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Abstract

Following to the recent progress and technological developments in the field
of power electronics. Power electronics provides an optimal solution to the needs of conversion,
transformation, adaptation and the quality of electrical energy which are nowadays becoming
a major issue for managers and operators of this energy. Its integration has also led to increase
reliability, adaptability and more flexibility of the equipment against actual changes.

This work deals with the power electronics switches control, particularly the MOSFETSs
that dissipate power during the switching phase by overvoltage occurred during blockage state.
For this purpose, we are interested firstly to the MOSFET power losses minimization in
switching mode by using a switching assistance circuit. The proposed solution is based on the
delay of the rise current passing through the transistor during Ton and the rise of the voltage delay
across the transistor during Tog. The obtained simulation results using OrCAD PSpice have been
validated experimentally by practical tests aimed at ensuring proper operation under required
static and dynamic conditions.

A microcontroller card has been used to control the converter switches to manage and
minimize the dv/dt of the transients resonant during the blocking phase. The implementation of
a real-time control algorithm has been proposed and validated in order to improve the dynamic

performances of the considered converter when it is subjected to various disturbances.

Keywords: DC/DC Boost converter, switching loss, 'SAC' circuit, OrCAD Pspice, MOSFET




Résumé
Suite aux progres et aux développements technologiques réalisés ces dernieres années

dans le domaine d’¢lectronique. L’ ¢lectronique de puissance offre aujourd'hui une solution
optimale aux besoins de conversion, de transformation, d'adaptation et de la qualité de I’énergie
électrique qui deviennent de nos jours, des enjeux importants pour les gestionnaires
et les exploitants de cette derniére. Son intégration a également conduit a une fiabilité accrue,
grande adaptabilité et plus de flexibilit¢ des équipements face aux changements actuels.

Ce travail traite le probléme de la commande et du control des interrupteurs
des convertisseurs d'électronique de puissance ou ces derniers, et en particulier les MOSFETs,
dissipent de la puissance lors de la commutation en  provoquant des problémes
de surtension au blocage. Pour cela, nous nous intéressons dans un premier temps
a la minimisation de pertes de puissance en commutation des MOSFETsSs en utilisant un circuit
d’aide a la commutation basé sur le retard de la montée du courant traversant le transistor
a Pouverture (pendant T,,) et de retarder la montée de la tension aux bornes du transistor
a la fermeture (pendant Tog ). Les résultats de simulations obtenues en utilisant I’outil
OrCAD PSpice ont été vérifié expérimentalement par des tests pratiques visant a assurer le bon
fonctionnement dans les conditions statiques et dynamiques.

Une carte a microcontroleur a été utilisée pour commander le convertisseur
afin de gérer le dv/dt pour minimiser les transitoires résonants qui surviennent durant la phase de
blocage. L’introduction et I’implémentation d’un algorithme de commande en temps réel congu
pour la commande du convertisseur pour améliorer les performances dynamiques du

convertisseur lorsqu’il est soumis aux diverses perturbations.

Mots clés : convertisseur DC/DC ¢élévateur, pertes en commutation, circuit ‘CALC’, OrCAD
PSpice, MOSFET
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Introduction générale

Le développement des énergies issues de sources renouvelables et I’accroissement
de la consommation de I’énergie électrique nécessitent de nouvelle solutions pour maintenir
les niveaux de service, la qualité de la tension et la disponibilité des réseaux électriques, selon
les normes requises a 1’international. Aujourd’hui, la majorité des énergies électrique
produites est convertie grace a I’utilisation de 1’¢électronique de puissance. Cette énergie est
devenue malléable avec un tres faible taux de pertes, du fait qu'un interrupteur parfait fermeé
(résistance nulle, tension aux bornes nulle) ou ouvert (résistance infinie, courant traversant nul)
ne dissipe aucune énergie [1].

En pratique, on doit s'attendre a des pertes de 1'ordre de 10 % dues a I'imperfection des
composants d’¢lectronique de puissance [2]. Ces pertes raisonnables justifient I’emploi de ce
type de composant dans les systémes a puissance élevée. Progressivement, 1'électronique de
puissance s'est imposée dans tous les domaines ou les pertes doivent rester faibles pour limiter
les pertes joule, comme dans les Smartphones, ou le rendement doit étre élevé pour préserver
la source d’¢énergie (batterie). Au cours des années, la taille, le poids et le colt des
convertisseurs n’ont fait que diminuer, en grande partie grace aux progres dans la technologie
de fabrication des semi-conducteurs de puissance notamment les MOSFETs.

Avec le nombre graduel de charges électroniques, une carte mére d’un ordinateur
portable contient un grand nombre de convertisseurs statique, assurant la liaison entre
I’alimentation principale et les différentes parties qui doivent respecter les normes de qualité.
Cette exigence représente de nouveaux défis pour 1’électronique de puissance en termes
de fiabilité, slireté, rendement, réduction de masse et cotit [3]. Une solution pour la réduction
de la masse serait de préférer les convertisseurs statiques DC-DC a rendement élevé.

Dans le processus de conception et d’optimisation d’un convertisseur statique, il est
impératif de répondre a ces questions :

v Quelle est la topologie de conversion qu’on doit utiliser ?

v Quelle est la nature de semiconducteurs a utiliser ?

v' Jusqu'ou peut-on augmenter la fréquence de découpage pour réduire
I’encombrement du convertisseur, sans compromettre la CEM ?

La réponse a ces questions produira une conception optimale des convertisseurs
statiques. Plusieurs ¢études tentent de répondre a ces questions, certaines proposent
des topologies pour réduire le coult [4], [S] et d’autres introduisent des modeles de cofit

des composants avec I’intégration de dimensionnement, poids et volume, dans les critéres
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de perfectionnement [6] et avec des régles d’optimisation pour étudier 1’influence
des dissipateurs thermiques sur le dimensionnement du convertisseur [7]. Cependant,
certains d’autres proposent des techniques de dimensionnement qui modélise les composants
par des équations analytiques en prenant en compte leurs volumes [8]-[11]. Une propriété
importante que nous devons satisfaire durant la phase de conception, est la variabilité de la
puissance qui doit étre fournie par le convertisseur, en fonction de la demande de sa charge.
En revanche la satisfaction d’un seul critére d’optimisation (variabilité de la puissance fournie
par le convertisseur) pour la conception d’un convertisseur, reste insuffisante. De nombreux
travaux ont ét¢ menés au niveau du choix des composants ( MOSFET, DIODE, etc.),
ensuite au niveau de 1’architecture du convertisseur lui-méme [12]-[15].

En effet, La contrainte inhérente a la robustesse a amené les chercheures a développer
des méthodes de commande pour remporter de meilleures performances [16]-[28]. De plus,
la variabilité des sources d’énergies primaires et des domaines d’applications a conduit au
développement de convertisseurs de puissance de plus en plus spécifiques. Enfin,
les convertisseurs doivent honorer les contraintes imposées par le respect de I’environnement,
tant au niveau de la non pollution électromagnétique que de I’éco-durabilité des matériaux
utilisés [29], [30].

Pour conserver la compacité de puissance la plus élevée avec un cofit acceptable est un
vrai dilemme qui doit é&tre résolus en prenant en compte de multiple contraintes
opposées [31], [32]. La prise en compte de ces contraintes peut étre faite par plusieurs méthodes.
Une approche directe consiste & concevoir et réaliser des prototypes et ensuite avec différents
essais, on améliore les produits. La situation ou la simulation remplace la réalisation
de prototypes ou I’implémentation des composants sur des plaques d’essais, présente un
avantage majeur, en termes d’économie et gain de temps. Cependant, beaucoup de parametres
de convertisseur doivent étre ajustés par le concepteur. Le choix de ces ajustements repose
fortement sur l'expérience du concepteur [33]. La conception d’un convertisseur de puissance
passe par la spécification de ce dernier, du point de wvu électrique, thermique
et magnétique [34]. Quand la conception est assistée par ordinateur, les méthodes de simulation
et les modeles correspondants pour ces trois domaines doivent étre pris en charge par
le simulateur utilisé [35].

Les progres réalisés auniveau de lamodélisation des composants de I’¢électronique
de puissance, ont permis le développement des simulateurs performants utilisés pour 1’étude et
la conception des circuits ¢lectroniques [36]-[38]. Les techniques modernes d'optimisation,

qu’elles soient déterministes ou aléatoires, recherchent le point optimal en calculant une
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fonction objective a plusieurs reprises. Par conséquent, pour un calcul dimensionnel en
¢lectronique de puissance, la modélisation se résume généralement & un ensemble
d’équations mathématiques, différentielles ou intégrales, qui peuvent étre résolues par calcul
intensif ou des modeles complexes sont utilisés [14]-[17]. Les critéres de choix des mode¢les
peuvent étre basés sur la nature des variables de conception ou la précision des modéles. Sous
la désignation « pertes », on entend les problemes énergétiques qui affectent, de fagon plus ou
moins formulée, le rendement de la conversion de puissance, quel que soit le convertisseur. Ces
pertes, intrinséques a chaque composant de puissance, caractérisent l'aptitude d'un composant
a dissiper 1'énergie sous forme de perte joule [18]-[20]. Ces pertes, produites par les semi-
conducteurs, additionnées aux pertes produites par les autres composants, définissent le
rendement du convertisseur [21], [22].

Le calcul des pertes dans un semi-conducteur doit étre effectué en fonction du type
d’interrupteur et du circuit dans lequel il est implanté. En électronique de puissance, les
transistors a grille isolée comme les transistors (IGBT) et les transistors a effet de champ
(MOSFET) sont utilisés comme interrupteurs de base, tandis que les diodes sont
principalement utilisées pour assurer la roue libre, fournissant ainsi un chemin de retour pour
le courant des inductances [23]. Les pertes dans les interrupteurs semi-conducteurs représentent
une partie considérable des pertes totales d’un convertisseur statique [24]-[26].

La nature complexe des matériaux semi-conducteurs et le nombre important
de parametres rend la modélisation des pertes d’énergie au niveau de ces composants complexe.
La plupart des concepteurs préférent de choisir une démarche qui consiste a utiliser une base
de données, et donc calculer les pertes a partir des informations fournies par les constructeurs
"datasheet". Dans [22]-[34], au moins une partiec des pertes dans les semi-conducteurs
est calculée a partir des valeurs fournies par les "datasheet" ensuite une adaptation est faite
en fonction du domaine d’application.

Les pertes par conduction dans les transistors sont généralement calculées en utilisant
la résistance équivalente de 1'état de saturation du transistor [12],[13], [20]-[22], [27], [30]-[49].
Cette résistance notée Rpson €st donnée par les fabricants de transistors. La multiplication
de cette résistance par le carré du courant nous donne les pertes de conduction [18], [50], [51].
D'autres travaux tentent de calculer (Rps.n) avec des estimations, basées soit sur certaines
caractéristiques au niveau du composant ou sur des caractéristiques opérationnelles du
transistor. Ainsi, Rpson est obtenue a partir de la fiche technique et ensuite ajustée avec
I’évolution de la température de jonction [26]. Dans [33], Rpson €st mise a 1'échelle avec une

tension maximale de blocage. Dans [20], Rpson est calculée a partir de la surface de la puce
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du transistor. Dans [43]-[47], Rbson est calculée a partir de la largeur du transistor, et dans [48]
Rpson est calculée a partir de la largeur du transistor en fonction de la tension appliquée sur sa
grille. Dans [28], [29], Rbsen est calculée en fonction de la température de jonction et du
courant de charge sur la base des valeurs extraites des datasheets.

Dans les convertisseurs a commutation forcée, les pertes d'énergie sont calculées en
utilisant soit un schéma équivalent, [20], [35], [39], [41], [43], [47], [48], [52] soit le temps
de montée et le temps de descente de la tension et du courant du transistor [21], [31], [33],
[36]-[38], [42]. Dans d'autres références, 1'énergie dissipée pendant la mise  au blocage et la
mise en conduction est directement utilisée pour calculer les pertes dues aux commutations
[29], [30], [32]. Dans certains articles [35], [39], [41], les capacités parasites équivalentes sont
déduites uniquement a partir des datasheets. Tandis que dans d’autres, elles sont calculées ou
mesurées en utilisant les caractéristiques géométriques du composant semi-conducteur [53].
Dans les convertisseurs & commutation douce, le calcul des pertes en commutation ne peut pas
étre effectué en utilisant les méthodes mentionnées ci-dessus. Par conséquent I'analyse détaillée
de ces pertes est basée sur des équations empiriques, déduites et ajustées aux résultats
expérimentaux [21]-[28].

Le choix d’une méthode de calcul des pertes en conduction et en commutation d'un
transistor dépend du choix des variables qui devront étre optimisées. Ainsi les relations entre
ces variables donnent des équations non-linéaires et une mise a 1'échelle n'est ni simple, ni
précise [17]. Un modele de pertes totales est utilis€¢ dans [53]-[55], qui est basé sur le modé¢le
présenté dans [56]-[61]. Ce modele utilise la simulation pour [’estimation des pertes
en se basant sur des caractéristiques physiques de ce modele qui permet de calculer a la fois les
pertes par conduction et en commutation. Pour les pertes en commutation, I'approche habituelle
est de trouver I'énergie due aux commutations, le temps de montée, le courant et la tension [34]-
[45] lors des phases dynamiques. Cependant, lors des phases transitoires de mise au blocage
et de mise en conduction, les phénomeénes sont décrits par des équations non linéaires [62],[63].
Une interpolation linéaire est utilisée dans [64]-[69] pour trouver I’énergie dissipée durant la
mise en conduction et au blocage, en tenant compte de I'effet de la résistance de grille notée Rg
[70]-[78].

L’¢lectronique de puissance moderne doit relever de nouveaux défis. En effet, les
concepteurs de convertisseurs statiques doivent actuellement augmenter les performances
techniques, ce qui passe par la conception de nouveaux produits, tout en diminuant les cofits et
les délais. La solution a ces nouvelles attentes est certainement le recours a la simulation, en

remplacement des procédures d'essai basées sur les prototypes. Il semble évident qu’une
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simulation est plus rapide pour approuver ou non une structure proposée. La simulation dont
on parlera ici est donc bien loin des outils classiques existant depuis de nombreuses années,
permettant de reproduire des formes d'ondes globales de convertisseurs statiques, pour
en valider le principe de fonctionnement ou, le cas échéant, les stratégies de commande. Il
s'agit ici de fournir des outils permettant de dimensionner un convertisseur statique réel, au
niveau des formes d'ondes instantanées afin de pouvoir considérer des aspects tels que les
surtensions, la réduction des émissions électromagnétiques, ou bien déterminer les pertes en
commutation. Dans ce contexte, plusieurs logiciels ont été développé, mais ils ne sont capables
que d'exécuter uniquement 1’analyse, laissant la synthése entierement au concepteur. Le plus
célebre de ces logiciels est celui de Berkeley SPICE [79] capable d'effectuer des simulations
¢électriques.

La version commerciale de SPICE contient un outil rudimentaire de synthése qui
s'appelle OrCAD Optimizer. Cependant, 'outil utilise uniquement un nombre limité de
variables et emploie une méthode d’optimisation particuliere basée sur un calcul de tangente.
Le logiciel OrCAD-Pspice ne peut donc pas manipuler des variables d’espace discrétes. Ainsi
la conception magnétique et le modele thermique ne peuvent étre simulés par OrCAD-Pspice.
De plus, les outils de simulation existants ne font pas le lien entre la géométrie des circuits
imprimés «PCB» et le circuit électrique, laissant seulement la modélisation du convertisseur
comme un ensemble de composants chauffés avec une dissipation de puissance connue en
appliquant la méthode des ¢éléments-finis a I’analyse de la structure [67]-[70]. Toutefois,
les auteurs de [71] ne rapportent pas l'exactitude du modele thermique par défaut du transistor
MOSFET. Ainsi, le probléme qui se pose avec acuité aux techniciens d'aujourd'hui réside dans
la recherche du mode¢le le plus approprié qui doit répondre aux impératifs suivants:

v' Rapidité de réponse ;
v" Exclusion du travail en fréquentiel et adoption du temporel ;
v" Possibilité de s'affranchir d'expérimentations souvent difficiles et colteuses.

D’apres les industriels, 60% des causes de défaillances des convertisseurs sont dues
au cycle thermique [75]-[78]. Les autres causes peuvent &tre provoquées soit par
une mauvaise régulation, soit par de grands gradients de tension (dv/df) ou de grands gradients
de courant (di/dt) que le composant ne peut supporter. Des contraintes physiques/mécaniques
ou autres peuvent étre aussi a 1’origine des défaillances.

Les travaux de recherche présentés dans cette thése visent a développer
des techniques de commande et d’optimisation qui permettent d’améliorer le rendement

avec un encombrement réduit et faibles émissions électromagnétiques des convertisseurs
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¢lectroniques destinés a la conversion d’énergie électrique avec la conception et la réalisation
de ce dernier qui réponds aux objectifs fixés préalablement. Pour ce faire et pour I’établissement
de cette étude, le contenu de cette thése est réparti en cinq chapitres :

Le premier chapitre est dédi¢ a la modélisation du transistor MOSFET, comportement
statique et ses circuits équivalents et a la présentation du MOSFET durant la phase
de commutation.

Le deuxieme chapitre est réservé dans la premiére partie, a la présentation du modele
mathématique des pertes d’une cellule pendant la phase de blocage et de la saturation
et dans la deuxieéme partie a la gestion de commutation et aux techniques de commande
du convertisseur considéré.

Le troisieme chapitre est consacré a la modélisation du convertisseur ¢lévateur DC-DC
considéré dont la premiére partie a été réservée a la description des  différentes topologies
des convertisseurs statiques DC-DC et leur principe de fonctionnement. La deuxiéme
partie est dédiée a la mobilisation du convertisseur Boost. Les différentes relations
mathématiques régissant la sortie avec le rapport cyclique sont présentées a la fin de ce chapitre.

Le quatrieme chapitre est dédi¢ a 1'étude et la simulation du convertisseur Boost
considéré ou on a présenté en détail, une technique de minimisation de pertes d’énergie
des transistors MOSFETSs suivie par la présentation des résultats de simulations obtenus
ou issues dela technique choisie. Enfin, pour démontrer 1’efficacité¢ des circuits d’aide
a la commutation dans la minimisation des pertes de puissance, une comparaison des résultats
de simulation est effectuée.

Le dernier chapitre est consacré a la présentation des deux prototypes de convertisseurs
Boost réalisés et développés ou le premier est un convertisseur ¢lévateur DC-DC Boost de base
et le second est identique au premier avec en plus un circuit d’aide a la commutation pour
minimiser les pertes d’énergie, implémenté expérimentalement et commandé en temps réel par
les algorithmes de contrdle et régulation développés a base d’une carte a microcontrdleur.
Ensuite, des mesures de pertes de puissance des deux prototypes ont ét¢ effectuées et comparées
pour la validation du mod¢le et des algorithmes développés.

