

Ctnyyy = Cpgy-Peu-h-. (17 —17) (IV.9)

Acy est la conductivité thermique du cuivre, Cy, . est la capacité thermique massique du cuivre, Py, est
la densité du cuivre, h est la hauteur du via, 7, est le rayon du via avant métallisation et r; est le rayon
du via aprés métallisation. A partir des dimensions des vias, on considére douze vias directement sous
la connexion de source du boitier du transistor. La résistance thermique Ry, , . et la capacité thermique
Cthyppias €quivalente pour les douze vias sont alors données par les relations eq.(IV.10) et eq.(IV.11).
Ici, ’hypothese est faite que le refroidissement se fait de fagon homogene sur toute la surface de la
connexion de source. Pour des raisons de simplicité de calcul, I’influence des vias thermiques annexes
au transistor n’est pas prise en compte ce qui a pour effet de majorer la résistance thermique équivalente
et de minorer la capacité thermique équivalente. En toute rigueur, des simulations thermiques en trois
dimensions a 1’aide d’un logiciel adapté (COMSOL par exemple) sont requises pour une détermination
précise de ces éléments.

Rip
Rthlzvias = Tm (IVIO)

Cthlzvias = 126thvia (Wll)
Aprés calcul les valeurs Rep, .= 14,3°C/W et Cyp,, .. = 1,6 mJ/°C sont obtenues.

La résistance du dissipateur Ryp,.  est obtenue a partir de la caractéristique d’évolution de cette
résistance en fonction de la longueur du dissipateur utilisée fournie par le constructeur et présentée sur
la figure IV.40. On considére une longueur utile de 40 mm donnant une résistance thermique Ryp ;=
2,9°C/W. Cette valeur est confortée par 1’utilisation d’un calculateur en ligne [IV.7] estimant la
résistance thermique a 2.3 °C/W pour une vitesse de ’air de 0.5 m/s, d’aprés la littérature on peut estimer
la vitesse de I’air dans une piéce fermée a une valeur 1égérement inférieure [IV.8].
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Figure IV. 40 : Evolution de la résistance thermique du dissipateur en fonction de la longueur utile

La capacité thermique Cyp ,;  du dissipateur est estimée par la relation eq.(IV.12) qui est une équivalence
de la relation (IV.9) précédente Cp,, est la capacité thermique massique de I’aluminium et mg;ss =
150 g est la masse utile du dissipateur. Aprés calcul, on obtient une capacit¢ thermique Cep,, =
135 J/°C pour le dissipateur.

Cthyiss = Cpay-Maiss (IV.12)

Le modéle thermique du transistor ayant été déterminé dans la partie 1I1.2 du troisiéme chapitre,
I’ensemble des éléments du circuit thermique lié au transistor GaN sont a présent estimés. Une
simulation de 1’évolution de la température de jonction du transistor a partir du schéma de la figure
IV.41 est effectuée.

T: Rrus Rrya T RTlevias RTHdiss

e e I o BN o S

P (’[}) — CTH 3 J— CTH 4 _ CTH 12vias —— CTH diss Ta

Y vV Y4 V

Figure IV. 41 : Schéma de simulation pour [’estimation de la température de fonctionnement du
transistor GaN au sein du convertisseur GaN/SiC

La température ambiante du local est mesurée a 19,6 °C. La source de puissance P(T]) obéit a la relation

eq.(IV.13). Py correspond aux pertes moyennes obtenues par simulation sur un cycle selon les résultats
du tableau IV.5. Pour tenir compte de I’effet de la température sur les pertes en conduction, des pertes
additionnelles ARpg, (ATJ) Ipo? sont prises en compte. La relation eq.(IV.14) donne I’équation
caracteéristique ARpg (AT]) obtenue a partir des résultats expérimentaux de la partie 11.2 du second
chapitre. k,p vaut 2 mQ/°C. Le courant I, est considéré constant égal a sa valeur moyenne en régime
permanent, soit 1 A pour un rapport cyclique de 50 %. Dans cette simulation, I’influence de la

température sur les pertes par commutation n’est pas considérée mais des travaux futurs seront
nécessaires pour valider cette hypothése.
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P(T]) =Py + ARDSon(ATj)-IDOZ (Iv.13)
ARDSOTL = kAR.A’I}' (IV14)