Nous terminons ce travail par une conclusion générale qui présente une synthése
des principaux résultats obtenues et donne des perspectives pouvant servir de base a des travaux

futurs.
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1.1 Introduction.

Dans les conditions de la vocation du comportement d'un convertisseur, ce chapitre
est consacré a la modélisation du transistor Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor
(MOSFET) de puissance. L'objectif essentiel est 1’¢laboration d'un modele statique du
transistor de puissance utilisable par des simulateurs tels que PSpice [79] afin de prédire le
comportement des « MOSFET » dans une cellule de commutation et plus généralement dans
les convertisseurs de I'¢lectronique de puissance de type DC-DC. Apreés une bréve description
de la structure du MOSFET de puissance, nous allons voir les dispositions technologiques dans
sa fabrication puis nous rappellerons leur principe de fonctionnement ; ce qui nous permettra
d'expliquer de fagon relativement précise les phénomenes physiques qui se produisent au sein

du MOSFET lors de la commutation.

1.2 Transistor MOS de puissance

Grace aux progres réalisés dans la physique des semiconducteurs, les transistors MOS
(Metal Oxide Semiconductor) de puissance se sont imposés comme des composants de base
dans 1’¢lectronique de commutation. Depuis, son utilisation dans le domaine de 1'¢lectronique
de puissance, le transistor MOS, a fortement progressé. Ce composant présente des qualités,

qui sont principalement [80] :

v' Nécessite une trés faible puissance de commande. Donc peut étre commandé
directement par les systémes numériques sans aucune interface de puissance « driver »

v Impédance d'entrée élevée

v Vitesse de commutation élevée

v’ Coefficient de température négatif ce qui empéche 1'emballement thermique

Son inconvénient majeur réside dans sa chute de tension relativement élevée en régime
de conduction pour des courant ID ¢élevé. Cet inconvénient est d'autant plus marqué que le
dispositif est prévu pour soutenir une tension élevée a 1'état bloqué. C'est pourquoi de
nombreuses technologies ont été développées afin d'améliorer la résistance du transistor MOS

a 1'état passant (Rpson) [82].

1.2.1 Structure du MOSFET

Le MOSFET est un transistor MOS a effet de champ qui agit comme une résistance

variable en fonction de la tension appliquée a sa grille.  On distingue de mode de
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fonctionnement, mode linaire et le mode de commutation, ce dernier est plus intéressant en
¢lectronique de puissance ou le MOSFET commute entre deux états, un état passant et un état
bloqué [83]. Le MOSFET est un transistor unipolaire car la conduction du courant se fait par
un seul type de porteurs de charge, soit par les €lectrons (transistors NMOS) soit par les trous
(transistors PMOS). La mobilité¢ des ¢électrons étant supérieure a celle des trous, pour les
semiconducteurs de puissances on utilise préférentiellement des NMOS, c’est pourquoi dans la

suite de ce mémoire tous les MOSFETSs présentés seront des transistors NMOS.

Les NMOS ont une source et un drain de méme type N séparés par une zone dopée P.
Pour les MOSFETs de puissance, source et drain se trouvent généralement sur des faces
opposées du cristal de silicium, le drain étant formé du substrat N* sur lequel est épitaxiée une
couche N-dont I’épaisseur et le dopage dépendent de la tenue en tension souhaitée. La jonction
PN n’est rien d’autre qu’une diode appelée diode structurelle qui caractérise les MOSFETSs
de puissance et qui peut apparaitre dans la représentation symbolique du transistor afin

de le différencier d’un MOSFET coplanaire [84] (Figure 1.1).

Grille

Source i,

Si poly

AP IS SIS SIS IS SIS A SS SIS LSS SIS,

Drain

Figure 1.1: Structure du transistor MOS

Le MOS est un transistor a effet de champ dont le principe est de forcer un canal semi-
conducteur de type P a devenir localement N grace a un champ ¢€lectrique extérieur qui va attirer
les porteurs minoritaires et repousser les majoritaires. Ainsi dans cette zone d’inversion le canal
permettra le passage des électrons entre source et drain. C’est une grille en silicium
polycristallin, aussi appelé poly-silicium, fortement dopée et isolée par une fine couche d’oxyde
de la surface du cristal de silicium, qui va contrdler I’ouverture ou la fermeture du canal dans
la zone P et moduler le courant dans le canal. Le transistor MOS de puissance est composé

d’une cellule MOS élémentaire représentée sur la Figure 1.2 répétée plusieurs milliers de fois
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Chapitre 1 : Modele du transistor MOSFET de puissance

sur le méme cristal. La métallisation de la source couvre toute la face supérieure de la puce ce

qui permet aussi une bonne répartition de la température [80].

Grille en polysilicium

Grille

J_ c6
_‘_

Drain

Figure 1.2: Coupe du MOSFET
1.2.2 Schéma électrique équivalent du MOSFET.

Le fonctionnement du MOSFET en commutation est basé sur la charge et la décharge
de ses capacités parasites. Le modele le plus utilisé est présenté sur la Figure 1.3. Le symbole
du MOSFET au milieu du circuit équivalent représente la source de courant modélisant la
fonction du dispositif. La résistance R, ne représente qu’une faible part dans la résistance du

MOSFET a I’état passant Rpson, on la négliger [85].

Dl;gln

= Ro
3 C5 .1
il 1| +
o

= R
{‘.ru- L

—{k
Grille  © : + =y 7 Les

i ]

Cl1 ==

c4 —

Sg}urce
Figure 1 3: Circuit équivalent du MOSFET

Les MOSFETSs de puissance sont plus rapides que les dispositifs bipolaires car ils n'ont
pas de porteurs stockés qui doivent se déplacer dans les couches faiblement dopées

du dispositif [61]. Les seules charges a déplacer sont celles des capacités parasites

11
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et des capacités de couche de déplétion qui sont illustrées sur la Figure 1.2 Ces capacités

peuvent étre modélisées par le circuit équivalent montré sur la figure 1.3. Ce circuit équivalent

est valable lorsque le MOSFET traverse la zone active durant la commutation. Dans le circuit

¢quivalent les parametres sont définis comme suit [62] :

1.

1.2.3

C1 représente la capacité entre la grille et la source N* (y compris toute la métallisation
de la source). Cette capacité est déterminée par la structure et sa valeur est fixe.

C2, C4 représente les capacités supplémentaires de grille-source dans la région P.
C2 est la capacité diélectrique, donc fixe alors que C4 est due a la région de déplétion
entre la source et le drain, elle varie avec la tension de grille.

C3, C5 est aussi composée de deux parties, l'une fixe et l'autre variable. C3 est une
capacité di¢lectrique et C5 varie significativement lorsque la tension drain-grille change
de polarité.

C6 est la capacité drain-source, elle varie avec la tension de drain.

Pour les tensions grille-source et grille-drain supérieures a la tension de seuil, le canal
se forme sur le substrat et au-dessous de l'oxyde entre la source et la zone N". Dans
ce cas la capacité grille-substrat peut étre modélisée par deux capacités Cgn* et Cgn™ qui
dépendent des tensions appliquées. Les capacités parasites peuvent alors Etre
regroupées, et on obtient le modele classique du MOSFET dans sa zone active,
Figure 1.4 [81]. Le fonctionnement du MOSFET de puissance durant les commutations
est fortement dépendant de la charge et la décharge de ses capacités parasites, un modele
précis doit donc les prendre en compte de maniere rigoureuse. Les fabricants fournissent
des données concernant ces capacités parasites dans les documentations techniques
(datasheets), qui sont malheureusement insuffisantes, ce qui rend nécessaire de les

mesurer.

Capacités parasites du MOSFET

Le MOSFET a un certain nombre d'éléments parasites incontournables. Les Figure 1.2

et Figure 1.3 donnent un aper¢u sommaire de ces derniers. En considérant le MOSFET comme

un quadripdle électrostatique non linéaire (Figure 1.4), [70] a démontré qu'il était symétrique

(Cas = Cps), et qu'a priori les trois capacités Cps, Cep et Cgs sont non linéaires en fonction des

deux potentiels Vps et Vgs[71]. Comme dans tout composant semi-conducteur, les capacités

parasites sont trés peu influencées par la température et la fréquence. Par contre, les capacités
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Cop et Cps ont des valeurs qui dépendent de la tension a leurs bornes, tandis que la capacité

Cgs peut étre considérée comme constante [72].

I Cop 7

G
A

Vas ___ Cas Cos — Vs
o - - < 0

Figure 1.4: Représentation capacitive du MOSFET.

Les données des constructeurs sont largement insuffisantes pour obtenir les variations de ces
capacités [81]. En effet, les courbes Ciss, Coss €t Crss ne sont souvent tracées que pour une seule

tension grille source Figure 1.5.

2500
Vgs =0V, f=1MHZ
CiSS = Cgs+ ng, Cds SHORTED
2000 Crss = ng
\ Coss = Cds+ qu
S N
§ 1500 5
iss
= \ h N
8 N
& —
o] 1000 \
S N
(&)
\\ Coss
500 NCTTTT
Crss
.~
\s—.-—-.‘
0
1 10 100 1000

Vpg Drain-to-Source Voltage (V)
Figure 1.5: Capacités parasites du MOSFET (IRFP640 données du constructeur).
Ciss : capacité d’entrée ; vue entre la grille et la source.
Coss - capacité de sortie ; vue entre le drain et la source.
C.ss : capacité Miller ; capacité entre grille et drain.

En polarisant le composant par des capacités externes, on peut mesurer ces capacités,
al'aide d'un pontde mesures d'impédances de précision [73]. Malheureusement, les tensions
grille-source sont limitées au-dessous du seuil, afin de ne pas rendre brusquement passant le
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Chapitre 1 : Modele du transistor MOSFET de puissance

composant polarisé sous quelques dizaines de volts. Or, toutes les commutations se passent
quand la tension grille-source est au-dessus de Vesm. L'utilisation de commutations traitées
numériquement permet de compléter le réseau précédent, en utilisant des relations comme

I'équation suivante [80] et [81] :

I

_ 9
Ciss - dVGS
dt Vps=cste (11)
Cuc. = Iy = _ Iy
"8 d(Vgs—Vps) d(Vps, (12)
dt Vgs=cste dt Vgs=cste ’

Les capacités du modele de la figure 1.4 sont alors obtenues avec les relations suivantes :
Cgs = Ciss — Crgs
Cep = Crss (1.3)

Cps = Cpss — Crgs

1.3 Comportement statique des transistors MOSFET

1.3.1 Tension de seuil Vgsth du transistor MOSFET

La tension de seuil d'un MOSFET est la tension grille-substrat nécessaire pour le faire
entrer en conduction. Cette tension est notée Fesm correspond a la limite de Vs en dessous de
laquelle aucune partie du canal ne se trouve dans un régime de forte inversion. Dans la zone de
canal se situant coté source, le substrat est reli¢ a la masse et le potentiel de surface vaut : 2@r.

D'ou l'expression de la tension de seuil [84] :

\/Zssiq N,(2®p) (1.4)

Vesth = Vg + 2®p C
ox

Ainsi la tension Vg, dépend de la tension de bandes plates :

Qss
Cox

Vip = + D (15)

Ou
Qgs Représente les charges fixes dans I’oxyde et a I’interface oxyde/silicium.
C,, La capacité de I’oxyde de grille par unité de surface.
@, Le potentiel de sortie métal/semi-conducteur

N, La concentration du dopage du substrat
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Le potentiel de Fermi

P =Hln <ﬂ> (1.6)

Avec kT I’énergie d’agitation thermique

1.3.2 Courant drain source ID du MOSFET de puissance.

Le courant de drain ID du MOSFET est dépendant de la tension de commande Vgs. La
relation entre le courant ID et la tension Vs (1.7) représente ce que nous appelons la fonction

de transfert, qui peut étre définie a I'aide d'une caractéristique statique (Figure 1.6) [81].

1D (A)
D
Vs = Cte
bs A—B: sous-seuil
Vos = Vs - Vs B—C: carré
C—D:linéaire
Linéarié
C X
B
A
% * + +
| 2 3 Veg (V
Vasm as (V)

Figure 1.6: Caractéristiques de transfert du MOSFET

(Zone C-D de la figure 1.6). En dessous de ce niveau, la modé¢lisation la plus simple est

quadratique :

ID = K(Vgs — Vgsen) (L.7)
Ou

K estune constante qui dépend de la géométrie du dispositif. A la frontiére entre la zone
active et la zone ohmique. Les données constructeur résument cette variation par une fonction

ID = gm(Vgs — Vgsen) (1.8)

avec gm non constant (dépendant de Vs).
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1D (A)

&——— Region lincare ! Region de

Ves = vm +2

151

Vos = Ves = Vosin

Vesq > Ves3

Ves3 > Ves2

0.5+

Ves2 > Ves)

Vesi > Vesin

0 I 2 300N 4 Vps (V)

s )
Vas<VaGsin

Figure 1.7: Courant Ip en fonction de la tension Vs du MOSFET.

Au-dela d’une certaine valeur de Vps, le canal va commencer a se pincer et le transistor va
passer d’un mode ohmique a un mode saturé ou le courant de drain est indépendant de la tension

drain source [85].

1.3.3 Les courants de fuite du MOSFET

1.3.3.1 Courant de fuite de Grille IGss

Ce courant est mesuré pour des conditions particulieres, soit Fgs=20V et Vps=0V.

Il s'agit du courant de fuite des capacité Cgs et Cegp, la capacité Cps €tant court-circuitée [86].

1.3.3.2 Courant de fuite de Drain Ipss

Le courant de fuite Ipss est la somme d’un courant de génération et d’un courant
de diffusion qui sont respectivement proportionnels a mi la concentration intrinséque des

porteurs [87]. Cette concentration augmente avec la température, [88] selon :

E
n; = AT3e 24T (1.9)

Ou A4 est une constante, par conséquent le courant Ipss va augmenter avec la température.

Quant a la fuite entre grille et source Igss, elle n’est pas impactée par la température [89].
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1.3.4 Résistance Drain — Source a I’état passant Rps,» du MOSFET

Lorsque la tension de grille Vgs dépasse la tension de seuil Vgsrn, le MOSFET est
passant entre le Drain et la Source. Plus Vs est grand plus le courant de Drain ID est grand,
le MOSFET peut étre considéré comme une résistance, Rpso» entre le drain et la source

(Figure 1.8) [90].

Rose = Vio/ID

RDSon_sat

\v’u.:l.» Vas
Figure 1.8: Rpson en fonction de la tension Vgs du MOSFET.

Rpson est définie comme étant le rapport de la tension de drain sur le courant de drain
lorsque Vps tend vers zéro [90]. Cette résistance est une des caractéristiques principales d’un
MOSFET de puissance, en effet le principal challenge dans le développement des MOSFETSs
de puissance est de diminuer cette résistance afin de limiter I’auto-échauffement du composant
ainsi que la chute de tension a 1’état passant. La valeur de la résistance a ’état passant dépend
de la tension de grille appliquée c'est-a-dire de 1’ouverture du canal elle est en général mesurée
pour des tensions de grille telles que le canal est entie¢rement ouvert ainsi on est a la valeur

saturée de la Rpson Figure 1.9 [90].

Epitaxie N-

Substrat N* R.us -

Figure 1.9: Composantes de la Rpso» dans un MOSFET.

Le MOSFET est un empilement de couches de différentes épaisseurs et différents
dopages, la Rpson est la somme des résistances des couches que le courant va traverser lors de
son parcours entre le drain et la source ; la résistance a 1'état passant Rpso» est définie

comme [92]
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RDSOansub+Rd+Ra+Rch+RN+ (110)
La contribution de la résistance du substrat Rsp est minime étant donné que cette zone est de

faible épaisseur et fortement dopée Ngup. On peut la définir comme une résistance d’épaisseur

esub €t de surface S [92] :

€sub
Royp =——= 1.11
sub qunN subS ( )

La résistance de la zone drift Ry est la résistance de la zone épitaxiée de faible dopage N°. La
tenue en tension du composant va déterminer la valeur de cette résistance Ry. Cette couche est

assimilée a un barreau de silicium de résistivité [92]

pr=(quaND) (1.12)

Ou ND représente le dopage (considéré constant dans la couche épitaxie). Dans ce cas la

résistance peut étre calculée par [92] :

l
Rd=Pr§ (1.13)
Ry =—1 (1.14)
7 qu.NpS ‘

Ou H représente 1’épaisseur de la couche épitaxie, S la surface d’une cellule élémentaire.

Cependant si I’on veut un calcul plus précis en prenant en compte la focalisation des courants
[87], dans le cas d’un MOSFET ou H<1/2 (en basse tension), 1’épaisseur de la couche épitaxie
est telle que les flux de courant de cellules adjacentes ne se recouvrent pas. Dans ce cas on peut

exprimer la résistance de drift comme [92]

1 (1+2H) 1.15
aupz ™ 117G (1.15)

v

Ry

Pour les MOSFETSs avec des épaisseurs d’épitaxies telles que H>1/2 (en haute tension), il faut

prendre en compte le recouvrement des lignes de courant dans 1I’expression de Rs[92]:

1 2H
Ry ———1In (1+—) (1.16)
qunNpZ d
l 2H -1
PP B YA a1
qu.NpZ d d+1

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

épitaxiée [92].
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1
Ry ———f(Hd]I 1.18
1% o f (L) (1.18)

La résistance d’accés Ra est la résistance de la couche épitaxie qui est en accumulation de
charges sous la grille quand Vgs>Vesm. Cette région correspond a la région intercellulaire de
hauteur H (profondeur de jonction) et de largeur d/2 ou le courant issu du drain va passer dans
le canal, il faut donc prendre en compte 1’existence de la couche accumulée et la résistivité de
la couche épitaxie N". Cette résistance est équivalente a la résistance d’un barreau de silicium
de résistance [92]

Ry = Z—HA (1.19)
qua.NpZd

ou A est un coefficient géométrique dépendant des dimensions géométriques, du dopage et de

la tension de grille Vgs [88]. La résistance du canal d’inversion Ry : représente une grande

partie de la résistance totale Rpson. Cette résistance est déterminée par la longueur et la largeur

développée du canal et peut étre définie comme [90], [92] :

W Ves+¥—2¢p

M UnZCox Vs — Vsen (1.20)
Ou
o _ Qss
Ves =Ves —Vrs _VGS+C__¢ms (L.21)
ox

w représente le potentiel de réduction de mobilité

La résistance de la source RN™ : est trés faible car la source est une zone fortement dopée de
faibles épaisseur et largeur. A toutes ces résistances il faudra bien évidemment rajouter les
résistances liées a la connectique qui sont les résistances des fils de connexion, des
métallisations face avant et face arriére de la puce [91], [92].

7%Rsub
7% Connectique

29% Rdrift
6% RN+

T —— 28%Hch

Figure 1.10: Constitution de Rpson en fonction des différentes résistances du MOSFET.
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R : Résistance de I'llot N*. Cette résistance représente une trés faible proportion de la résistance

globale de passage Rpson.

Rcr : Résistance du canal N elle représente une grande partie de la résistance globale Rpson pour

de faibles valeurs de tension Vgr(DSS).

R, : Lorsque la tension Vs est positive, il y a accumulation de charge a proximité de la Grille,

dans la région N~.
R; : Correspond a la région N- située entre les zones de diffusion P

R, : Située au-dessous des zones de diffusion P et jusqu'au substrat N* est la partie importante

de la résistance globale de passage Rpso» pour de fortes valeurs de la tension Var(DSS).

RS : Cette résistance de substrat peut étre ignorée pour de fortes valeurs de la tension Var(DSS).
Par contre pour des tensions Vpr(DSS)<50V, elle représente une partie importante de la

résistance Rpson.

1.4 Effet de la température sur les parameétres électriques du MOSFET

1.4.1 Tension de seuil Vgsm

La tension de seuil présente une forte dépendance a la température, on peut déterminer
la valeur de Vgsm a la température 7 en fonction d’une valeur connue Vegsa(Tg) donnée pour

une température Ty et d’un coefficient y proche de 2.10° K "' [92] :

Vestn(T) = Vesen(To) [1 — y(T — T)] (1.22)

1.4.2 Resistance Drain-source Rpson

La mobilité p, des électrons diminue avec la température [89]. Comme la résistance a
I’état passant est une somme de résistances inversement proportionnelles a cette mobilité p,
(équations (1.10) a (1.20)), et d’une résistance R¢x qui varie en fonction de 1/Vgsm comme le
montre 1’équation (1.20), au final la Rpso» va augmenter avec la température [92]:
AT
Rpson(T) = Rpsonzsec (1 + “—300) (1.23)

o=1.5 Pour les tension inferieurs <100V, et a=2.5 pour les tensions supérieurs a 600V.
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1.5 Modéle du MOSFET.

1.5.1 Circuit équivalent du MOSFET

Vu que le fonctionnement du MOSFET durant les commutations est basé sur la charge
et la décharge de ses capacités parasites, un modele précis doit prendre en compte ces capacités
de maniere rigoureuse. Quelle que soit la technologie utilisée dans la construction du MOSFET

le circuit équivalent présenté sur la Figure 1.11 avec un nombre minimum d'é¢léments (actifs et

passifs) peut représenter le MOSFET de puissance de fagon précise [82], [83], [92].

Drain

{i}

Ccp

Grille - C
DS
. EJ |

Source

Figure 1.11: Schéma électrique équivalent du MOSFET

La résistance d'acces Ra (dans laquelle la résistance de canal est comprise) dans le circuit
équivalent de la Figure 1.9 ne représente que 2% de la résistance Rpg,n, donc on peut la
négliger. En ajoutant les inductances des pattes et en utilisant des capacités équivalentes au lieu
des capacités partielles le schéma équivalent du circuit de la Figure 1.11 sera équivalent a celui

de la Figure 1.13, ou en peut représenter les états du MOSFET [92].

Drain
% Rob
Grille - @ J Cis
Iye=K(Vas-Van ) T
Source

Figure 1.12: Schéma ¢lectrique équivalent du MOSFET dans la zone active
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Ces états sont décomposés en multiples phases, chacune étant représentée par des schémas

¢lectriques équivalents. Quatre phases sont distinguées, a 'amorcage comme au blocage [90].

1.5.2 MOSFET en commutation.

Le MOSFET est utilisé en ¢électronique de puissance comme un interrupteur (mode de
commutation), ou il voit ses circuits de commande et de puissance découplés (état passant ou

bloqué).

1.5.2.1 Fermeture du MOSFET

Lorsque MOSFET est bloquer et avec un accroissement rapide de la tension Drain—
av .. s :
Source Vps (TDS > 1), provoque l'apparition d'un courant au travers de la capacité parasite

Grille —Drain Cgp [92]. Ce courant, di a I'impédance Zg, provoque une augmentation de la

tension Vs qui peut aller au-dela de la tension de seuil Vgsm ce qui rend le MOSFET

dVps . . .
‘t) 5 il faut donc avoir une commande de Grille

sature [91]. Pour augmenter la tenue en

présentant une impédance aussi faible que possible. Il est également possible, par une
polarisation négative de la Grille par rapport a la Source, d'augmenter la marge d'accroissement

de la tension Vs avant d'atteindre la tension de seuil Vgsm [92].

Lo

L e
VYV

Diodde i
. Tt »
Mpbc Ton M/ ideatise % —@ I

L A

Re I = L s Re Can
E— vy ANA— ]

i La x
T Vs Ut Vas| = Cus Lyos Cps T Vs
[ |

Mba

Figure 1.13: Phases de la commutation a la fermeture du MOSFET.
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Lors de la fermeture du MOSFET, les quatre phases sont décrites sur la Figure 1.13. Elles sont

associées aux formes d’ondes de la Figure 1.14 [92] :

1.

Durant la phase 1, les circuits de grille et de puissance sont indépendants, la tension
grille source croit jusqu'a la tension de seuil Vgsm. Nous pouvons voir que cette phase
sera fortement dépendante de la charge de la capacité d’entrée Ciss. 11 est donc important
de bien prendre en compte 1'évolution de sa valeur en fonction des deux tension Vs et
Vps [96].

Le MOSFET passe en régime linéaire, la diode étant toujours conductrice. Le schéma
équivalent du MOSFET est alors celui de la Figure 1.12. Le courant du Drain évolue
alors via la grille, dans la mesure ou la source de courant évolue suivant la relation
ID=gm(Vss-Vasm), sachant que gm est une fonction de Ves (gm=f(Vs)) C'est la phase
de commutation en courant. Durant cette phase, I'évolution des capacités en fonction de
Vs et Vps est toujours capitale a prendre en compte, mais la connaissance précise du
gain gm est également importante (fonction de Vs, Vs et de la température).

Dans I'étape suivante, on considére que la décroissance du courant apres le pic de
recouvrement est exponentielle. Le modele du MOSFET reste identique a celui dans
la phase précédente.

Quand la tension Vps atteint la tension Vpson=ID*Rg, les circuits de Grille et de Drain
sont & nouveau découplés, et la tension Vs évolue vers son niveau final (tension de

commande).

Ip=lentIrrm

Vbs=Vbson)

Vas=Vosm /-”i’;/
t

» o >
>4 Lt

Phase 1 Phase 2 “Phase 3 Phase 4

lLJ_ Ich T I}U(\]

7 \T
Vos<Vps(on)

Figure 1.14: Commutation a la fermeture.
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1.5.2.2 Ouverture du MOSFET

Lorsque le MOSFET est conducteur, un accroissement rapide de la tension Drain—Source

(dVDs

TR 1), provoque l'apparition d'un courant dans la capacité Drain—Source CpsFigure 1.15.

Ce courant engendre a son tour une tension aux bornes de la résistance R4 qui peut étre

suffisante pour rendre conducteur le transistor [92], [98].

Lo Lo

YV VTV

Moo Ten Moo i % jcw Ly

Lo Lp

Moa La Mbe L

JP’ In I
2l Ra Can L Ro
B= R e e Il E == — VNV AAA,

" %C(:s ) E?I“(“%Cns Tvm - UtT . V““TICGS ;CG” / TVDS

gR[)
R |

Figure 1.15: Phases de la commutation a I'ouverture du MOSFET.

Un mécanisme complexe et mal maitris¢é (second breakdown voltage) peut provoquer
la destruction du MOSFET. Selon un principe similaire a la phase de fermeture, I’ouverture
est également divisée en quatre phases. Ces phases sont reliées aux formes d’onde dela
Figure 1.16 [98]. Les circuits de commande et de puissance sont indépendants, la tension grille
source décroit jusqu'a un niveau impos¢ par le courant du MOSFET [92] :

Ich
gm

Vs = Vesen + (1.24)

Durant cette phase, il est capital de bien prendre en compte 1'évolution de la capacité

d'entrée Ciss en fonction des deux potentiels Vs et Vps [92].
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Figure 1.16: Commutation a l'ouverture.

Le MOSFET passe en régime linéaire, la diode étant toujours bloquée. C'est la phase de

commutation en tension.

1. A partir du moment ou la diode devient conductrice, on entre dans la phase de
commutation en courant. Les circuits de grille et de puissance sont sollicités ensemble.
Le mode¢le de diode n’est pas vraiment critique dans cette phase, puisque celle-ci est
conductrice.

2. Quand le courant ID du MOSFET s’annule (en fait devient inférieur au courant de fuite
du MOSFET), les circuits de grille et de Drain sont a nouveau découplés, et la tension

Vs évolue vers son niveau final.

1.5.3 Modéle du MOSFET basé sur les datasheets

Le modele basé sur les données constructeur « datasheets » pour implanter ce modele,
il sera décomposé en plusieurs phases. La phase de recombinaison des charges entraine un
courant de type exponentiel décroissant. Notons également que [92] a proposé une implantation
d'un modé¢le semblable pour des simulateurs électriques. Un macro-modele comportemental
n’est pas capable de prévoir correctement le comportement de la diode PIN de puissance durant
le recouvrement inverse. Les modeles basés sur la physique de la diode donnent de meilleurs
résultats, ils présentent cependant aussi des inconvénients. L'équation de base régissant le

processus de diffusion, connue sous le nom d'équation ambipolaire, est donnée par [92] :

2
p PP _ P t) 0P(x1)

1.25
dx?2 T at ( )
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Chapitre 1 : Modele du transistor MOSFET de puissance

P(x,?) représente la distribution instantanée des porteurs (trous ou électrons), D la constante de
diffusion ambipolaire et T la durée de vie des porteurs; les conditions aux limites de la zone

injectée s’expriment en fonction du courant par [92] :

aP
Fr f@® (1.26)
aP
o, g® (1.27)

Les fonctions f et g dépendent du courant de la diode. Pour résoudre 1'équation aux dérivées
partielles (1.25), on peut décomposer la densité des porteurs en série de Fourier, ce qui permet
de transformer le probléme en un systéme de n équations différentielles du premier ordre. Deux
cas de figure sont distingué suivant qu'une zone de charge est présente ou non, la tenue en
tension de la diode étant majoritairement définie par la largeur de cette [88]. La représentation
spectrale de la répartition des porteurs permet de transformer 1'équation de diffusion en un
systéme d'équations différentielles simples, mais avec un nombre infini d'équations d'ordre 1.
La résolution analogique de ces dernicres, avec un nombre fini d'équations, est la base des
modeles distribués [89], [90]. La résolution par analogie de circuits apporte une certaine
souplesse permettant d'incorporer le circuit environnant du dispositif, mais en méme temps elle
nécessite des circuits auxiliaires qui contrdlent les transitions entre les différentes phases de

fonctionnement du dispositif [92] .

* lnl
> 1,

=) |

x=0 =W

Figure 1.17: Courants aux limites de la zone centrale d’une diode PIN
1.5.4 Macro-modéle du MOSFET

Un macro-modgele est bas¢ sur les données constructeur. Pour implanter ce mode¢le, il

sera décomposé en plusieurs phases (Figure 1.18) [92] :

v Phase 1, la diode est considérée comme passive, et elle sera représentée comme un
court-circuit. Durant cette phase, le MOSFET est dans son état bloqué ( la tension Vgs

de commande n’a pas encore atteint le seuil Vgsm).
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Chapitre 1 : Modele du transistor MOSFET de puissance

v' Phase 2 commutation en courant ; durant cette phase la tension reste constante.
Le courant circule donc dans la maille composée de la diode d’une part et de la charge
d’autre part. Le courant atteint a la fin de cette phase la valeur —Irrm, cela explique la
représentation choisie pour la diode durant cette phase : une diode idéale pour maintenir
la tension nulle a ces bornes tant qu’elle est traversée par un courant, avec en parallele
une source de courant débitant un courant Irrm venant s’ajouter au courant de charge.
Cette source permet de modéliser le recouvrement de la diode.

v’ Phase 3 représente la commutation en tension. Durant cette phase la source de courant
évolue en exponentielle décroissante afin d’atteindre une valeur nulle, et 1I’évolution

de la tension est modélisée par la charge d’un condensateur (qui peut étre considérée

non linéaire).

| dV g /dt=0 9
Lsioge=Ic = ‘
. ‘}‘ Vs> Vs
MOSFET
AV, /dt=0 i
| il = Flom

>lentHm Diode idéalisée

N ol
L

dV joge/dt= Tp-leypl/ Cioge . [l #ett | C
Lioae=Tenrlp = m ¢ _l_ -diode
l

[lmL

Figure 1.18: Fonctionnement de la diode lors de fermeture du MOSFET

Lors de la phase d’ouverture du MOSFET, la diode est simplement représentée par une
capacité Caiode pour modéliser I’évolution de la tension a ses bornes. Pour ce qui concerne le
courant il est imposé par les ¢éléments extérieurs. Le modéle ne prend pas en compte la
surtension dynamique lors de la fermeture de la diode (ouverture du MOSFET) qui est délicate
a intégrer, et dont I’influence sera faible sur I’étude des déséquilibres (en courant et en tension)
entre des composants associés en série ou en parallele [84]. Ce modele sera utile pour estimer

I’influence relative de la diode durant certaines phases de la commutation. Cela notamment en
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comparant les formes d’ondes fournies par ce modele, a d’autres qui seront soit expérimentales
soit simulées grace a un autre type de modele, présenté dans le paragraphe suivant

(Figure 1.19) [92] .

| dViea/dt=0 ‘
ldmdu:ﬂ = /

Vis<Vasile/gm

MOSFET , N
dViioae/dt= TerIn/ Cogge

Lgioa=len-Ip = Coode

C

Ip>leytlim Diode idéalis¢e

dV oo/ dt= Tpleyl/ Coge
i I PR N =

Vdmdn

l:hmk

I
I
i

l('\, ------- e e

Figure 1.19: Fonctionnement de la diode lors de 1’ouverture du MOSFET.

1.6 Conclusion.

La recherche bibliographique sur le MOSFET de puissance montre qu'une modélisation
précise de son comportement est possible avec un modéle constitué¢ d'un ceeur issu d'une étude
statique (la source de courant qui décrit le fonctionnement du MOSFET) et des éléments
parasites. La précision du modele dépend principalement de la précision de la caractérisation
des parametres et en particulier de la détermination des capacités non-linéaires. De grandes
variations de la capacité d'entrée et la capacité Miller au voisinage de la tension de seuil et de
la tension conductrice sont a prendre en compte pour une simulation fine. Nous avons consacré
ce chapitre aux principales généralités sur les MOSFET de puissance. Utiliser comme
interrupteurs de puissance sont congus avec des matériaux semi- conducteurs qui possedent
certaines caractéristiques propres a eux. Le changement d’état résulte simplement du
changement de polarisation apres un transitoire de recouvrement, qui a la mise en conduction,
se manifeste par une onde de surtension au blocage, et par une onde du courant inverse
véhiculant la charge recouvrée. Il en résulte une trés grande rapidité de commutation due a

I’absence de charges stockées.
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2 CHAPITRE 2 : CONTROLE ET
MODELISATION DES PERTES DE
PUISSANCE DES MOSFETS
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Chapitre 2 : Controle et modélisation des pertes de puissance des MOSFETS

2.1 Introduction

Le dimensionnement des convertisseurs statiques repose sur plusieurs criteéres, dont les
pertes de puissance des semi-conducteurs est la plus importante constituent un point important
car elles touchent tous les critéres de performance (masse, fiabilité, colt et autres) [5]. Le poids
et le volume d’un convertisseur sont majoritairement donnés par les éléments passifs, tels que
les filtres et dissipateurs thermiques ; toutefois le dimensionnement de ces derniers éléments
est déterminé par le point de fonctionnement des semi-conducteurs [6]. Au cours des dernicres
décennies, I’importance de I’information concernant les pertes a conduit les fabricants d’IGBTs
a fournir des notices de plus en plus détaillées, ce qui n’est pas le cas des composants plus
rapides, comme les MOSFETs, pour lesquels ces informations sont bien souvent plus
parcellaires. Cela peut étre di au fait que les pertes dépendent de I’environnement tel que les
drivers, le cablage, la diode de I’autre composant de la cellule de commutation ou au fait que
les mesures de pertes sont plus difficiles a réaliser. Toujours est-il que le concepteur a besoin
de ces informations et qu’il faut donc arriver a les quantifier. La premicre maniére de quantifier
ces pertes est d’extrapoler les informations des notices des fabricants [8]-[10], [27]. Cela est
parfois fait de manicre trés simple a partir d’hypothéses fortes sur les formes d’ondes de
commutation (transitions linéaires de tension et courant) et des valeurs de temps de montée et

de descente parfois données dans les notices des constructeurs.

Une analyse un peu plus fine peut étre faite par analyse des phases de fonctionnement
d’une commutation, la mise en équation de cette séquence aboutissant a une modélisation
analytique plus ou moins complexe utilisant des paramétres des notices constructeurs. Dans
une version plus élaborée, un modele du composant, peut étre simulé pour représenter les
interactions entre les différents parametres. Une autre alternative est de réaliser des mesures de
pertes en commutation avec le composant [19], [33], [34]. Ces différentes méthodes requierent
des investissements fortement croissants mais devraient donner des résultats de plus en plus
précis. Il est a noter que le recours a la simulation permet d’observer des grandeurs
inobservables en pratique. Par ailleurs, en Electronique de Puissance, un semi-conducteur ne
commute jamais seul, le courant d’un semi-conducteur est ‘détourné’ vers un autre, la tension
‘basculée’ d’un interrupteur a 1’autre. Vouloir mesurer les pertes d’un semi-conducteur seul,
hors de toute influence du circuit extérieur, n’a donc aucun sens. Ceci est d'autant plus vrai que
les énergies a mesurer sont faibles [31]. En d'autres termes, les pertes par commutation dans un

transistor dépendent de 1’ensemble des constituants de la cellule de commutation.
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2.2 Modéle des pertes d’une cellule de commutation

La cellule de commutation MOSFET diode est le noyau de 1’électronique de puissance,

de nombreux travaux ont été faites sur ce sujet [13], [19], [28]-[30]. Plusieurs modé¢les sont

proposés pour chaque probléme physique. Nous pouvons distinguer les domaines physiques

suivants [17], [30]. [80], [86], [89] :

v

v
v
v

<

Pertes Electromagnétique pour la compatibilité CEM.

Thermique et hydraulique pour le dimensionnement du refroidissement
Thermométrique pour les études de la dilatation, de I’origine des défaillances.
Thermoélectrique pour les études des paramétres physiques des semi-conducteurs et le
calcul des pertes

Electromécanique pour dimensionner le bus barre en cas de court-circuit
Electrostatique et électrodynamique pour les études de décharges partielles et claquage

¢lectrique.

Ioein (| ) Drain

®

Con

Grille

ANNN—Ee ‘ @
P R 1
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Figure 2.1: Cellule de commutation d’un convertisseur paralléle

Cgs : capacité grain source.

Cps : capacité de la transition de la jonction.

Cop : capacité grille drain, aussi appelée capacité¢ Miller

Cp : capacité de la diode.

L, :T’inductance parasite.