La figure IV.42 présente les résultats de simulation des évolutions de la température de jonction et de
boitier du transistor GaN. On constate que le régime thermique permanent est obtenu aprés environ 30
minutes de fonctionnement et que la température maximale est de 89°C pour la jonction et de 85,4°C
pour le boitier selon les simulations. On observe également qu’un premier palier est atteint apres une
seconde de fonctionnement avec une température de jonction de 78°C et que cette température n’évolue
plus que d’une dizaine de degré Celsius par la suite. Ces résultats de simulation vont étre confrontés aux
résultats expérimentaux dans la partie suivante de ce chapitre.
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Figure IV. 42 : Simulation de la température de boitier et de jonction du transistor GaN lors de son
fonctionnement au sein du convertisseur GaN/SiC

IV.3. Validation du modéle électrothermique du transistor GaN

IV.3.1. Test en Double Pulse sur le convertisseur GaN/SiC

Apreés fabrication du convertisseur DC/DC, des tests expérimentaux sont menés afin de confronter les
résultats de modélisation aux mesures. En premier lieu, un test en Double Pulse est effectué suivant le
schéma de la figure IV.1 ou le transistor T, est ici la diode Schottky SiC D;. Pour effectuer ce test, la
résistance de charge Ry est court-circuitée. Une différence notable avec les essais de la partie IV.1, est
qu’ici la tension V¢ est également mesurée par une sonde passive Keysight N2873A modélisée sur le
principe de la figure IV.15(b). Le dispositif expérimental est présenté sur la figure IV.43.
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Figure IV. 43 : Convertisseur GaN/SiC en fonctionnement Double Pulse avec son instrumentation de
mesure et indication des grandeurs mesurées
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Figure IV. 44 : Schéma de simulation du convertisseur GaN/SiC en fonctionnement Double Pulse

Comme il a été décrit dans la partie IV.1, des simulations sont effectuées avec le logiciel ADS en
couplant modéele électromagnétique du circuit imprimé et modeles électriques des différents composants
du convertisseur y compris celui du transistor GaN. Le schéma de simulation est présenté sur la figure
IV.44. Le paramétrage de la simulation est identique a celui décrit dans la partie IV.1 de ce méme
chapitre.

Les résultats de mesure et de simulation lors du blocage et de la mise en conduction du transistor GaN
sont présentés sur les figures IV.45 et IV.46 respectivement. Le modéle proposé est comparé au modele
PSPICE fourni par le constructeur en remplagant uniquement le modéle de transistor et en gardant le
reste de la simulation a I’identique. Le retard de la mesure de tension par rapport a la mesure de courant
(appelé « deskew » en anglais) est réglé a partir des résultats de simulation.
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Figure IV. 45 : Résultats de mesure et de simulation au blocage du transistor GaN
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Figure IV. 46 : Résultats de mesure et de simulation a la mise en conduction du transistor GaN

Les résultats présentés sur les figures IV.45 et 1V.46 permettent d’analyser les performances de la
modélisation effectuée de 1’ensemble du convertisseur DC/DC. Une bonne cohérence est observable sur
les régimes transitoires et valeurs finales des grandeurs entre mesure et simulation. Ces résultats obtenus
a température vont servir de base pour analyser I’influence de la température du transistor sur les
commutations lors de tests en Double Pulse a différentes températures de jonction.

IV.3.2. Tests en Double Pulse a différentes températures de jonction

Il a été observé au travers des simulations de la partie IV.2 que lors du fonctionnement en répétitif du
convertisseur, la température de jonction du transistor avoisine les 80 degrés Celsius. L’¢lévation en
température du transistor génere davantage de pertes en conduction par I’augmentation de la résistance
drain-source mais va également modifier les commutations notamment par la diminution de la
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transconductance. Afin de visualiser I’influence de 1a température sur les formes d’onde de commutation
du transistor au sein du convertisseur, le test Double Pulse présenté dans la partie IV.3.1 est réalisé a
différentes températures du transistor. Le dispositif expérimental permettant de faire varier la
température du transistor est présenté sur la figure IV.47. Des résistances chauffantes sont placées tout
autour du dissipateur permettant la diffusion de la chaleur jusqu’au composant. Un systéme de régulation
de température comprenant un capteur et un circuit « tout ou rien » permet de contréler la température
du transistor a partir d’une consigne.