R¢ : résistance de Grille.
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En ce qui concerne I’étude des pertes, le modele de la cellule de commutation est présenté dans

la figure 2.1. Les formes d’ondes simplifiées sont illustrées dans la Figure.2.2.

[
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Figure 2.2: Forme d’ondes simplifiées dans le MOSFET et la diode PIN

Nous allons analyser les pertes de puissance pendant les principaux intervalles suivants :

v la conduction du MOSFET (Régime de fonctionnement permanent),
v le blocage du MOSFET (Régime de fonctionnement permanent),

v’ la fermeture du MOSFET (Régime de fonctionnement transitoire),
v

I’ouverture du MOSFET (Régime de fonctionnement transitoire),

2.2.1 Pertes durant la saturation d’une cellule de commutation

La fermeture d’un MOSFET commence par I’application d’une tension positive E sur le
circuit de commande (grille). La tension Vs évolue et atteint une valeur de seuil Vgsa apres un
temps Ton. Pendant cet intervalle, aucune perte ne se produit dans le circuit de puissance réalisé
par la diode et le MOSFET. En régime de conduction permanent, les pertes dans le MOSFET

sont caractérisées par une résistance Rpson [28]:

Piona = RDSonIIZ)S (2 1)

32



Chapitre 2 : Controle et modélisation des pertes de puissance des MOSFETS

2.2.2 Pertes durant le temps de montée en courant d’une cellule de commutation

A partir de d’instant ou Fgs est égale a la tension de seuil Vgsm, le canal est créé, le
courant ID augmente proportionnellement a la diminution du courant dans la diode. A la fin de
cette phase, le courant ID atteint la valeur du courant du circuit externe tandis que celui de la

diode s’annule.

2.2.3 Pertes durant le temps recouvrement d’une cellule de commutation

Pour les diodes PIN, a cause du phénomene de recouvrement, la diode continue a se
décharger vers le MOS. Par conséquent, le courant du MOS continue a augmenter et le courant
dans la diode est inversé. Ces courants aboutissent a leur maximum aprés un temps trm. Les

pertes dissipées pendant ces temps ton et Trm sont calculées par [97] :

Vpc(Ips + 1)
Pront = %(ton + tRM)F (2 2)

Le recouvrement allonge involontairement le temps de fermeture des MOS a I’intervalle ou le
courant est proche sa valeur de commutation maximale. Par conséquent, les pertes par ce

phénomene peuvent €tre trés critiques.

2.2.4 Pertes durant le temps descente d’une cellule de commutation

Cette phase, appelée aussi le plateau Miller, est souvent assimilée a des charges et
décharges des capacités Cq de la diode et Coss du MOSFET. La tension du MOSFET s’annule
et la diode est polarisée en inverse. A la fin de cette phase, le régime permanent est établi avec
la conduction de la diode et le blocage du MOSFET. Les pertes Miller sont déterminées
par [97]:

Pyitier on = POpitter onF (2.3)

Les pertes en fermeture sont par conséquent [97]:

Pon = Pmontee T Puitter_on (2.4)
Les pertes pendant 1’ouverture de la diode (fermeture du MOS) sont déterminées en fonction

de des charges stockées dans celle-ci [97]:

PD_off = FEQ,, (2.5)
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2.2.5 Pertes a Pouverture du MOSFET

Les pertes en régime de blocage sont négligeables. Pendant cet intervalle, la diode est
en conduction. Elle est modélisée par une résistance Rp et une force contre électromotrice V5.

Les pertes sont donc calculées par :

PD_cond = VOISRDI.% (2 6)
Le processus d’ouverture est inverse par rapport a la fermeture sauf qu’il n’existe pas le

phénomeéne de recouvrement.

v Temps de délai d’ouverture Zy : I’ouverture commence par 1’application d’une tension
de commande négative Veom sur le circuit de grille. La tension de la grille Vs reste
supérieure a V.

v Temps de montée en tension tuiner off : ’est le plateau Miller a I’ouverture. La diode
est toujours bloquée. A la fin de cette phase, la tension de la diode est ramenée a

z€ro [22]. Les pertes causées dans les MOSFET sont déterminées par [97]:

Pyitier off = POumitter offF (2.7)
v" Temps de descendre en courant Tof : a partir du moment ou Vgs est inférieure a Vi,
le courant du MOS commence a diminuer. Le courant du circuit externe est compensé

par I’augmentation du courant dans la diode. Les pertes sont donc [97]:

1
Paescent = EVDCIDToffF (2.8)
Et les pertes pendant I’ouverture sont [97]:

Poff = Pgescent + PMiller_off 2.9

Les pertes pendant les deux plateaux Miller peuvent étre calculées approximativement par[26]

1
Pyiner = Puitter_on + PMiller,,ff = E(Coss + Cd)V%CF (2.10)

Les pertes par commutation dans le MOS sont [97]:

Pcom=P0n+Poff (2.11)
Pcom = Pmontee + Pdescent PMiller,m (2 12)
VpcUps +15) 1 1
Poom = % (ton + trm)F + 5 VpclpToffF + 5 (Coss + Ca))VhcF 2. 13)
+ POMiller_offF
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Les pertes en commutation dans les diodes [97] :

Pp off = VpcQirF (2. 14)
Ainsi, les pertes dans une cellule MOS diode sont déterminées par [97]:
Vpe(Ips + 1)
Puyosrer = RpsonI D5 + %SS (ton + trm)F 2.15)
.15

1 1
+EVDCIDToffF + 2 (Coss + Cd)V%CF

Dans ces formules, les valeurs liées au phénomene de recouvrement de la diode comme Irwm,
O et tgy dépendent de la valeur absolue de la pente du courant passant la diode lors de

I’annulation de celui-ci. Considérons que la montée du courant dans le MOSFET est linéaire.

2.3 Régime de commutation

Nous pouvons considérer le fait que n'importe quel transistor peut étre utilisé, pourvu qu'il
soit capable d'assurer la fonction d'interrupteur commandé. Pratiquement, il existe plusieurs
sortes de transistors qui ont chacun un domaine bien précis d'application. Pour assurer la
fonction de commutation, le choix d'un transistor [11] est conditionné par les principaux critéres

¢lectriques suivants :

v' Commande en tension, pour éviter 1’utilisation des drivers générateurs des
retards et des pertes de puissance supplémentaires.

v’ Faible chute de tension a I'état passant.

v" Forte tenue en tension a I'état bloqué.

v" Rapidité de la commutation.
Ces quelques conditions permettent de choisir plus efficacement une technologie de transistor,
laquelle sera en mesure de satisfaire le plus de critéres possibles. Rappelons les caractéristiques
essentielles des transistors « classiques ». Le transistor MOSFET peut étre considéré comme
une résistance dont la valeur est commandée en tension : il peut présenter a la fois une forte
résistance a 1'état bloqué et une faible résistance a I'état passant, soit de faibles pertes en
conduction et un temps de réponse faible. C'est pourquoi le transistor MOSFET reste tres

souvent employé dans la conversion de puissance basse tension (inferieur a 1200V) [92].
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IM A
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Figure 2.3: Gammes de puissance d’utilisation des composants en fonction de la fréquence
2.3.1 Gestion de la commutation du MOSFET

Les pertes en conduction dans les MOSFETSs ne peuvent étre réduites que par un choix
minutieux de la technologie de MOSFET, notamment grace au parametre Rpson qui définit la
tension résiduelle lorsque le MOSFET est saturé. Principalement, passer de 1'état de blocage a
I’état de saturation rend compte d'un transitoire de tension et de courant caractérisé par la
vitesse de commutation : dv/dt (di/dt). Ces valeurs sont intrinséques a chaque MOSFET][15];
les temps de commutation sont alors fournis en fonction notamment de la résistance de grille et
des tension / courant commutés. Toute commutation entraine une réponse du circuit connecté
au MOSFET; la plus problématique étant la réponse inductive [16], qui engendre une
surtension lors du blocage de MOSFET (il existe également une queue de courant ou trainée

de courant qui retarde 1'extinction compléte du courant ID [12]).
Typiquement, nous avons :

v" Une commutation rapide implique un important di/dt. Le temps de commutation est
ainsi diminué mais la surtension au blocage est augmentge.
v" Une commutation lente implique un faible di/dt. Le temps de commutation est ainsi

augmenté mais la surtension au blocage est diminuée.

Il existe donc un compromis vitesse de commutation - réponse de I'environnement a ajuster.
Cet ajustement s'effectue grace a un dispositif d'aide a la commutation, appelé communément
« circuit d'aide a la commutation » (CALC), suivant l'application considérée. La Figure 2.4

présente les deux structures de CALC qu’on a utilisées dans I'amorgage, le but est donc de
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limiter la montée du courant di/dt, de maniére a ralentir la commutation. L'inductance L1, de
faible valeur (quelques un a quelques dizaines de un) s'oppose aux variations rapides du courant
lors de I'amorgage. L'énergie qu'elle a emmagasinée est dissipée dans la résistance R1 a travers
la diode D1 lors du blocage (sans la présence de la résistance R1, I'inductance L1 est assimilable
a une inductance parasite). Le cas de blocage est le dual de cas de I'amorgage et un condensateur
C2 placé en parallele du MOSFET permet la gestion du dVpg/dt. Deux approches existent. La
premiére approche consiste a gérer la commutation grace a un circuit auxiliaire dit « circuit
snubber ». Un tel circuit [15] [18] [19] a le role de maitriser le transitoire en réduisant
notamment les émissions €lectromagnétiques, les surtensions aux bornes des MOSFETS et les
dépassements en courant. Une structure plus avancée, proposée par [21], permet notamment de
récupérer 1'énergie emmagasinée par les capacités « snubbers» lors des commutations. La

seconde approche consiste a gérer la commutation par la commande de MOSFET [22].
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Figure 2 4: MOSFET assiste a la saturation et au blocage

Cette solution est théoriquement équivalente au circuit snubber et épargne 1’utilisation de
composants hautes puissances (puisque tout est ramené co6t¢ commande, donc a basse tension).
Tout comme l'approche snubber, il existe un bon nombre d'exemples de configuration d'une

telle commande
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2.3.2 Gestion de la commutation par la commande

Selon [22], les facteurs a prendre en compte dans la conception d'un circuit de commande

rapprochée sont :

e Les effets de recouvrement de la diode sur les pertes.

e Les effets de recouvrement de la diode sur les transitoires de tension.
e Le bruit généré par le recouvrement de la diode.

¢ Inductances de cablage et transitoires de tension.

e Protection contre les courts-circuits.

e Surtension de blocage.

2.3.3 Modélisation des convertisseurs de puissance

Le schéma de convertisseur ¢lévateur DC-DC est donné par la figure 2.5.

l D
1 2 .

U(t) g /o
|

=
0
Figure 2.5: Convertisseur DC-DC Boost

2.3.3.1 Modélisation par espace d'état moyen

La méthode des générateurs moyens, consiste a remplacer les interrupteurs de puissance
par des générateurs de tension (courant) de valeur égale a la valeur moyenne de la tension
(courant) sur une période de découpage [95]. Cette méthode appliquée aux convertisseurs a été
principalement développée par Cuk et Middlebrook. Pour exposer le principe, 1'exemple du
convertisseur Boost décrit par la Figure 2.5 est considéré. Les variables d'états d'un
convertisseur sont associées aux ¢léments stockant de I'énergie, a savoir les inductances sous
forme magnétique et les condensateurs sous forme capacitive. Ainsi, dans le cas du Boost, les
variables d'états sont le courant circulant au travers de l'inductance L, noté x;, et la tension aux

bornes de la capacité C, noté x,. Les équations dynamiques sont écrites pour les différents états
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de l'interrupteur S et de la diode D qui dans le cas d'un fonctionnement CCM sont au nombre

de deux tels que :

Mode 1 : U@®=1 L’interrupteur est fermé, on obtient alors les relations suivantes faisant

intervenir les déférentes grandeurs d’état :

di,

Vpe = L— 2.16
po=L— 2. 16)
v, Yy (2. 17)
dt ' R,

On peut réécrire ce systeme d’équations sous la forme d’une équation d’état :

( 0 0 Voc
) R.C 0

(2. 18)
x = Alx + Bl
\
Mode 2 : U(t) = 0 L’interrupteur est ouvert, on a alors les relations suivantes :
dij
Vpc=L—— 2.19
DC i + v ( )
= c 425 2.20
On obtient 1’équation d’état suivante :
Y Vpc
x=<1 B 1)x+<T)=A2x+BZ (2.21)
( R;C 0

Sur une période de temps T, le systéme est dans 1'état 1 pendant une durée aT et dans 1'état 2

pendant une durée (1-a)T. Le comportement dynamique moyen du systéme sur une période T

est:
1 (T
<x>:TLth (2.22)
1 raT 1 (T
:Tfo xbldt+TLij52dt (2.23)
=a<xp>+(1—-a) < xp > (2.24)

ainsi il est possible d'écrire I'équation dynamique moyenne du Buck sous la forme
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<x>+A<x>+Bu (2.25)

avec A =aAl + (I-a)A2 et B=aBl1 + (I-a)B2. 1l en découle

o
0 -— Vo
A=11_q« 1 B=11 (2. 26)

a partir de cette modélisation, il est facile d'appliquer tout 'arsenal d'outils connus sur les

systémes linéaires.

2.4 Modes commande

Les interrupteurs des convertisseurs de puissance sont controlés par un signal, U(?),
modulé par largeur d'impulsion a nommé rapport cyclique. Il s'agit du rapport entre le temps
de fermeture de l'interrupteur sur la période de découpage T. Si 1'on considére le cas du Boost
en fonctionnement CCM, la fermeture de l'interrupteur (U = I) implique que la dynamique
du convertisseur est celle du mode 1 et I'ouverture de l'interrupteur implique la dynamique du
mode 2. L'objectif de la régulation des convertisseurs de puissance est de trouver le rapport
cyclique permettant de maintenir en sortie une valeur de tension stable. Pour cela, plusieurs

techniques sont utilisées.

2.4.1 Mode tension

Cette technique est utilisée pour les premiers régulateurs a découpage. Le principe de
base du Mode tension est illustré par la Figure 2.6. Le contrdéle Mode tension représente la
méthode la plus élémentaire, dans laquelle la tension de sortie est renvoyée par une boucle de
rétroaction. La tension différentielle, qui est obtenue pour comparer la tension de sortie avec la
tension de référence par un amplificateur comparateur, est comparée a un signal en dent de scie
pour générer un signal PWM de commande. Ainsi, le rapport cyclique du signal PWM
permettant de controler la tension de sortie vers sa tension de référence est déterminé. Les
avantages de cette méthode sont sa relative simplicité¢ fondée sur 1'utilisation d'une boucle de
rétroaction composée uniquement de la tension de sortie ainsi qu'une tolérance relativement

¢levée aux bruits. La rétroaction est souvent associée a un correcteur PID [96].
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Vbe _
Convertisseur 0.
L de puissance
ma——— | P
u '
Correcteur PID ;9

Figure 2.6: Schéma d'une régulation Mode Tension
2.4.2 Mode courant

La commande Mode courant est une technique de régulation pour corriger les faiblesses
de la méthode de contréle en mode tension. Le principe de base du Mode courant est illustré
par la Figure 2.7. Comme le mode courant a deux boucles de rétroaction : une boucle de tension
et une boucle de courant, le controle exercé est plus complexe. Cependant, le mode courant a
l'avantage d'une conception du circuit de compensation de phase simplifiée. Parmi les autres
avantages, la boucle de rétroaction est trés stable et permet une réponse transitoire de charge
plus rapide que celle du mode tension. Un inconvénient est la faible tolérance au bruit due a

la sensibilité élevée de la mesure du courant [96].

Vb '
Convertisseur ;
| J_L, de puissance
yit
u 4
Correcteur PID Uy

Figure 2.7: Schéma d'une régulation Mode Courant

2.5 Commande Par hystérésis

La méthode de controle par hystérésis a été développée pour répondre aux exigences
des variations de charge tres rapide. La méthode surveille directement la tension de sortie au
moyen d'un comparateur sans passer par un correcteur. Lorsqu'il détecte que la tension de sortie
a dépassée ou est chutée en dessous d'un seuil déni, le comparateur active et désactive

directement l'interrupteur. Deux méthodes de commande sont disponibles : détection d'une
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tension inférieure au seuil avec un temps de marche et détection au-dessus du seuil avec un
temps d'arrét [96]. Cette méthode a les avantages d'une réponse transitoire extrémement rapide
grace au controle direct exercé par un comparateur et a I'¢limination de la nécessité d'une

compensation de phase. La méthode implique des fréquences de commutations variables [97].

2.6 Commande proposée (Dichotomie)

La recherche est trés active concernant la régulation des systémes hybrides, et plus précisément
des systémes affines commutés dont les convertisseurs de puissance font partie. L'étude de la
stabilité¢ des convertisseurs est complexe par leur nature non linéaire et les outils classiques ne
sont pas suffisants pour garantir des résultats satisfaisants [98]. Des méthodes mathématiques
plus robustes existent dans la littérature. Dans la suite on présente une méthode appliquée aux
convertisseurs permettant d'obtenir une convergence trés rapide. Cette méthode est déduite de

la méthode de résolution des équations non linéaire connue par la méthode de dichotomie.

Soit la fonction réelle f'définie sur un intervalle [a, b], avec a < b, et continue sur cet
intervalle (Figure 2.8) [97]. On suppose que f admet une unique racine sur I =]a, b|, c’est-"a-

dire qu’il existe un unique a €1 tel que f(a) = 0.

y = f(x)

Racine de f

L 2
a b
/

Figure 2.8: Résolution d’une équation f(x)=0

On considére un intervalle [a, b] et une fonction f continue sur I’intervalle [a, b] dans Z. On
suppose que f{a).f(b) < 0 et que 1I’équation f(x) = 0 admet une unique solution o sur ’intervalle

la, BI.

La méthode de dichotomie consiste a construire une suite (xn) qui converge vers o de la maniére

suivante :

Initialisation : on prend pour xo le milieu de [a, b].
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b+ a
Xo = g (2.27)
2
v’ Si fla).f(xe) <0, alors a Ela, xg[. On pose a; = a, b1 = x.
v Si fla).f(x0) = 0, alors a = xy.
v Si fla).f(x0) > 0, alors a €]xg, b[. On pose a1 = xo, b1 = b.
On prend alors pour x1 le milieu de [a1, b1].
b;+ a
xq = &1+ @) (2.28)
2
On construit ainsi une suite :
b+ a) (by + aq) (bp_1 + ay_1)
Xo = X1 =5 X1 = = 5 = (2.29)
Telle que
b — a
PPN il 2.30)

Etant donné une précision &, cette méthode permet d’approcher a en un nombre prévisible

d’itérations (n). Les principes de construction suivants consistent a transformer 1’équation

f(x)=0 (2.31)

En une équation équivalente. On peut poser par exemple

gx) =fx)—- B (2.32)
Géométriquement, on a remplacé la recherche de I’intersection du graphe de la fonction f'avec
I’axe Ox, par la recherche de I’intersection de la droite d’équation y = f avec la courbe

d’équation y = g(x) (Figure 2.9)

/

F' ® F'
a Q b

Point fixe de ¢

Figure 2.9: Transformation de la résolution d’une équation f{x)=Cte
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Le choix d’une méthode est conditionné par les réponses aux questions suivantes :

1) La suite (xn) converge-t-elle ?
2) Si la suite converge, sa limite est-elle a ?
3) Sion veut la solution a € prés, comment arréter les itérations dés que cette condition est
remplie ?
Comme dans tout calcul, on désire obtenir rapidement le résultat approché, il faudra donc

estimer la maniéere dont évolue I’erreur e = x,, — @ au cours des itérations.

Les deux premieres questions sont purement mathématiques. La derni¢re est numérique, car on

ne peut effectuer qu’un nombre fini d’itérations pour le calcul.

La continuité des fonctions considérées permet de répondre a la question 2 : si la suite converge,
elle converge vers une racine de 1’"équation ; si, de plus, x» €1, pour tout n, alors par unicité de

la racine dans 7, la suite converge vers a.

2.7 Conclusion

L’¢étude bibliographique sur le MOSFET de puissance montre qu'une modélisation
précise du comportement de celui-ci est bien possible avec un modele constitué d'un cceur issu
d'une ¢étude statique (la source de courant qui décrit le fonctionnement du MOSFET) et des
¢léments parasites. La précision du modele dépend principalement de la précision de la
caractérisation des parametres et en particulier de la détermination des capacités non-linéaires.
De grandes variations de la capacité d'entrée et la capacité Miller au voisinage de la tension de
seuil et de la tension conductrice sont a prendre en compte pour une simulation fine. Dans ce
chapitre nous montrera notamment que les ¢éléments parasites du cablage peuvent avoir une
influence importante sur les vitesses de commutation des divers semiconducteurs, et de ce fait
sur les équilibres des contraintes tant en courant qu'en tension dans le cadre d'association de
composants en série ou en parallele. Les aspects inductifs seront particulierement importants
pour la mise en parallele. Pour ce qui concerne la mise en série, les capacités (de mode commun)
auront un impact prépondérant. Nous avons présenté, dans un premier temps, les modélisations
précises des semi-conducteurs (MOSFET). Les méthodes de commande et régulation ont été
présentées et en particulier la méthode de dichotomie qui sera implémenté dans une carte a

microcontroleur.
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3 CHAPITRE 3 : MODELISATION DU
CONVERTISSEUR ELEVATEUR DC-DC
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3.1 Introduction

Le convertisseur ¢lévateur une cellule de commutation, la représentation énergétique de
ce convertisseur permet d’affirmer, en tenant compte de ’hypothése, que les pertes dans les
capacités d’entrée et de sortie sont faibles et par conséquent négligées [104]. Les pertes dans la
cellule de commutation dépendent des composants utilisés et du mode de fonctionnement du

convertisseur. Dans ce chapitre la cellule de commutation élévatrice sera étudiée et modélisée.

3.2 Les convertisseurs de puissance DC-DC

Les convertisseurs de puissance continu-continu (DC-DC) sont des systemes ¢€lectriques
utilisés pour adapter 1'énergie d'une source a une charge. La manie¢re dont I'énergie est
transformée dépend de la structure du convertisseur nommée topologie. De nombreuses
topologies de convertisseurs existent et la recherche est toujours active dans ce domaine pour
trouver des structures avec de meilleures performances [105]. Le choix de la topologie est un
point important du développement car chaque topologie posséde ses plages de fonctionnements

propres, ses avantages et ses inconvénients.

3.2.1 Topologies de convertisseurs DC-DC

Le fonctionnement d'un convertisseur est directement li¢ a sa topologie : il s'agit du
schéma ¢lectrique représentant de celui-ci. Parmi les topologies les plus connues, il existe le
Buck, le Boost, le Buck-Boost, le Flyback, le Cuk ou encore le SEPIC [106]. Ces
convertisseurs possédent chacun un domaine d’application propriétaire. Ce sont des systémes
composés d'éléments passifs linéaires comme des résistances, des capacités ou des inductances,
d'¢léments passifs non linéaires comme les diodes et d'éléments actifs non linéaires comme les
transistors (interrupteurs). L'état des interrupteurs constitue le seul élément de contrdle des
convertisseurs de puissance mais pas le seul influant sur leur dynamique. Les diodes sont, au
méme titre que les transistors des interrupteurs a la différence qu'elles ne sont pas commandées.
Ainsi, la dynamique de fonctionnement des convertisseurs est liée a I'état des transistors
mais aussi a 1'état des diodes. Généralement, le transistor et la diode fonctionnent en
complémentaire [107]. Lorsque le transistor est passant, la diode est bloquée et lorsque le
transistor est bloqué la diode est passante. Ce mode de fonctionnement est dit « Mode de
Conduction Continue » ou en anglais CCM (Continuous Conduction Mode). Lorsque la diode
se bloque pendant que le transistor est lui-méme bloqué, le mode de fonctionnement du

convertisseur est dit « Mode de Conduction Discontinue » ou en anglais DCM (Discontinuous
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Conduction Mode). Les topologies des principaux convertisseurs sont décrites par les

Figure 3.1, Figure 3.2 et Figure 3.3. Ces structures de convertisseurs sont communément

appelées « convertisseur statique ».

+

Vv

Figure 3.2: Convertisseur DC-DC Boost
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Figure 3.3: Convertisseur DC-DC Buck-Boost

3.2.2 Principe de fonctionnement d'un convertisseur DC-DC

Les convertisseurs cités précédemment fonctionnent sur le méme principe. Ces
dispositifs sont alimentés par une source de tension Vpc et délivrent une tension Vs en sortie.
Pour adapter 1'énergie entre 'entrée et la sortie, les convertisseurs fonctionnent sur un régime
périodique de période T, dite période de découpage. La premicre phase, ¢ € [0, aT],

I'interrupteur K1 est fermé et de 1'énergie est stockée sous forme magnétique dans

I’inductance L. Lors de la seconde phase, ¢ € [a, T], l'interrupteur K1 est ouvert et K2 est fermé,
I’énergie magnétique stockée lors de la premiére phase est transmise a la sortie. Dans un cas
idéal, la quantit¢ de 1'énergie stockée est ¢gale a 1'énergie transmise. Ainsi, le rapport
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cyclique a permet de controler la quantité d'énergie en sortie du convertisseur. Généralement,
les convertisseurs de puissance sont controlés par 1'injection d'un signal PWM sur l'interrupteur
K1 qui permet de régler la tension de sortie sy en fonction de la tension d'entrée Vpc et de la

charge Rw en sortie en adaptant le rapport cyclique a. Chaque convertisseur posseéde des formes

d'ondes qui lui sont propres.
3.3 Convertisseur DC-DC élévateur

3.3.1 Principe

Le principe d’un tel convertisseur est d’assurer le transfert d’énergie entre une source

de courant continu, et une charge de tension continue Figure 3.4.

L

A convertisseur
Ve 8le Vs

DC/DC

Figure 3.4: Convertisseur Boost

Par un tel convertisseur, on cherche a fixer la tension moyenne <Vs> en sortie du convertisseur,

qui réponde aux critéres suivants :
v <Vs>>Ve
v’ <Vs> soit réglable
3.3.2 Structure

La structure de convertisseur DC-DC élévateur « Boost » est constituée d’une cellule

de commutation, Figure. 3.5.

Vi < K1

Ak

Y IK2

A Al
Ic@ Voc Ve \K2

Figure 3.5: Structure de convertisseur DC-DC ¢élévateur
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¥y

K, on K, off K, on K, UIT:
K, off K, on K; off K, on

Figure 3.6: Grandeurs électriques caractéristiques du Boost

Suivant I’états des interrupteurs K1 et K2, deux états sont possibles, Figure 3.6 :

K1 fermé « On » et K2 ouvert « Off ». Les conditions de fonctionnement sont les suivantes :
VDC =Vs
3.1

Is =1Ie

K1 ouvert « Off » et K2 fermé « On ». Les conditions de fonctionnement sont les suivantes :

VDC =0
{ 6.2
Is=0

3.3.3 Caractéristiques des interrupteurs

Nous considérons des sources de courant et de tension qui sont respectivement

unidirectionnelles en tension et en courant. En regard de la représentation Figure 3.5, on peut

écrire :
VK2 —-VK1=Vs
(3.3)
IK1+IK2 =Ie
Suivant les états respectifs des deux interrupteurs, on peut donc écrire :
K1 ferme et K2 ouvert :
VK2 =Vs
(3.4
IK1 = Ie
Klouvert K2 ferme :
VK1 =—-Vs
(3.5)
IK2 = Ie
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Deux segments suffisent pour caractériser les interrupteurs K1 et K2. La Figure 3.7 et
la Figure 3.8 nous donnent également les mécanismes de commutation des interrupteurs :

v’ La fermeture de K2 : le sens de parcours des trajectoires suivies dans les plans (Vi Ixi) est
déni par les fleches notées Am. Lorsque K2 est ouvert, celui—ci supporte la tension Vs, alors
que K1, a I’état ferme, conduit le courant Ie. La fermeture de K2 ne sera effective que lorsque
I’interrupteur K1 supportera une tension —Vs. Il est impossible, dans le plan (Vki, Iki), d’obtenir
une trajectoire qui traverse le quadrant Vkilki < 0. Le blocage de K1 ne peut donc se faire
qu’en longeant les axes de la caractéristique statique de K1. Ceci définit une commutation
spontanée : annulation du courant dans K1, puis application d’une tension inverse (négative).
Le processus de commutation est donc le suivant :

o Commutation du courant de K1 vers K2. Pendant cette phase, la tension reste
nulle aux bornes de K1, et vaut toujours Vs aux bornes de K2.

o Latension aux bornes de K2 s’effondre, alors qu'une tension inverse s’établit aux
bornes de K1

IKz A

Ie < ‘Am

_)sz

Vs

Figure 3.7: Caractéristiques statiques de I’interrupteur K2

Au contraire de K1, la commutation de K2 traverse le quadrant Vka.Ik2 > 0, ce qui est
caractéristique d’une commutation forcée. Il s’agit donc d’une fermeture commandée de K2
qui entraine I’ouverture ‘spontanée’ de K1.

v Blocage de K2 : le sens de parcours des trajectoires suivies dans les plans (Vki,Iki) est défini
par les fleches notées Bi. Lorsque K2 est fermé, celui—ci conduit le courant Ie, alors que K1, a
I’état ouvert, supporte une tension —Vs. L’ouverture de K2 ne sera effectif que lorsque
I’interrupteur K1 assumera I’intégralité du courant Ie. Il est impossible, dans le plan (Vki,Ik1),
d’obtenir une trajectoire qui traverse le quadrant Vkilki < 0. La fermeture de K1 ne peut donc
se faire qu’en longeant les axes de la caractéristique statique de K1. Ceci définit une
commutation ‘spontanée’: annulation de la tension inverse aux bornes de K1, puis

¢tablissement du courant. Le processus de commutation est donc le suivant :
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o La tension aux bornes de K1 s’annule, alors qu’une tension aux bornes de K2
s’établit,
o Commutation du courant de K2 vers K1. Pendant cette phase, la tension reste
nulle aux bornes de K1, et vaut toujours Vs aux bornes de K2.
Lors de cette phase, la commutation de K2 traverse le quadrant Vk2lk2 > 0, ce qui est
caractéristique d’une commutation commandée. Il s’agit donc d’une ouverture forcée de K2

qui entraine I’ouverture spontanée de K1.

IKE M

e )_Vm
Vs

Figure 3.8: Caractéristiques statiques de I’interrupteur K1
3.3.4 Récapitulatif

Outre la définition de la structure de base d’un convertisseur DC-DC élévateur ‘Boost’,
nous venons de soulever deux points. Le premier est relatif a la nature des commutations des
interrupteurs K1 et K2 : la fermeture et I'ouverture commandés de K2 entrainent
respectivement I’ouverture et la fermeture spontanées de K1. Le second est relatif aux natures

de interrupteurs K1 et K2 :

v' Interrupteurs K1 : cet interrupteur doit supporter une tension inverse, et doit pouvoir
conduire un courant positif. En outre, sa fermeture et son ouverture peuvent étre
spontanés. Cet interrupteur sera donc de type diode.

v' Interrupteur K2 : cet interrupteur doit supporter une tension positive, et doit pouvoir
conduire un courant positif. En outre, toutes les commutations de cet interrupteur
doivent étre commandées. Cet interrupteur pourra donc étre de type transistor (bipolaire,

MOSFET, IGBT ou GTO).
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Nous sommes ainsi en mesure de définir plus précisément la structure d’un hacheur élévateur

Figure 3.9.
- o ks
L |
D /\ VO .
1 V I A
ID _ L |
A , RL :3‘ )
_ | + =
Y
P Ve A
L (7] ) T { < vos
| .

Figure 3.9: Hacheur élévateur courant-tension

Sur cette représentation, I’interrupteur commandé a la fermeture et I’ouverture est un

MOSFET. Ses commutations commandées entraineront les commutations spontanées de la

diode D.

3.4 Relations fondamentales

Afin de définir les relations fondamentales qui régissent le fonctionnement d’un hacheur

¢lévateur « Boost », nous nous referons au schéma Figure 3.10.

A
— o3
|
D /\ [vD
Y \Hc
I L A
__)"—__/’(WY‘\_,
VL Vs
1 r3
i - R C— &
Voo _— '
— T“{ <5 ‘
VDS
5 —
@ ®

Figure 3.10: Hacheur ¢lévateur tension-tension

Rien n’est fondamentalement changé par rapport au schéma proposé Figure 3.5. Nous avons
simplement précisé les natures des sources de courant et de tension, sachant que dans le présent

contexte, nous nous attachons au transfert d’énergie de la source de tension vers la charge Ry :
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v Source de courant : cette source fournit de I’énergie. Nous avons donc choisi de la
représenter par un générateur de tension Vpc (type batterie par exemple), en série duquel
nous avons placé une inductance pour conférer a I’ensemble le caractére source de
courant requis. La tension imposée au convertisseur par cette source est la tension Ve.

v' Récepteur de tension : ce récepteur est la charge. Elle comprend une résistance (charge
continue type), en parallele de laquelle on place un condensateur pour conférer a

I’ensemble le caractére source de tension requis.

Les formes d’ondes des courant et tensions dans le convertisseur, ainsi que dans sa charge sont

données a titre d’illustration Figure 3.11.
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Figure 3.11: Grandeurs caractéristiques (Tensions)

Suivant les états respectifs des interrupteurs S et D, la tension Ve vaut (24V) ou bien 0V, et est
par conséquent constituée de créneaux. On notera le rapport deux entre la tension Vpc et la

tension Vs, ce qui justifie le qualificatif (élévateur) de ce convertisseur.
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Pour les courants, nous 1’avons représenté Figure 3.12:

s 1A)
N
|

| etl

3 4 5 6 7 8 9 1
30 T T T T T T T
e 20
<
T
“ 10
0 ! | ! ! I ! L
0 1 2 3 4 5 6 7

t (ms)
Figure 3.12: Grandeurs caractéristiques Courants

v Le courant Ie dans I’inductance L : Ce courant est constitué d’une valeur moyenne,
ainsi que d’une ondulation autour de cette valeur moyenne.

v’ Le courant Iso dans la résistance de charge RL, dont on peut considérer I’ondulation
résiduelle comme parfaitement négligeable devant la valeur moyenne. Le condensateur
C a ¢été dimensionné suivant la charge et la fréquence de découpage F. On notera
"¢galement le rapport deux existant entre la valeur moyenne de Ie et Iso.

v' Le courant dans le transistor S : lorsque celui—ci est passant, alors ID = Ie. Cette phase
correspond a la phase de croissance du courant dans 1’inductance L.

v Le courant dans la diode D : lorsque celle—ci est passante, alors Ie = ID = Is. Cette

phase correspond a la phase de décroissance du courant dans I’inductance L.

Dans le cadre du fonctionnement d’un hacheur élévateur tel que nous 1’avons illustré, nous
pratiquerons les hypothéses de travail suivantes afin de déterminer les relations fondamentales

qui en régissent le fonctionnement :
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v" On considére la période de commutation T des interrupteurs largement inferieure a la
période ‘To’ de résonance du circuit constitue par L et C lorsque le transistor T est
passant.

T« T, (3. 6)

v On considére que ’ondulation Igp du courant dans la charge Ry est négligeable devant

Is.
v En régime permanent, la composante moyenne <I¢ > du courant dans le condensateur

C est nulle. Par conséquent, et compte tenu des hypothéses précédentes :
< IS >= ISO (3 7)
Ics = is (3.8)

v On considére que les ondulations de la tension Vs sont n'négligeables devant sa valeur

moyenne. Ainsi, pour la tension de sortie, nous considérerons que :
VS = VSO =<< VS > (3 9)

On doit souligner que ces hypothéses de travail ne sont quasiment pas restrictives, car le
dimensionnement des "éléments de ce convertisseur permet d’agir dans le sens du respect de

ces hypotheses, qui sont souvent des critéres de dimensionnement.

3.4.1 Valeur moyenne de la tension de sortie

Afin de d’déterminer 1’expression de la valeur moyenne de la tension en sortie de
convertisseur ¢lévateur, nous nous referons au schéma Figure 3.10. Nous avons représenté la
tension VL aux bornes de I’inductance, ainsi que les variations du courant Ie qui la traverse
(Figure 3.13). On définit a le rapport cyclique, comme le rapport entre la durée d’amorcage du
transistor et la période de commutation du convertisseur T. La tension VL dépend de la phase

de fonctionnement du convertisseur considérée :
Pendant [0, aT] :

V, = Vpc (3. 10)
Pendant [aT, (I— a)T]:

Vi, = Vpc — Vs (3. 11)
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20U | - _ -
10U — L =
| aT i | (1:a).T -
T _: ........
BU : H H H i II H
T80 .00us 785 .00us
VL
Time

Figure 3.13: Tension VL aux bornes de 1’inductance L

On peut ainsi calculer I’expression VLgla valeur moyenne de V. :

1 T
T 0
1 aT 1 T
<V, >= —f VDcdt + = (VDC - Vso)dt (3 13)
T 0 T oT
< VL >= aVDC + (VDC - Vso)(l - a) (3 14)

En régime permanent, la tension moyenne aux bornes de l’inductance L est nulle. Par

conséquent :

1
Ve (3. 15)

<VL>=0 g VS()=

Une telle relation illustre la nature (("élévateur)) du convertisseur considére. Le rapport cyclique
pouvant varier de 0 a 1, la tension Vso en sortie peut varier de Vpc... a D’infini. Il est bien
entendu que ce dernier cas peut s’avérer ((problématique)) pour le dimensionnement du
convertisseur : il faudrait trouver la diode et le transistor capables de tenir une tension infinie !
Malgré cette restriction (qui peut rendre un tel convertisseur difficile a commander), le
convertisseur ¢lévateur permet donc, grace a la valeur du rapport cyclique a d’obtenir en sortie

une tension plus €levée que celle appliquée en entrée.