Source de

Circuit « Tout
ou Rien »

Résistances
chauffantes

() (b)

Figure IV. 47 : (a) Convertisseur en fonctionnement Double Pulse avec résistances chauffantes (b)
Systeme de régulation de température

La température du transistor est mesurée par une caméra thermique portable. Les essais en Double Pulse
sont effectués a des températures du transistor de 20 °C, 40 °C et 80 °C. Au-dela de 80°C, un banc
expérimental avec un transfert thermique plus performant est requis. Les formes d’onde mesurées au
blocage et a la mise en conduction du transistor GaN sont présentées sur les figures 1V.48 et 1V.49
respectivement pour les différentes températures évaluées.
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Figure IV. 48 : Résultats de mesure au blocage du transistor GaN a différentes températures de
jonction
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Figure IV. 49 : Résultats de mesure a la mise en conduction du transistor GaN a différentes
températures de jonction

On remarque que I’¢élévation en température du transistor a pour effet de ralentir les commutations. Les
temps de commutation augmentent avec la température. La pente et le pic de courant de drain a la mise
en conduction diminuent avec la température. Par conséquence on note également que la chute de
tension drain-source pendant la montée du courant de drain diminue avec la température.

Les courbes présentées sur la figure IV.50 indique les évolutions des énergies de commutation a la mise
en conduction Ej, et au blocage E, ¢ du transistor en fonction de la température. En sommant ces deux
énergies, on observe que les pertes par commutation augmentent d’environ 30% avec la température du
transistor entre 20°C et 80°C.
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Figure IV. 50 : Evolution des énergies de commutation a la mise en conduction et au blocage du
transistor en fonction de la température

Les résultats expérimentaux sont comparés aux résultats de simulation obtenus grace a 1’utilisation du
modele électrothermique du transistor développé dans ces travaux. Une comparaison est également faite
avec le modele électrothermique du transistor fourni par le constructeur. Cette comparaison au modéle
du constructeur permet de vérifier si les potentiels écarts observés entre les mesures et les simulations
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avec le modéle proposé ont pour origine la modélisation du transistor ou celle de son environnement.
Les figures IV.51 a IV.54 présentent les résultats de mesure et de simulation obtenus au blocage et a la
mise en conduction du transistor a 40°C et 80°C.

0 ‘—Mesures ---Modéele proposé ---Modele constmcteur‘

| | |
29 129 1.3 1305 131 1315 132 1325 133 1335 134
S T T T T T T T T T

f29 1295 1.3 1305 131 1315 132 1325 133 1335 134
300 T T T T T T T T T

-101929 1295 1.3 1305 131 1315 1.32 1325 133 1335 134
Temps (us)

Figure IV. 51 : Résultats de mesure et de simulation au blocage du transistor GaN a 40 °C
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Figure IV. 52 : Résultats de mesure et de simulation a la mise en conduction du transistor GaN a 40 °C
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Figure IV. 53 : Résultats de mesure et de simulation au blocage du transistor GaN a 80 °C

‘—Mesures ---Modéle proposé ---Modele constructeur‘

-101979 1795 1.8 1.805 181 1.815 1.82 1825 183 1835 184
Temps (us)

Figure IV. 54 : Résultats de mesure et de simulation a la mise en conduction du transistor GaN a 80 °C

IV.3.3. Fonctionnement répétitif du convertisseur GaN/SiC

Apres avoir analysé les formes d’onde de commutation du transistor GaN au sein du convertisseur a
température ambiante jusqu’a une température proche de la température finale de fonctionnement
estimée, le fonctionnement répétitif du convertisseur est étudi¢. Pour cela, la charge Ry est ajoutée au
circuit et un signal de commande carré de fréquence 1 MHz avec un rapport cyclique de 50 % est généré.
La tension d’entrée du convertisseur est de 200 V et le courant de sortie est de 2 A, soit une puissance
transmise a la charge de 200 W. Le dispositif expérimental est présenté sur la figure IV.55.
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Figure IV. 55 : Convertisseur GaN/SiC en fonctionnement répétitif avec son instrumentation de mesure

Un premier essai est réalisé sur 10 périodes afin d’analyser le régime transitoire du convertisseur ainsi
que le temps mis a la fin de la dixiéme période par I’inductance pour se décharger au travers de la diode
SiC. Les résultats de mesure sont présentés sur la figure [V.56. Au vu des résultats, le régime permanent
¢lectrique du convertisseur est atteint au bout de 5 périodes soit 5 ps. La charge met également environ
5 us a se décharger. Les constantes de temps sont bien retrouvées.
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Figure IV. 56 : Fonctionnement répétitif du convertisseur sur 10 périodes

Un second essai est réalisé sur une heure de fonctionnement afin d’évaluer la température du transistor.
La température du composant est analysée a I’aide d’une caméra thermique portable et différents points
de mesure sont prélevés entre 7 secondes et 1 heure de fonctionnement. La figure IV.57(a) montre les
résultats de mesure de température ajoutés aux résultats de simulation présentés sur la figure [V.42. La
température ambiante de la salle au moment des mesures est T, = 23°C.

L’écart relatif des €lévations de température entre mesure et simulation de T; est présenté sur la figure
IV.57(b). On note que malgré les hypothéses faites sur le dimensionnement du circuit thermique, les
¢carts relatifs se situent autour de 10% ou inférieurs excepté pour la premiére mesure obtenue apres 7
secondes de fonctionnement. De plus, les effets de résistance dynamique ne sont pas pris en compte
dans les simulations, or il est a noter que ce phénomeéne influe sur la température du transistor GaN.
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Figure IV. 57 : Mesure et simulation de la température du transistor GaN en fonctionnement au sein du
convertisseur : (a) Comparaison entre mesure et simulation (b) écart relatif des élévations de
température entre mesure et simulation de T;

La figure IV.42 a montré un régime transitoire de la température du transistor important entre 10 et 100
ms, cependant au vu des conditions expérimentales des mesures en dessous de la seconde ne sont pas
possibles dans ce travail. De plus, la disposition du transistor sur le PCB du convertisseur, entouré de
connecteurs (shunt de courant, mesures de tension), rend la mesure a la caméra thermique portable
délicate. Un banc expérimental optimisé permettant de mesurer des transitoires de température rapides
et d’obtenir davantage de précision sur les résultats fait partie des perspectives de ces travaux. A titre
d’exemple, la caméra infrarouge QFI MWIR 512 de la société Quantum Focus Instruments (QFI) permet
de mesurer des transitoires de température avec une résolution de I’ordre de la dizaine de microsecondes.

La figure IV.58(a) montre la température mesurée au niveau du transistor GaN apres une heure de
fonctionnement du convertisseur & | MHz. Une température du composant de 87,6°C. La figure [V.58(b)
montre une élévation de température de plus d’une centaine de degrés Celsius sur la résistance de charge
du convertisseur. Lors des mesures, une convection forcée dont le flux d’air est orienté vers la charge
sans altercation directe avec la cellule de commutation mais pouvant toutefois modifier la température
ambiante a proximité du transistor et ceci n’est pas pris en compte dans la modélisation thermique.

(b)

Figure IV. 58 : Mesure de la température apres une heure de fonctionnement du convertisseur : (a) sur
le transistor GaN (b) sur la résistance de charge
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Conclusion

Ce chapitre a exposé 1’utilisation du modéle électrothermique proposé du transistor de puissance GaN
encapsulé GS66502B pour des applications d’électronique de puissance haute fréquence.

Dans un premier temps, les performances du modéle électrique proposé du transistor GaN ont été
analysées sur des commutations a la mise en conduction et au blocage du composant. Un circuit Double
Pulse a été congu, permettant des commutations a 200 V et 3.5 A en s’affranchissant des phénoménes
d’auto-échauffement. La modélisation de I’ensemble des composants environnant les transistors (driver,
composants passifs, circuits de mesure...) a été nécessaire et un modele électromagnétique du circuit
imprimé a été intégré a la simulation temporelle dans le logiciel ADS permettant ainsi la modélisation
la plus précise du convertisseur (prise en compte des phénomeénes résistifs, inductifs, capacitifs et
couplages liés au PCB). La comparaison entre les résultats de mesure et de simulation a démontré les
capacités du modele a déterminer de fagon précise les fronts raides de courant et de tension ainsi que les
valeurs des surintensités et des surtensions. Les oscillations hautes fréquences ont été retrouvées,
cependant certains couplages fréquentiels ne sont pas représentés par la simulation. Une analyse
fréquentielle des commutations ainsi qu’une modification de I’instrumentation de mesure représentent
des perspectives de ces travaux.