3.4.2 Ondulation de la tension de sortie

Les hypotheses adoptées conduisent a négliger 1’ondulation de la tension Vso,
considérée minime devant les grandeurs continues. Nous devons cependant définir
une relation qui permette de lier cette ondulation aux paramétres du convertisseur,

afin d’étre en mesure de dimensionner le condensateur pour justifier notre hypothese
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de travail. Pour définir 1’ondulation Vso de la tension en sortie Vso, nous nous

referons au schéma Figure 3.10.

n T

| P I

Figure 3.14: Ondulation de la tension de sortie

Compte tenu des hypotheses de travail adoptées, on peut décomposer le courant Is

en une composante moyenne <Is> et une composante variable 1is, telles que:

Ig =<Ig > +is (3. 16)
Avec
< IS 2 ISO
3.17)
is = IC

Ces propriétés sont représentées sur la Figure 3.14. Le courant I dans le
condensateur est donc constitu¢ de créneaux qui valent respectivement Ie—Iso
(pendant (1-a)T) et —Is (pendant aT). Les variation Iso de la tension de

sortie sont définies par la relation :

=C— 3.18
le= € (3.18)

La tension aux bornes du condensateur C varie linéairement, ce qui permet

d’“écrire, sur la durée (1—a)T:

_ 1 1-)T
V= f (I, — I,)dt (3.19)
0
7 1 1-a)T
Vs = C [(Te — Iso)t]o (3.20)
Donc
_ 1 _
Vs =2l — Loty " (3.21)
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1
AV, = SleoaT (3.22)
1
AVso = mvsoa (3 23)
Ve o
MV = p T« (3.24)

Ou AV, représente la valeur maximale créte a créte des ondulations en sortie du convertisseur.
Ces ondulations sont bien évidemment fonction des paramétres du systéme, mais également du
rapport cyclique a.

Lorsque les parametres Ri, C, F et Ve sont fixes, ’amplitude des ondulations de Vg, est
d’autant plus grande que le rapport cyclique est élevé. Pour fixer la valeur de AV, au moyen
de C on devra donc travailler sur un ((pire cas)), en considérant la valeur maximale que peut
prendre a. Cela conduit cependant a ((surdimensionner)) la capacité de C si le fonctionnement
du convertisseur se fait a une valeur de o nettement en dessous de la valeur considérée lors du
dimensionnement. On notera cependant I’intérét de choisir pour la fréquence de commutation
F du convertisseur une valeur la plus élevée possible. Cela permet de réduire d’autant la capacité

du condensateur C [112].
3.4.3 Courant en sortie Iso

Les courants en sortie du convertisseur Is et Iso sont représentés sur la Figure 3.15.
On distingue deux phases :

Al

s

<> ———————

Io

Figure 3.15: Courant en sortie du convertisseur

Le transistor S bloqué : pendant une durée (1— a)T, la diode D est enclenchée afin d’assurer

la continuité du courant dans 1’inductance L. Par voie de conséquence :
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I, =Ig (3.25)

En négligeant I’ondulation du courant Ie devant les valeurs moyennes considérées, on peut

écrire :
1 T
T 0
1 1-)T
T 0
Iso=1-a)l (3.28)

On notera que cette relation est duale a celle définissant la tension moyenne en sortie du
convertisseur [50]. Si le convertisseur Boost est un élévateur de tension, il est également
abaisseur de courant. Compte tenu des hypotheses de travail pratiquées (rendement de la cellule
de commutation unitaire), la puissance en sortie Vgolgo est identique a la puissance injectée en

entrée Vpcle

3.4.4 Ondulation du courant d’entrée

Nous donnons les représentations de la tension V7 aux bornes de I’inductance L,

ainsi que des variations Ig du courant Ie autour de sa valeur moyenne Figure 3.16.

AVL

Vc|

..
T S =T ]

T )

Figure 3.16: Ondulation de courant dans I’inductance L

Compte tenu des hypothéses de travail adoptées, les variations 1, sont linéaires :
v' Pendant aT : le transistor S est amorcé. La tension aux bornes de L vaut Ve.
Cette phase correspond a la croissance du courant dans 1’inductance.
v' Pendant (1 — a)T : la diode D est passante. La tension aux bornes de L vaut

Vbpc—Vso. Nous avons démontré précédemment que Vso > Vpc. Par
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conséquent, la tension VL est négative, ce qui correspond a la décroissance du
courant dans I’inductance.

Pendant la phase ou VL est positive, on peut écrire :
V, = Vpc=L— (3.29)

Ou
Al est I’amplitude des ondulations du courant I,.

Il vient donc :
Ve

Ale = ﬁa

(3. 30)

Les ondulations du courant I, sont ainsi directement proportionnelles au rapport
cyclique a. Pour dimensionner L, on aura donc soin de considérer la valeur
maximale que peut prendre o, afin que Al, ne d’epasse jamais la valeur prescrite. On
prendra en compte l’influence de la fréquence de commutation F, que I’on choisira

la plus €levée possible : cela permet de réduire la valeur de L permettant de fixer Al,

3.5 Modes de conduction

Le convertisseur Boost est caractéris¢ par trois régimes de fonctionnement

distincts :

v Conduction continue : le courant I, ne s’annule jamais. Toutes les relations
que nous venons d’établir se référent a ce régime de fonctionnement.

v' Conduction critique : le courant s’annule ponctuellement lorsque, compte
tenu de ses ondulations, sa valeur moyenne est telle que sa valeur minimale
vaut z€ro.

v Conduction discontinue : le courant I, prend une valeur nulle, pendant une
durée supérieure a zéro.

Nous définirons dans un premier temps le régime de conduction discontinu. Ce

fonctionnement est obtenu sous la condition suivante :

< >= Al (3.31)
D’apres la relation (3.28), 1l vient :

1
Iso_lim = EAIe(l - a) (3 32)
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Ou Iggjim est la valeur limite de Ig, pour laquelle on observe la conduction
discontinue.
Le report de (3.30) dans cette derniere équation donne la condition de

fonctionnement en conduction critique :

_ Vpc
Iso_lim - ﬁ

1-a)a (3.33)
Pour ce qui est de la conduction discontinue, nous nous referons au schéma de la
Figure. 3.17. On distingue trois phases de fonctionnement :

v" Pendant aT : le transistor est amorcé. La tension appliquée aux bornes de
I’inductance L vaut Vpc. Cette phase correspond a la croissance du courant dans
I’inductance L.

v' Pendant o’T : le transistor est bloqué, et la diode est passante. La tension
appliquée aux bornes de 1’inductance L vaut Vbc—Vso. Comme Vso > Vpc, cette
tension est négative. Cette phase correspond donc a la décroissance du courant
dans L.

v" Pendant (1-a)T — &’T : le courant s’est annulé dans 1’inductance. Il s’est donc
¢galement annulé dans la diode D. Ceci est une condition de blocage pour la diode.

Dans ce cas, le courant est nul dans I’inductance L, et le reste. Tous les

interrupteurs "étant bloqués, la tension Vi aux bornes de L est également nulle.

AVL
Vbe
t
—
Voe-VsoT — — — — — —: =
AL !
..A_"_____ e B = -
| t
Al \
\
¥ ; I
e
, Iy

Figure 3.17: Conduction discontinue

La relation (3.15) liant Vso et Vbc n’est donc plus applicable, et doit étre réévaluée.
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La premiére étape consiste a lier les rapports cycliques a et a”:

v" Pendant aT :
Al

= =L—= 3.34
Vi =Vpc =L (3. 34)
1
v" Pendant o’T :
—Al
V. =Vpc—Veo =L dte (3.36)
1
Ale = E (VSO - VDc)(x’T (3 37)
D’ou il vient :
aVpc = (V5o — Vpo)o (3.38)
Ve
o =——« 3.39
Vso - VDC ( )

La seconde étape consiste en [’évaluation du courant en sortie du convertisseur.
Comme vu précédemment, nous savons que : Iso=< Is > En outre, Is = Ie lorsque la
diode D est passante (c’est—a—dire pendant aT). D’aprés Fig. 1.33, il vient donc

aisément :

1
Iyo = 5 Al (3. 40)

On reporte les relations (3.37) et (3.39) dans cette expression :

1 V
I, =—VaT—>= « (3. 41)
2L Voo — Vpe

1 VpcVic

_1 o 3. 42
Lo = 20Fv,, vy ® (3-42)

A partir de cette relation, on isole le rapport Vso /Vpc pour obtenir :

VSO — 1 + Ve
Vbc 2LFI,,

o? (3. 43)

3.6 Caractéristiques de sortie

Nous possédons a présent tous les éléments qui permettent de définir les
caractéristiques de sortie d’un hacheur élévateur, grace aux relations :
v’ (eq 3.15) : valeur moyenne de la tension en sortic du convertisseur en

conduction continue,
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v (eq 3.43) : valeur moyenne de la tension en sortie du convertisseur en
conduction discontinue,
v (eq 3.33) : condition de conduction critique.

Nous introduisons les variables normalisées suivantes :

C<Ve> Vg
Y= e Vi (3. 44)
LFI,,
X =
Voo (3. 45)

Si I’on reformule les équations (3.15), (3.33) et (3.43) suivant cette définition, on
obtient :

v" Conduction continue :

Vo _ 1 _ 1
VDc_l—a y_l—a (3. 46)
v" Conduction discontinue :
Vo _ Ve o _ o? (3.47)
VDC_1+2LFISDO‘ =y= 1+2x
v Conduction critique :
VDC 1 y -1
Iso_lim = ﬁ(l - (x)a = Xlim = z yz (3 48)

Le tracé de ces relations en variables normalisées est donné (Figure. 3.18), dans le

plan (x,y), et pour plusieurs valeurs du rapport cyclique D.

Conduction Conduction
critique continue

3
Lo a=0.8
L
4
x-0.7
N
3 \\
Conduction S \ o
25 discontinue |
_
e i =0
1 =
0 ‘ : : I L 1 | 1 1 J
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2

X=LFLo/ Ve

Figure 3.18: Caractéristiques de sortie du convertisseur Boost
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On peut sur un tel graphique juger de [’évolution de la tension de sortie du
convertisseur Boost, suivant que 1’on est ou non en mode de conduction continue. Il
apparait ainsi la nature ((difficile)) d’un tel convertisseur :

v En conduction continue la tension moyenne de sortic ne dépend que du
rapport cyclique. Cependant, pour les valeurs ¢levées de a, la tension en
sortic Vso peut prendre des valeurs théoriquement infinies, ce qui peut poser
un probléme de viabilité d’un tel montage,

v" Les conductions critiques et discontinues imposent de plus une dépendance
vis—a-vis du courant moyen Iso. Ceci peut limiter les possibilités de Controle
du convertisseur a faible charge.

v' La conduction discontinue pose de plus un probléme de divergence : la
tension Vso peut croitre, indépendamment de la valeur faible de a.

Ces ¢léments font du convertisseur Boost un montage qui demande un controle

précis

3.7 Conclusion

Ce chapitre s’est focalis¢ sur la modé¢lisation de la cellule de commutation d’un
convertisseur DC-DC ¢lévateur. Les notions de base liées aux propriétés du convertisseur
¢lévateur, comme les différents modes de conduction ont été présentés et modélisés. Cette
modélisation a permis de constater que la meilleure efficacité sur une grande plage de
fonctionnement est obtenue en mode de conduction continue. Les commutations étant dures
dans ce mode de conduction, la diode doit étre rapide permettant ainsi de diminuer les pertes
en commutation. Si la conduction discontinue peut étre intéressante lorsque des diodes de
mauvaises qualités sont utilisées, la variation de la fréquence pour maintenir le convertisseur
en conduction critique n’est pas intéressante. En effet, la fréquence de découpage variable
conduit a une augmentation des pertes, et d’une manicre générale, elle complique la structure

de controle du convertisseur.
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4 CHAPITRE 4 : MINIMISATION DE
PERTE D’ENERGIE D’UN
CONVERTISSEUR ELEVATEUR DC-DC
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4.1 Introduction

Avec la croissance de I’informatique les outils de simulation se sont répondus dans tous
les secteurs d’activité. La simulation donne au technicien la possibilité de concevoir et tester
leurs prototypes virtuels. Les avantages sont ¢évidents (économie d’argent et gain de
temps) [112]. Il est important de valider la conception par un simulateur électrique, ce que 1'on
propose de faire dans ce chapitre. Pour des raisons de disponibilité et d'universalité, le choix du
simulateur retenu a ét¢ PSpice. L'implantation des modeles de composant dans PSpice est
devenue possible grace aux améliorations apportées sur les derniéres versions de ce logiciel, ce
qui lui donne une grande souplesse. Il est en effet possible de décrire ceux-ci a 1'aide de blocs
fonctionnels dans lesquels tout type d’équation liant les grandeurs d'entrée a la sortie est
envisageable. La validation de prototype virtuel consistera a simuler les commutations dans
les mémes conditions que celles effectuées a 1'aide du banc de mesure. L'objectif étant de
montrer la validit¢ du modéle dans des conditions d'utilisation plus proches des réalités

industrielles.

4.2 Problématique

L’objectif qu’on a fix¢é est la miniaturisation du convertisseur DC-DC ¢lévateur ‘Boost’ ;
pour atteindre cet objectif nous devons en premier lieu augmenter la fréquence de découpage
de notre convertisseur afin de réduire la taille des composants discrets (inductance,
condensateur). Par ailleurs 1’augmentation de la fréquence provoque une perte d’énergie
proportionnelle a la fréquence [97]. Donc nous devons trouver un compromise pour réduire la
taille des composants discrets et en méme temps réduire la perte d’énergie due a I’augmentation
de la fréquence de découpage. La solution qu’on propose est de réduire les tailles des
composants discrets et ce par 1‘augmentation de la fréquence et la minimisation de 1’énergie

dissipée par le transistor de puissance indépendamment de cette fréquence.

4.2.1 Choix du logiciel de simulation

Le choix de I'outil de simulation s'est porté sur PSpice pour des raisons de disponibilité
dans le laboratoire. Il n'existe aucune contrainte forte imposant ce choix, et bien d'autres
simulateurs auraient pu &tre utilisés. PSpice est une des nombreuses versions commerciales
dérivant du simulateur de circuits SPICE développé a I'université de Berkeley dans les années
70 et tombé¢ aujourd'hui dans le domaine public. Il contient des outils assez généraux pour étre

utilisé dans de nombreux domaines du génie électrique. De nombreux modeles de composants
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semi-conducteurs et en particulier de transistors MOS y sont proposés (pour certains
des modeles trés sophistiqués faisant intervenir les paramétres issus du processus de
fabrication) [112]. Mais comme son nom l'indique (PSpice «Simulation Program with
Integrated Circuit Enphasis», soit «programme de simulation orienté vers les circuits
intégrés»), ce programme a ¢t¢ développé pour la micro-€lectronique et évolué (ainsi que la
multitude de modeles toujours plus précis proposés) principalement dans ce sens [113]. Les
dernieres versions de PSpice permettent une description des modeles sous forme de schéma-
bloc (modules « ABM ») dans lesquels il est possible de modifier tout type de paramétre liant
grandeurs d'entrées et de sortie [114], [115]. Ces outils vont nous permettre d'implanter

facilement notre modéle de MOSFET dans le simulateur.

4.2.2 L'outil PSpice

SPICE (Simulation Program with Integrated Circuits Emphasis) est un logiciel de
simulation de circuits électronique développé a 1'Université de Berkeley en 1975. Plusieurs
versions de SPICE pour micro-ordinateurs et stations de travail sont actuellement disponibles.
PSpice de MicroSim Corporation est probablement la version la plus "populaire" de SPICE
grace a ses interfaces conviviales et sa capacité de simuler des circuits digitaux. Pour les
¢tudiants, MicroSim Corporation offre des versions d'évaluation dont les capacités sont
limitées mais suffisantes pour l'apprentissage du logiciel. PSpice peut simuler des circuits
analogiques et digitaux utilisant des composants discrets et des circuits intégrés. Par
conséquent, les domaines d'application de PSpice sont nombreux. L'emploi de PSpice pour la
simulation des circuits ¢électroniques intégrés est approfondi dans plusieurs livres et dans les
documents de MicroSim Corporation [79]. Nous avons opté pour le logiciel de simulation
OrCAD-Pspice [11], [116]. La version de qu’on a utilis¢ permet d’évaluer de manicre
compléte toutes les possibilités offertes par les outre simulateurs assavoir la simulation
analogique, digitale et mixte. Les composants sont simulés a partir de mod¢les extrémement
fideles [78], [86], [87]. En effet, non seulement les temps de propagation sont pris en compte
lors de la simulation, mais également les caractéristiques d’entrées/sorties (capacités d’entrée,

diodes de clamping, diode zener ...) [107]-[111].
La version utilisée présente les caractéristiques suivantes [79] :

» Une bibliothéque de modeles de simulation riche
» Pas de limitation pour I’éditeur de stimuli.

» Modélisation des composants avec PSpice Model Editor.

67



Chapitre 4 : Minimisation des pertes d’énergie d’un convertisseur éléevateur DC-DC

» Simulation des lignes de transmission

» Simulation des lignes couplées.

» Pas de limitation des types d’analyses dont la liste est :

v

AN N N N N Y N N N N U U N N N NN

Simulation Analogique et Digitale.

Analyse en Continu.

Calcul du point de fonctionnement.

Calcul des impédances d’entrée et de sortie des circuits,
Analyse en température.

Analyse fréquentielle.

Diagramme de Bode.

Temps de propagation de Groupe.

Analyse du bruit.

Décomposition en série de Fourier.

Calcul du taux de distorsion.

Calcul de FFT (Fast Fourier Transform).

Analyse temporelle.

Tracé d’une famille de courbes en fonction d’un parametre.
Analyse paramétrique.

Analyse de performances.

Analyse de Pire Cas.

Analyse de Sensibilité

Le logiciel OrCAD PSpice Advanced Analysis (PAA) permet de faire les analyses qui nous

aident a optimiser les performances et les qualités de nos prototype vertueux.

YV V. V V V

Analyse de Sensibilité
Optimisation

Analyse de Monte-Carlo
Analyse de Stress

Analyse Multi-Paramétres.

4.3 Simulation d'un convertisseur 'Boost' basique

La structure de base est représentée sur la Figure 4.1, elle résulte de 1’association d’un

composant commandé (S) et d’une diode (D). Une source de tension continue, Vpc, alimente
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I’ensemble a travers une inductance L. On s’attachera ici a un fonctionnement correspondant a

une commande de type MLI « modulation de largeur d’impulsion » PWM.

3
3

-
Y

4

Rg
Voc ‘—_— /\/\/A\f g
=l i
F\_ H

\rT/
J

Figure 4.1: Convertisseur de base DC-DC BOOST
4.3.1 Mesure des pertes de puissance

La mesure de la perte de puissance en commutation, est d'une grande importance pour la
conception des systemes d'électronique de puissance. Une méthode décrite en [117], consiste a
prélever, pendant la commutation, le courant traversant un interrupteur et la tension a ces
bornes, afin de trouver les pertes des énergies par le produit tension courante. Ces pertes peuvent
étre définies comme la somme de pertes en conduction, blocage auxquelles on ajoute les pertes

en commutation [118].