La seconde partie a proposé de concevoir un convertisseur Buck 200 W fonctionnant a 1 MHz et basé
sur une cellule de commutation transistor GaN et diode Schottky SiC. Deux diodes Schotty SiC ont été
sélectionnées et modélisées selon une méthode de modélisation adaptée de celle proposée pour le
transistor GaN. Des simulations de fonctionnement des convertisseurs basés sur ces deux diodes ont été
effectuées. Une étude des pertes par commutation et par conduction obtenue grace a ’utilisation des
modeles de composants de puissance développés a permis de déterminer judicieusement la diode SiC la
plus adaptée a I’application visée. Par la suite, 1’utilisation des pertes simulées ainsi que des modéles
thermiques du transistor et de son circuit de refroidissement ont permis de prédire I’évolution temporelle
de la température de fonctionnement du transistor GaN.

Enfin, le convertisseur DC/DC a été réalisé. Des essais Double Pulse a 20°C, 40°C et 80°C ont été
réalisés dans le but de valider les performances du modele électrothermique proposé pour le transistor
GaN. L’effet de la température sur les pertes par commutation a également été mis en avant. Des mesures
de température du transistor ont ét¢ effectuées sur une heure de fonctionnement du convertisseur a 1
MHz. La température en régime établi du transistor a été obtenue aprés environ cing minutes de
fonctionnement, celle-ci se stabilisant autour de 88°C. Un écart relatif d’environ 10 % a été obtenu en
comparant les résultats expérimentaux aux estimations de température réalisées lors de 1’étape de
conception. On notera que le régime transitoire thermique principal se situe entre 10 et 100 ms de
fonctionnement selon les prédictions, or le procédé expérimental mis en place n’a pas permis de mesurer
des évolutions de température sur des temps si courts. De plus, la précision de la mesure de température
reste perfectible. La mise en ceuvre d’un banc expérimental permettant des mesures de transitoires de
température rapides et permettant une meilleure précision de mesure fait partie des perspectives pour les
travaux ultérieurs.
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Conclusion géneérale

L’augmentation de la fréquence de fonctionnement des convertisseurs statiques, permettant la réduction
de leur volume et de leur masse, est un sujet d’actualité dans de nombreux secteurs technologiques.
L’utilisation des transistors de puissance GaN permet cette augmentation de fréquence sans dégradation
du rendement et sans surdimensionnement des systémes de refroidissement. Or, di a la forte dynamique
de ces composants lors des commutations, la conception de convertisseurs GaN opérant en haute
fréquence nécessite le passage par différentes étapes de conception par simulation. Par conséquent, des
modéles comportementaux de transistors GaN fiables ainsi que des outils de simulation permettant la
prise en compte des phénoménes qui apparaissent en haute fréquence sont des éléments fondamentaux
pour la conception. Dans ce contexte, 1’objectif de cette thése a été de développer un modéle
¢lectrothermique comportemental d’un transistor de puissance GaN en boitier pour finalement mettre
en ceuvre la modélisation, la conception et la réalisation d’un convertisseur DC/DC haute fréquence.

Le premier chapitre de ce manuscrit a présenté les bases essentielles aux travaux de recherche effectués
durant cette thése. Le processus de commutation et les €éléments impactant les commutations ont été mis
en évidence. Ce chapitre s’est également focalisé sur différents états de 1’art, un premier concernant les
développements récents de convertisseurs a forte densité de puissance et un second au sujet des
transistors de puissance GaN, leurs propriétés, leurs structures et les composants actuels. Enfin, un
dernier état de I’art a été présenté concernant les techniques de modélisation pour les semi-conducteurs
de puissance. A la fin de ce chapitre, le modéle électrothermique visé pour le transistor de puissance
GaN GS66502B encapsulé a été détaillé.

Le modéle électrique proposé pour le transistor GaN en boitier tient compte des éléments résistifs et
inductifs liés aux acces a la partie interne du composant ainsi que des capacités inter-électrodes non
linéaires qui sont les principales responsables des pertes par commutation. Afin de déterminer ces
différents éléments, le deuxiéme chapitre de ce travail de thése a montré 1’intérét de la mesure basée sur
les parametres S. Le transistor encapsulé n’étant pas adapté a ce type de mesures, des dispositifs ont été
réalisés sur PCB et une technique de calibration basée sur des schémas équivalents a été proposée et
appliquée. Des dispositifs permettant de polariser le transistor GaN sous de fortes tensions et de forts
courants ont également été étudiés et réalisés sur PCB. Ces techniques mises en ceuvre pour la mesure
de parametres S ont montré la possibilité d’extraire avec une bonne précision les résistances d’acces du
composant. L’intérét de la polarisation Cold FET a été démontré a travers une comparaison avec une
extraction des résistances sans polarisation du composant. Un banc expérimental a également été mis en
ceuvre pour déterminer 1’évolution des résistances de drain et de source avec la température du transistor.
Les résultats obtenus ont montré peu d’écart avec les valeurs extraites de la documentation technique
du transistor. Les résistances drain-source a I’état passant des composants GS66502B et GS66508B dont
les résistances ont été extraites sont respectivement de 200 mQ et 50 mQ. 11 serait intéressant dans un
travail ultérieur de tester les limites de précision de la méthode proposée car certains transistors de plus
fortes puissances présentent des résistances drain-source de seulement quelques milliohms. Une
méthode pour déterminer les inductances d’acces des transistors GS66502B et GS66508B a ¢galement
¢été proposée dans ce chapitre. Les résultats de mesure ont démontré les trés faibles valeurs des
inductances, de 1’ordre du nanohenri ou inférieures, présentes dans les boitiers de ces composants. Ici
encore les avantages de la technique Cold FET pour I’extraction des ¢léments d’accés ont pu étre mis
en avant. Cependant, les trés faibles valeurs d’inductance du composant rendent la mesure sensible a
différents paramétres comme les inductances des lignes de transmission qui doivent étre correctement
maitrisées, la soudure du composant sur le PCB... Ceci ouvre la porte a de nombreuses perspectives
quant a I’amélioration des dispositifs de caractérisation et a la méthode d’extraction employée. Enfin, le
second chapitre a également présenté un banc expérimental développé pour la mesure de paramétres S
jusqu’a des polarisations de drain de 200 V afin d’extraire les valeurs des capacités inter-électrodes sur
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I’ensemble des plages de tensions de Vg et de V5. Les résultats de mesure sur le transistor GS66502B
ont montré une bonne concordance avec les valeurs de capacités extraites de la documentation technique
du composant. Il a été¢ montré que la méthode permet d’extraire sur une large plage de fréquence, jusqu’a
40 MHz pour des capacités inférieures au picofarad. Durant cette these, la méthode a également pu étre
appliquée a d’autres transistors GaN en boitier ainsi qu'un MOSFET SiC et des diodes Schottky SiC.
Une bonne concordance avec les valeurs de référence a toujours été observée.