PTotal = PConduction + PBlocage + PCommutation (4- 1)

Les pertes par conduction et les pertes par blocage sont proportionnelles au carré du courant, et

pour les minimisés on peut utiliser des semi-conducteurs a :
Rpson < Quelque milli Q en conduction
Rpsor > Quelque Mega ( en blocage,

Les pertes en commutation évoluent en fonction du courant, de la tension et de la fréquence de
découpage. Pour séparer ces deux types de pertes, le méme point de fonctionnement, courant et
tension est simulé¢ pour différentes fréquences. Les mesures par simulation ont montré que la
partie variable avec la fréquence est une fonction linéaire, ce qui permet de définir les énergies

de commutation [119] :

PCommutation = FECommutation (4. 2)
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Ou F est la fréquence de découpage, le choix de sa valeur est un compromis entre la
minimisation des pertes en commutations et le dimensionnement de convertisseur, mais
généralement la valeur de F doit étre supérieure a 40kHz [97]. Les courbe des Figures 4.2, 4.3
et 4.4 représentent les résultats de simulation d’un convertisseur DC-DC ¢lévateur ‘Boost’ dont
le schéma est celui de la Figure 4.1, la simulation a été réalisé avec les paramétre mentionnées

sur le tableau 4.1( Vpg, Vng les niveaux de tension du signale de commande).

Tableau 4.1: Parameétres de simulation relatif au schéma de la Figure 4.1

Commande Maille
Parametre Rg Vep Vng F L RL S
Valeur 20Q 12v Ov 200KHz | 200pH 50 Q IR640
27.6U { --------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------
20.0U
10.08U
o1V I : | ' ‘ '
3.95600ms 3.96000ms 3.96400ms
VDS
Time

Figure 4.2: Forme d’ondes de la tension Vps du MOSFET

La Figure : 4.2 représente la forme d’onde de la tension Drain-source Vps du transistor S
(Figure 4.1). La tension Vbps est un signal rectangulaire de niveaux Ov (le transistor S est a I’état
de saturation ou off : interrupteur fermé) et 25v (le transistor S est a I’état bloqué ou on :

interrupteur ouvert).
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Figure 4.3: Forme d’ondes du courant ID du MOSFET

La Figure : 4.3 représente la forme d’onde du courant ID du transistor S (Figure 4.1). On peut

constater immédiatement la présence des pics de courant important pendant la phase fermeture

du transistor S (état off), ce qui peut conduire au claquage du transistor cette probabilité

augmente avec la fréquence de découpage [117].

5001 <
...................................................................................
250U 5
JENNN S N Y N N U N N
ol +o o o 4 oA
3.95600ms 3.96000ms 3.96400ms
o E
Time

Figure 4.4: Forme d’ondes de I’energie dissipee par le MOSFET

Sur la Figure 4.4 on a représenté la forme d’onde de 1’énergie dissipée par le transistor S.

Immédiatement en peut constater la présence des pics de dissipation d’énergie par le transistor

pendant la phase de fermeture, cette énergie est dissipée sous forme de perte joule, donc nous

devant pense a 1’évacuation de cette énergie par la mise en place des dissipateurs thermique

adéquats.
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4.3.2 Mesure des pertes a la saturation du transistor

Les principales grandeurs mesurées apparaissent sur les Figures 4.2, 4.3 et 4.4.

S0 i
___________________________________________ ¥ e {A)
__________________________________________ 0 =1 R Y I I
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, A0 T T A O
Y2

_____________________________________ I S -
250U ,' c;;s
3 i
| |
1

20A

10A

OA-

30U

20U

10U

ou

VDS

Figure 4.5: Forme d’ondes : Vs, ID & Eon du MOSFET a la fermeture

1.9950000ms

Time

f
1.9950500ms

Pendant la phase de fermeture le courant du drain ID augmente dangereusement et il franchira

la valeur de 20A Figure 4.5-(b), a cet instant la puissance dissipée par le transistor dépasse les

500W Figure 4.5-(a). Figure 4.5-(c) représente I’évolution de la tension Drain-source du

transistor de sa valeur max 25V a 0V, pendant un intervalle de temps de 1’ordre de 60ns ce qui

représente Ton le temps pour que le transistor S passe de 1’état bloque (ouvert) a 1’état saturé

(fermé)

72



Chapitre 4 : Minimisation des pertes d’énergie d’un convertisseur éléevateur DC-DC

S O O N T Rl L ﬁﬁﬁ(é)ﬁ
SSUURIORN RS USSR NO0S N SOUURRE ST NS OO N UM SO S S W—
100 -
________________________________________________________________________ F . . SO
7 i
L T A jjjjjjjj’}"’jj ””””””” R T I N
o mommenmmenmcencsy L e
---------------------------------- 1",—"‘— sencpes
_____________________________ &+
o E
IRy M- L LT G SR I el M Gk i S SN I S S M (b)
B [ o 25 NN N A
0.5 ———————————— SO T (.
A 1D
30U ;
ey
200 ——— T
10U ——
oU - M E— 1 S S S N S S —"
1.99748ms 1.99752ms 1.99756ms 1.99760ms
Toff |

Time

Figure 4.6: Forme d’ondes : Vps, ID & Eoff du MOSFET a I’ouverture

Pendant la phase de d’ouverture le courant du drain ID passe presque instantanément de 1.14A

a 0A Figure 4.6-(b), t’endisque la tension drain source Vps passe de 0V a sa valeur maximale

25V, pendant un intervalle de temps de 1’ordre de 30ns ce qui représente Tofr le temps pour que

le transistor S passe de 1’état sature (ferm¢) a 1’état bloqué (ouvert), Figure 4.6-(c), a cet instant

la puissance dissipée par le transistor atteint les 18 W Figure 4.6-(a).
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4.3.3 Influence de la résistance Rg sur la perte d’énergie

Une fagon de limiter les pertes d’énergie dans les transistors MOSFET est de minimiser
le temps de blocage en réduisant la résistance de grille [120]-[125]. La simulation du montage

de la Figure 4.1 pour différentes valeurs de Rg nous a donnée (Figure 4.7 et Figure 4.8):

4ool
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200W i / Rg=1
: j i Rg=14 ; ; s
f s
- L M
Eon:0 < Eon:5 v Eon:10 A Fon:15 o Eon:20 Eon:25
15A )
)
10A ——Bg=
5A
BA-~o—, ‘ ‘ . Xyt =7
ID:0 o ID:5 v ID:10 A ID:15 y ID:20 D25 I
4oy

(©).

o V=0 3 _
20 Rg=0}: —‘\:

A L\\
Rg=10
| \ \ Rgﬂk | N |
RG=20 1
N
N oy Rg=30
E]U ; : \ \ e R e 2 =
310.00us 310.02us 310.04%us
VDS:0 o+ VDS:5 v VDS:10 & VDS:15 VDS:20 VDS:25 VDS:30
Time

Figure 4.7: Forme d’ondes : Vps, ID & Eon du MOSFET pour quelque valeur de Rg

pendant la fermeture
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Figure 4.8: Forme d’ondes : Vs, ID &Eoff du MOSFET pour quelque valeur de Rg

pendant ’ouverture

Les Figure 4.7 et Figure 4.8 sont obtenu en utilisant les valeurs des parametres mentionnées sur
le tableau 4.2.

Tableau 4.2: Parameétres de simulation relatif aux Figures 4.7 et 4.8

Commande Maille
Parametre Rg Vgp Vgn F L RL S
Valeur 0-30Q2 12v Ov 200KHz | 200uH 50 Q IR640
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e Les courbes de la Figure 4.8, sur laquelle on constate que la réduction de la résistance
Rg permet de réduire le temps de saturation Ton du transistor, pour Rg=0 en obtient le
temps le plus faible, ce temps augmente avec la résistance Rg

e SurlaFigure 4.8-(¢c), des pics de courant augmentent avec la démunissions de résistance.

e Sur la Figure 4.8-(b) on constate que I’énergie dissipée par le MOSFET est plus

importante qu’avec ’utilisation des résistances plus élevée.

Comme lustrée sur les graphes de la Figure 4.8 la variation de la résistance de grille du transistor
Rg pendant la I’ouverture (blocage du MOSFET) n’a pas d’effet majeur sur la dissipation

d’énergie du transistor.

4.4 Adaptation du convertisseur a la commande TTL

La plus parts des circuits de commande a base de microcontroleur générent des signaux
de commandes TTL ou MOS, en revanche, I’utilisation des MOSFET de puissance en régime
de commutation nécessite des tensions de commandes (0V, 12V). Pour résoudre ce probléme
nous intercalons un étage d’adaptation entre la commande et la cellule de conversion. L’étage

d’adaptation est composé par deux transistors (NPN, PNP) montés en Push-Pull (Figure 4.9) :

v' L’application d’une commande niveau haut, suffisante pour rendre le transistor T1
saturé¢ (T2 bloqué), en se trouve avec une tension plein échelle au niveau de la grille
du MOSFET pour le rendre passant et réduire le temps de fermeture Ton.

v L’application d’une commande niveau bas rend le transistor T1 bloqué (T2 saturé), ce
qui va mettre la grille du MOSFET a la masse donc il se bloque.

v' La présence de résistance RG est primordiale car elle permet la décharge du

condensateur Cgs sa valeur est donnée par le constructeur du MOSFET

o

- <
O N

T1

e

\J
Rb ]

’H‘-—P—/J\f\,{\ T3 _L‘

Figure 4.9: Adaptation de la cellule de conversion a la commande logique TTL
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Sur la figure 4.10 nous avons les résultats de simulation des montages des Figures 4.1 et 4.9.

Les courbes des tensions Vps Figure 4.10-(c) , les courants ID Figure 4.10-(b) et les énergies

dissipée par le MOSFET Figure 4.10-(a) avec (P) et sans (N) étage d’adaptation, pendant la

phase d’ouverture. En peut constater, en premier lieu, un déphasage de 150ns entre la grandeur

mesurer avec et sans ¢tage d’adaptation c’est ce qu’en appel le temps de propagation groupe.

En second lieu on constate une baisse de Sw des pics d’énergie dissipée par le MOSFET.
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Figure 4.10: Forme d’ondes : Vs, ID & Eoff basique commande direct et au travers un
montage Push-Pull aI’ouverture
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Sur la Figure 4.11 nous avons présenté les courbes des tensions Vps Figure 4.11-(c) , les
courants ID Figure 4.11-(b) et les énergies dissipée par le MOSFET Figure 4.11-(a) avec (P)
et sans (N) étage d’adaptation, pendant la phase de fermeture du MOSFET. En peut constater,
en premier lieu, un déphasage de 55ns entre la grandeur mesurer avec et sans étage d’adaptation

c’est ce qu’en appel le temps de propagation groupe. En second lieu on constate une baisse de
180w des pics d’énergie dissipée par le MOSFET.
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Figure 4.11: Forme d’ondes : Vps, ID & Eon basique commande directe et au travers un
montage Push-Pull a la fermeture
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4.5 Minimisation des pertes en commutation

Comme nous 1’avons constaté sur les Figures 4.3 et la Figure 4.4 les forme d’onde
du courant du drain ID et I’énergie dissipée par le MOSFET présentent des pics. Ce phénomene
apparait lorsque les fréquences de commutation mettent en évidence les résonances naturelles
mais surtout lorsque la charge est inductive ou capacitive. Ces pics maltraitent dangereusement

le MOSFET et on risque a tout moment leur destruction. Ainsi, 1’utilisation des circuits d’aide

\ . s di v, . . . 1
a la commutation pour réduire les -, Ou —- s’avere la solution la plus juste pour remédier ou

probléme [126].

4.5.1 Minimisation des pertes a la saturation

Pour les pertes par commutation, les phases de transition correspondant a 1'ouverture et
a la fermeture du composant ne peuvent étre abordées de la méme fagon. En effet, ’utilisation
de différentes combinaisons de modeles d'approximation de calcul de pertes, et des
approximations dans I’identification des parameétres, nous conduisent a de grandes erreurs dans
la prédiction des pertes de puissance. Cela peut avoir un impact important sur le choix des
composants constituant le convertisseur et sur 1’approche des objectifs de conception

concernant le rendement énergétique et la fiabilité [127]-[130].

Les semi-conducteurs sont responsables de la majorité des pertes dans un convertisseur. Les
mécanismes de calcul des pertes pour ces dispositifs ne sont pas faciles a mettre en ceuvre
car, aussi simple que soit leur topologie, ils sont insérés dans un environnement fortement

non linéaire, ainsi ces pertes dépendent de plusieurs parametres tels que :

La topologie du convertisseur

Le mode de commande (hard switching, softswitch,...)
Les impédances d’entrée et sortie

La famille du semi-conducteur (MOSFET, bipolaire, ..)
La technologie des semi-conducteurs utilisés

Les circuits de commande

La méthode de modulation utilisée

Les contraintes CEM (compatibilités électromagnétiques)

Les couplages thermoélectriques.

SN N N N N N N RN

Les contraintes mécaniques.
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Les pertes par commutation sont dues a la phase d'amorcage et de blocage, du fait que le
courant ainsi que la tension doivent varier sur une grande plage, pour atteindre les grandeurs
imposées par les sources entre lesquelles le convertisseur est inséré. Pour réduire les pertes
par commutation nous devons, pendant la phase de fermeture du MOSFET, ralentir la
montée du courant ID jusqu'a ce que la tension Vpg soit nulle ou négligeable. Ceci est
obtenue par I’insertion d’une inductance supplémentaire L1 entre I’inductance principale L et
le Drain du MOSFET Figure 4.12. L’inductance L1 se comporte comme une ligne de retard
dont la valeur est déterminée par :

Ly
5—<aT
r

(4. 3)
Ou

r : résistance interne de I’inductance L1.

o : le rapport cyclique.

T : période de commutation.

Pour protéger le MOSFET pendant 1’ouverture, nous devons assurer la continuité de courant
de I’inductance L1, cela est obtenu par I’insertion d’une diode de rouliére D1 et une résistance

R1 pour limite le courant de décharge de I’inductance L1. R1 doit satisfaire la relation :

Ly
S < - @T 4. 4)
?W’Y“\ e . {\;Tl
L
1
w3
% R1$
)

§ R —{ T

XA T3

Figure 4.12: Cellule de conversion DC-DC assistée a la fermeture
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La simulation de montage de la Figure 4.12 a été faite avec les parametres du tableau 4.3

Tableau 4.3: Paramétres de simulation relatif a la Figure 4.10

Circuit d’aide a la commutation Commande Maille
Paramétre L1 R1 F L RL
Valeur 10puH 10Q 200kHz 200pH 50 Q
17.5W
oo i VEON o fAY
100U | Eoff
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S A RN S AN O S - T P N
W —+o ¥ Bt ey
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Figure 4.13: Forme d’ondes d’une cellule de conversion DC-DC assistée a la fermeture

81



Chapitre 4 : Minimisation des pertes d’énergie d’un convertisseur éléevateur DC-DC

Les mesures faites sur le prototype virtuel assisté a la fermeture sont données par la Figure 4.11,

sur laquelle on constate :

v" Les pics de courant (Figure 4.3) sont devenues moins importants, ou ils passent de 20A
a 1A (Figure 4.13-(b)).

v Les pics de I’énergic dissipée par le MOSFET sont diminués d’un facteur de 34
(passage de 520w a 15w) Figure 4.4 et Figure 4.13-(a).

v" Une réduction de temps de fermeture Ton d’un facteur de six (6) de 60ns a 10ns)

Figure 4.13-(c).

4.5.2 Minimisation des pertes d’énergie au blocage

Pour réduire 1’énergie dissipée par le transistor, le produit ID. Vg, nous devons, pendant
la phase d’ouverture du MOSFET, ralentir la montée de la tension Vpg jusqu'a ce que le courant
du Drain ID soit nulle ou négligeable. Ceci est obtenue par la mise en place d’un condensateur
C2 entre le Drain et la source du MOSFET (Figure 4.14). Le condensateur C2 se comporte
comme une ligne de retard, pour la montée de la tension Fps, dont la valeur est déterminée en

respectant 1’inégalité suivante :

Ou
o : le rapport cyclique.
T : période de commutation.
L D

|

3 Rg
Voo = 1 A

} s
Rb
WA T3 - " - %

RG

&)

CZT

Figure 4.14: Cellule de conversion DC-DC assistée a I’ouverture
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La simulation du montage de la Figure 4.14 a été faite avec les parametre mentionnés

sur le tableau 4.4

Tableau 4.4: Parametres de simulation relatif au schéma de la Figure 4.14

Circuit d’aide a la commutation Commande Maille
Paramétre R2 C2 F L RL
Valeur 10 Q InF 200kHz 200uH 50 Q

Soow

2500

oW o - =

29 .9A

20.0A

10.0RA

20U (c)

10U

ou [

VDS

Time

Figure 4 15: Forme d’ondes d’une cellule de conversion DC-DC assistée a I’ouverture
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La résistance R2 sert a limité le courant de décharge de C2 a travers le MOSFET dans un cense,

tandis que la diode D2 permet la charge rapide de C2 pendant I’ouverture du transistor S.