Des caractérisations [-V en régime continu et en régime pulsé ont ét¢ menées afin de déterminer les
caractéristiques statiques de grille et de drain du transistor GaN comme le présente le troisieme chapitre.
Malgré les mesures en régime pulsé, compte tenu de la durée des impulsions utilisées, une cartographie
de I’auto-échauffement du transistor a été réalisée afin de déterminer les zones de modélisation
isothermes ou quasi-isothermes. Des équations non linéaires extraites et adaptées de modéles
comportementaux ont été proposées pour la modélisation des sources de courant de drain et de grille
ainsi que pour les capacités inter-¢lectrodes du composant. Une procédure d’optimisation a ét€¢ mise en
ceuvre dans le logiciel ADS pour déterminer les paramétres de la source de courant de drain. Le modele
¢lectrique complet du transistor de puissance GaN encapsul¢ a ensuite été¢ implémenté dans ADS et des
simulations DC et de parameétre S ont permis de vérifier la bonne implémentation du modéle dans le
logiciel. Une méthode de modélisation thermique du transistor GaN a ensuite été proposée dans ce
troisiéme chapitre. Le mod¢le thermique, basé sur une structure de Cauer, a été déterminé a partir de
mesures de puissances dissipées par le transistor sur une milliseconde. La mesure du courant de grille a
servi durant les essais d’image de 1’élévation de température. Une procédure d’optimisation combinant
mesures de puissances dissipées et €élévations de température a permis d’obtenir les parametres du
modele thermique. La méthode proposée a permis de déterminer un modele de Cauer du second ordre
jugé suffisant pour décrire les variations thermiques de ce composant, cependant une perspective a ces
travaux serait de développer une méthode permettant d’obtenir des modeles thermiques d’ordres
supérieurs. Le modéle thermique a ensuite été implémenté au sein du modele électrique déja développé
et une validation du mode¢le par des simulations d’impédances thermiques transitoires a été réalisée.
Néanmoins, les impédances thermiques étant normalisées dans ces simulations, une validation de la
valeur finale de I’impédance thermique constituerait une perspective de ce travail. La derniére partie du
troisiéme chapitre a présenté une contribution de ce travail aux travaux de recherche actuels concernant
la modélisation du phénomene de résistance dynamique présent dans les transistors GaN. Un modele
basé sur I’ajout d’une résistance de drain fictive, non linéaire et dépendante de la tension appliquée a
1’¢état bloqué ainsi que des temps de piégeages (fréquence de commutation, rapport cyclique), a ét¢ mis
en ceuvre. La solution proposée a €té comparée a une modélisation déja existante et a montré des résultats
similaires tout en évitant une modification de la tension V5. Cependant, les phénomenes dus aux piéges
sont lents et requicrent des temps de simulation longs. Actuellement, le modeéle proposé n’est pas adapté
au modeéle électrothermique développé, notamment pour des raisons de calcul et de temps de simulation.
Des travaux sur la méthode de modélisation et sur les principes de simulation sont en projet.

Dans le quatriéme chapitre, un circuit Double Pulse permettant au transistor GaN de commuter 200 V
et 3,5 A a été congu et réalisé. La cellule de commutation d’un hacheur série (Buck) a été réalisée a
partir d’un transistor GS66502B commandé et d’un second fonctionnant en diode de roue libre. Une
modélisation électromagnétique du PCB a été effectuée dans ADS et le modele résultant a été ajoutée
aux modeles des autres composants du convertisseur au sein d’une simulation temporelle. Une bonne
cohérence a été trouvée entre les résultats expérimentaux et les résultats de simulation utilisant le modele
¢lectrothermique du transistor GaN proposé. Les temps de montée et descente des courants et tensions
durant les commutations du transistor ainsi que certaines composantes fréquentielles sont retrouvées.
Néanmoins, certains phénoménes haute fréquence sont présents sur les résultats de mesure et n’ont pas
¢été modélisés. Une amélioration du circuit de mesure pourrait permettre d’identifier ces perturbations
HF. Une analyse fréquentielle des commutations fait également partie des perspectives de ces travaux.
Dans la seconde partie du quatriéme chapitre, nous nous sommes proposé de concevoir un convertisseur
Buck 200 W fonctionnant & 1 MHz basé sur une cellule de commutation transistor GaN — diode Schottky
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SiC. Les techniques de caractérisation et modélisation développées dans cette thése ont pu étre adaptées
a la modélisation de deux diodes Schottky SiC. Par suite, I’importance des modéles du transistor GaN
et des diodes SiC a été montrée au travers de simulations dans ADS puisqu’ils ont permis de déterminer
la diode la plus efficace pour ’application visée. Une estimation des pertes dans le transistor sans prise
en compte de la température du composant a été réalisée. Ces estimations ont montré que les pertes par
commutation représentent une majeure partie des pertes totales. Par la suite, une modélisation du circuit
de refroidissement du transistor (vias thermiques et dissipateur) a été réalisée a partir de modéles
thermiques simples. Une simulation ADS du mode¢le thermique du transistor et de son systéme de
refroidissement a permis d’estimer 1’évolution temporelle de la température du transistor. Ces
prédictions ont été vérifiées lors de la réalisation du convertisseur DC/DC. Des mesures de température
ont été réalisées sur une heure de fonctionnement et ont permis de valider les prédictions de température
sur le long terme. Cependant la précision des mesures de température, réalisées a partir d’'une caméra
Infrarouge portable, reste perfectible. La mise en ceuvre d’un banc expérimental permettant de réaliser
des mesures de température sur des temps courts (de I’ordre de la milliseconde) et permettant une
meilleure précision de mesure fait partie des perspectives de ces travaux.
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