La Figure 4.15 représente les mesures faites sur le prototype virtuel assist¢ a 1’ouverture

(blocage de S), sur laquelle on constate :

v

20A a 1A.

a 15w) Figure 4.15-(a),

v

4.6 Effet du CALC sur la perte d’énergie en commutation

@

Voc
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X >———AWW— T3 %Z
= T2 = D2
—| s R2
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Les pics de courant (Figure 4.15-(b)) sont devenues moins importants, ils sont passé de
Les pics I’énergie dissipée par le MOSFET sont diminués d’un facteur de 34 (de 520w

Le temps d’ouverture Tofr est réduit d’un facteur de 6 (de 60ns a 10ns) Figure 4.15-(c)

Q
Dlil
o

Figure 4.16: Cellule de conversion DC-DC assistée a I’ouverture et a la fermeture

La simulation du montage de la Figure 4.16 a été réalisée avec les parametres du tableau 4.5

Tableau 4.5: Parametres de simulation relatif au schéma de la Figure 4.14

Circuit d’aide a la commutation Commande Maille
Paramétre R1 R2 L1 C2 F L RL
Valeur 10Q 10Q 10uH 1nF 200KHz 200uH 50 Q
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4.6.1 Commutation a la fermeture

R :
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Figure 4.17: Forme d’ondes Vs, ID & Eon des convertisseurs de base et assisté pendant la

fermeture

Sur la Figure 4.17 on constate qu’a I’instant to (1,995050ms) on amorce le transistor S, (le

transistor S était bloqué avant I’instant to c’est a dire ID = 0, Vg = Ve), pour qu’il devient

satur¢ (a to+Ton : ID = Is, Vg = 0). Ainsi I’inductance L1 va retarder la monté du courant ID
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pendant I’intervalle de temps [to : to+Ton] le choix de la valeur de L1 est un compromis entre
le retard qu’elle doit apporter au courant ID et la perte d’énergie. La diode D1 permet de
décharger I’inductance L1 a travers la résistance R1, pour limiter le courant de décharge de L1
pondant I’ouverture du transistor S (R1 : est choisie pour permettre la décharge totale de L1

avant la re-fermeture du transistor S)

4.6.2 Commutation a ’ouverture :

17.61
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Figure 4.18: Forme d’ondes Vbps, ID & Eoff des convertisseurs de base et assisté pendant
I’ouverture
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A T’instant to+aT on commande le transistor S (Figure 4.16) , (le transistor S été passant
avant I’instant to+ T c’est a dire ID = I}, Vpg = 0), pour le bloqué (a to+ aT +Tofr: ID = 0,
Vps = Ve) Ainsi la capacite C2 va retarder la monté de la tension Vpg pendant 1’intervalle de
temps [to+ aT : to+ aT+Tosr] le choix de la valeur de C2 est un compromis entre le retard qu’il
doit apporter a la tension Vpg et la perte d’énergie. Le condensateur C2 ce charge rapidement
a travers D2 et il se décharge lentement a travers R2, pour limiter le courant de décharge de
C2 pondant la saturation du transistor S (R2 : est choisie pour permettre la décharge totale de

C2 avant la réouverture de S)

4.7 Conclusion

La simulation est un alternatif essentiel qui nous permettra, d’affranchir les imprécisions
dues aux mesures, d’obtenir des résultats trés difficilement accessibles autrement, et de faire
varier facilement les parametres intervenant au cours des phases de commutation. Ainsi cela
nous apportera une meilleure compréhension de la commutation en nous permettant d'évaluer
la sensibilité des formes d'ondes par rapports aux divers paramétres intervenant au cours de ces
phases. Cependant pour réaliser des simulations fiables et représentatives, les modeles de
semiconducteurs ne sont pas suffisants : il est essentiel de prendre en compte tout
l'environnement des composants. Ce chapitre avait pour but de mesurer, par simulation les
pertes d’énergie d’une cellule de commutation DC-DC élévatrice, et de proposer des solutions
pour minimiser les pertes en commutation des semiconducteurs de puissance. Ces pertes ont
¢té modélisées par voie de simulation en utilisant le logiciel OrCAD Pspice. Ces simulations
nous ont permettent de mesurer les pertes en commutation des semiconducteurs MOSFET avec
une maille de commutation. Le circuit d’aide a la commutation, a été étudi¢ dans ce chapitre.
La sensibilit¢ du modéle pour certains parametres a été¢ vérifiée avec des formes d’ondes
décrites dans la littérature. L’¢tude réalisée ici nous a permis de tirer quelques conclusions
fondamentales : La réduction de la résistance de grille du MOSFET au-dessous de 20 Q a un
impact négatif sur la dissipation de puissance. Néanmoins, cette diminution aide a diminuer les
dépassements de tension et de courant et a amortir les oscillations du circuit et améliore aussi

le temps de repense du MOSFET. En revanche, son augmentation ralentit les commutations.
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5 CHAPITRE 5 : REALISATION ET
COMMANDE D’UN CONVERTISSEUR
ELEVATEUR DC-DC
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Chapitre 5 : Réalisation et commande d’un convertisseur éléevateur DC-DC

5.1 Introduction

Dans les convertisseurs a découpage classiques, il y a un interrupteur & commander, et
dans certains cas il suffit de régler le rapport cyclique pour régler la tension de sortie sans avoir
a faire aucune régulation. Le contrdle du convertisseur ¢lévateur DC-DC ressemble en principe
au controle des convertisseurs classiques [151]. La différence est que dans le cas de notre
convertisseur, il y a deux paramétres indépendants a commander, le premier c’est la tension
de sortie qui doit étre régulier en permanence pour éviter la surtension et la sous-tension ; le
deuxiéme est le courant du Drain qui ne doit pas déplacer sa valeur maximale fixée par le
constructeur pour éviter le claquage du MOSFET. Dans ce chapitre, nous traitons les stratégies
de contréle du convertisseur de facon a ce que la commande de I’interrupteur soit et reste
synchronisée a la variation de la charge en sortie. Nous présentons par ailleurs le circuit

¢lectronique qui permet d'appliquer la stratégie de commande développée.

5.2 Schéma global du montage

Le stand de laboratoire utilisé pour valider les résultats de simulation est présenté par
la Fgure.5.1. Le banc de test pour la mesure de pertes du MOSFET est composé de trois
parties : une partie puissance, une partie controle et une partie de post-traitement. Le schéma
synoptique est présenté par Figure ci-dessous. Le convertisseur qu’on a réalisé avec le circuit

d’aide a la commutation est illustré sur la Figure 5.3.

V., Voe, Vos, o

Acquisition

Calcul des pertes
Vi, Ve, Vos, o

— Ve
Rb
/ P AN

—>
| €——

Veonsigne:

o

Figure 5.1: Schéme synoptique de la chaine de mesure du convertisseur Boost
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5.2.1 Carte de commande

Le support matériel utilisé pour I’implantation des algorithmes de commande est une

solution matérielle basée sur la carte Arduno Mega 2560. Cette carte contient :

AN N NN

86 broches d’entrées/sorties, dont 12 sont utilisables en PWM,
16 broches d’entrées analogiques,

4 ports série hardware,

Port connectique USB,

Port ICSP

Un oscillateur interne qui délivre une horloge de fréquence 16 MHz.

Les montages expérimentaux que nous avons réalisés sont des convertisseurs DC-DC

monocellulaire ; le premier est composé d’une cellule de commutation et une paire de transistors

montées en Push-Pull pour adapter le signal de commande au transistor MOSFET. Le second

est identique au premier au quel en lui ajouté un circuit d’aide a la commutation.

0-21 broches
d'entrées/sorties
Broche analogiquede  pice (arre digitales et PWM 22.53 broches

référence d'enlrées/sorties
digitales

PottUSS '-: K v ¢ T Bouton Reset
- VU - s
-~ '
5 " & . ﬂ
o @ - Port ICSP
Pt T L) s -
Dt ) (TN Processeur
Connectique __ @ < ARDU ATmega2560
dialimentation
oL
Broche référence
0-15broches
Broche Reset analogiques
Broche33V Entrée
d'alimentation
Broche 5V
Prises lerre

Figure 5.2: Carte de commande du convertisseur Boost

5.2.2 Commande et controéle

Pour faire face aux fluctuations des conditions de fonctionnement et de variation de

la charge électrique, la commande de notre convertisseur élévateur DC-DC doit étre controlée

et corrigée en temps réel. La rétroaction en temps réel est nécessaire pour compenser les pertes

d’énergie et les variations de la tension d’entrée et de la charge, auxquelles s’ajoute
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la compensation des pertes du aux changement de température des semi-conducteurs [155]. Ces
pertes ne sont pas connues a I’avance et peuvent varier durant le fonctionnement. En raison des
risques d'entrée en butée et sur intensité du courant du drain ID, le convertisseur ne pourra étre
testé qu'en boucle fermée, méme pour un premier prototype de laboratoire dans lequel on
pourrait utiliser une charge fixe et une source d’entrée stable. Le circuit complet du

convertisseur avec la rétroaction de correction de la commande est présenté sur la Figure 5.1.

L I L D
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Rg e ey c= R.EZ
Voo — - = —AAN—— —\—1 Ej’l S
Ro ' 1
XA T3 , Rz D2Y
o 4[” T2 L T
5 < RG |
= L
| Rsnunt< l
‘ i c2
.

Figure 5.3: Schéma de convertisseur Boost assisté

La tension aux bornes de la résistance Rshunt permet de mesurée le courant ID et connaitre les

dépassements de ce dernier s’il y a lieu car

Vps

RShunt

ID 5.1

Si le courant ID dépasse un certain seuil, fixé en fonction du courant IDmax donné par le
constructeur du transistor S, on précéde au changement de la fréquence de découpage (voir
stratégie de controle). Si | 'erreur entre la tension de sortie du convertisseur et la tension de
référence ‘consigne’ dépasse un certain seuil fixe a I’avance, le correcteur, a partir de I’erreur,
calcul I’action a appliquer pour corriger la commande. La commande fournit au transistor S est

calculer en se basant sur la sortie du convertisseur suivant Trois algorithmes que nous allons

aborder par la suite.

5.2.3 Dimensionnement des prototypes

La premicre étape du dimensionnement consiste a déterminer la fréquence de découpage
qui facilite I’'implémentation de la commande et le contréle de la cellule de conversion.
Le filtre d’entrée est dimensionné pour atténuer les harmoniques de commutation (filtrage des
harmoniques issus des transitoires de commutation) [153]. Les composants semi-conducteurs

de puissance sont dimensionnés pour limiter les pertes, qui dépendent des temps
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de commutation, et de niveau des émissions en haute fréquence [154]. Le choix de driver qui
permet 1’ajustement des temps de commutation pour agir tant sur les pertes en commutation
que sur le niveau des émissions. Le systéme doit fonctionner en boucle fermée pour assurer la
régulation de la tension de sortie. Une fois 1’architecture et les dimensions du filtre définies, il
nous reste que le type de régulation qu’il faut pour assurer une bande passante €levée et une

stabilité du systéme en boucle fermée.

5.3 Réalisation des prototypes

Les prototypes expérimentaux qu’on a réalisés sont des convertisseurs DC-DC
monocellulaire ; le premier est composé d’une cellule de commutation et une paire de transistors
montées en Push-Pull pour adapter le signal de commande au transistor MOSFET [152].
Le second est identique au premier au quel en lui ajouté un circuit d’aide a la commutation. Les

spéciations des prototypes réalisé sont les suivantes :

v" Tension d’entrée, Vpc =12V~21V

Tension de sortie, Vs =12V ~120V

Rapport cyclique, a Variable de 0 a 1 avec un pas de 0,0039 (256 niveaux)
Courant de sortie max, IsSmax =18A

Fréquence de découpage, variable F =40kHz ~2MHz

Ondulation de la tension de sortie, AVC =5%VC

AN N NN

Les Figures 5.4 et 5.5 repressente respectivement les photos des prototypes basique et assisté,
des convertisseur qu’on a réalisés. Les circuits imprimés sont édités et optimisés avec

OrCAD-PCB.

Figure 5.4: PCB de convertisseur Boost basique
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Figure 5.5: PCB de convertisseur Boost assisté

5.4 Stratégie de contrdle

Lors des essais, la tension de sortie aux bornes de la charge est régulée par un
programme implanté sur la carte de commande. L acquisition des grandeurs, tension de sortie
(Vs), tension d’entrée (Vpc), tension Drain-source du transistor MOSFET (Vbs) et le courant
de du Drain (ID), est réalisées par I’intermédiaire d’un convertisseur analogique numérique
avec une résolution 10bits, a partir des mesures faites directement sur la cellule de conversion
pour mesurer les pertes a I’amorcage et au blocage. La carte de controle communique avec un
ordinateur pour recevoir données, telles que la tension de référence (consignes), le courant
maximum du Drain (IDmax). Elle sert également a renvoyer les signaux acquis vers la station
de contrdle. Les essais sont réalisés dans un intervalle de temps court (<15ms) afin de limiter
I’échauffement des composants généré par les pertes. Les résultats expérimentaux présentés
dans cette partie sont obtenus avec 1I’implémentation de 1’algorithme de commande proposé
dans le but de réguler la tension de sortie et rééquilibrer la demande de courant selon les
conditions d’utilisation du convertisseur. Cet algorithme est implémenté sur une carte a
microcontrdleur. La Figure 5.6 représente 1’évolution de la tension de sortie Vs en fonction du

rapports cyclique a dans le cas de la commande développée.

Vs = f(a) (5.2)
Une variation de charge a été appliquée au convertisseur passant d’une valeur supérieure a une
valeur inférieure, les résultats nous permettent de vérifier que la tension de sortie n’a pas subi

de variations. La robustesse du controleur est vérifiée méme dans le cas du passage d’une valeur

minimale de la charge a une valeur maximale. L’approche proposée nous a aussi permis
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de vérifier la convergence et la réaction rapide de la boucle de régulation de tension. En

comparant les résultats obtenus par simulation et en pratique, On peut affermer que les deux

types de résultats ne présentent pas de grandes différences. Sur la Figure 5.6 nous avons

présenté la variation de la tension de sortie Vs en fonction du rapport cyclique des deux

prototypes basique et assisté :
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Figure 5.6: Tensions de sortie des convertisseurs en fonction du rapport cyclique

Tableau 5.1: Parametres de mesure relatif au schéma de la Figure 5.6

Circuit d’aide a la commutation Commande Maille
Paramétre | R1 R2 L1 C2 o F L Vpoc | RL
Valeur 10Q | 10Q | 10pH | InF | 0,1~0,9 | 200KHz | 200uH | 21V | 50 Q

Le tableau 5.1 représente les paramétres de mesures des tensions de sortie des prototypes,

assiste et basique, en fonction du rapport cyclique. Les algorithmes de commande décrits dans

cette partie correspondent au fonctionnement en régime permanent. Trois techniques de

commande ont été¢ développés :

94



Chapitre 5 : Réalisation et commande d’un convertisseur éléevateur DC-DC

5.4.1 Commande par Mode glissant

La commande par modes glissants est une méthode de régulation des convertisseurs
sensible aux variations de paramétres et aux perturbations de charge externe ou
d’alimentation [102]. Le principe de la commande est un fonctionnement en deux phases.
Premiérement, une phase d'approche ou d'attraction, ou le systéme est amené vers la surface
de glissement en utilisant 1’équation (5.2). Durant cette phase, la réponse du systéme
est sensible aux incertitudes des parameétres et aux perturbations. La seconde phase est la phase
de glissement dans laquelle la trajectoire de I'état rejoint l'origine le long de la surface
de glissement. Lors de cette phase, la trajectoire du systéme est déniée par I'équation de la
surface de glissement et n'est plus directement dépendante des paramétres du systeme. Un
contréleur par mode glissant comprend plusieurs fonctions continues fonctionnant dans un
domaine dépendant de I'état. La commutation d'une fonction a l'autre est dépendante de la
position de 1'état par rapport a la surface de glissement. L'objectif principal de la commande par
mode glissant est de forcer les états du systéme a suivre une surface de glissement, et la stratégie
de contrdle adoptée doit garantir l'attractivité de la trajectoire du systeme vers cette surface de
glissement et son maintien sur la surface de glissement a partir de n'importe quelle condition
initiale. Sachant que notre carte de commande peut délivrée un signal PWM de rapport cyclique
variable de 0 & 1 avec un pas de 1/255. Ainsi pour générer le signal de commande on procede

comme suit :

1- Génération de signal de commande PWM(a) selon la courbe de la figure 5.6
2- Comparaison de Vsa Vrer si Vs> Vrer: a = a - 1/255, aller a I’étape 4
3- =0+ 1/255.

4- Génération du signal de commande PWM(a,), aller a I’étape 2

Cet algorithme est caractérisé par :

v' Temps de convergence trés court
v Temps de convergence fixe et ne dépend de la consigné

v' Pas de dépassement de la tension Vs (surtension)

5.4.2 Commande Par hystérésis

Dans cette partie on a appliqué une commande PWM a notre cellule de commutation.
Le signal de commande a un rapport cyclique a. La tension délivrée par la cellule de

commutation est une tension qui dépond de a (5.2).
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Figure 5.7: Représentation de la tensions de sortie Vs et la consigne Vrer

Le but est de trouver le point d’intersection des deux graphes (Fset Vies) c’est-a-dire la valeur

o pour la quelle :

Vs =Vies (5.3)

Avec a €]0,1[ sachant que notre carte de commande peut délivrée un signal PWM de
rapport cyclique variable de 0 a 1 avec un pas de 1/255. Ainsi pour trouver la valeur de o on

doit résoudre 1’équation (5.3) et procéde comme suit :
Résolution de I’équation (5.5)

5- On fixe (a=0, i =1(nombre d’itérations))

6- On met a=i/255

7- Génération du signal de commande PWM(a)

8- Comparaison de Vs a Vrer si Vs> Vrer: la solution de (5.5) est a=i/255, aller a
I’étape 7 (I’étape de régulation)

9- Incrémentation de i (i=i+1), i<255 : aller a ’étape 2

10- Génération de signal de commande PWM(0) aller a I’étape 1
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Régulation

11- Comparaison de Vs a Vrer si Vs> Vrer: i=i-1, a=i/255, aller a I’étape 9
12- Incrementation de i (i=i+1), a=i/255.

13- Génération du signal de commande PWM(a), aller a I’étape 7

Cet algorithme est caractérisé par :

v" Temps de convergence long (peut atteindre 255 itérations)
v' Temps de convergence dépend de la consigné

v Pas de dépassement de Vs (pas de surtension)

5.4.3 Commande Dichotomie

Cet algorithme est déduit de la méthode de résolution numérique des équitations non

linéaire connu par algorithme de Dichotomie (voir la section 2.6).
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Rapport cyclique a

Figure 5.8: Résolution de I’équation Vs -Vryer=0

L’objectif est de trouver la valeur de a pour laquelle I’équation :

Vi— V=0 (5.4)

Pour résoudre cette équation, on fait appel a I’algorithme de Dichotomie :
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Résolution de I’équation (5.6)

1- On fixe (p =7)

2- On met =2
- n me a—255

3- Génération du signal de commande PWM(a)

4- Comparaison de Vsa Vref si Vs> Vrer: p=p-1, si p=0 aller a ’étape 6, a% aller

a I’étape 3

5- p=p-1, si p=0 aller a I’étape 6, a=a+%,: aller a I’étape 3

Régulation

6- Comparaison de Vsa Vrer si Vs> Vrer: i=i-1, a=i/255, aller a I’étape 9
7- Incrementation de i (i=i+1), a=i/255.

8- Génération du signal de commande PWM(a), aller a I’étape 7

Cet algorithme est caractérisé par :

v Temps de convergence court (8 itérations)
v' Temps de convergence fixe et ne dépend de la consigné
v’ Possibilité d’avoir un dépassement de la tension Vs (surtension) pondant la phase de

résolution de 1’équation (5.6)

5.5 Mesure de pertes

5.5.1 Mesure de perte globale

La procédure de mesure passe automatiquement en revue les points souhaités de la
gamme de courant [139]-[143]. La mesure des pertes correspondant a un courant donné ne dure
que quelques dizaines de millisecondes. Les points de courant sont successivement réalisés avec
quelques secondes d’écart afin d’étalonner la température du dissipateur. Les courants et les
tensions d’entrée et de sortie des deux prototypes sont mesurés et enregistrés. Chacun de ces
tests est effectué¢ avec les mémes conditions de courant et de tension pour des fréquences de
commutation différentes. Les données issues des tests sont utilisées pour de calculer la perte
globale des convertisseurs. Les résultats de ces tests sont représentés sur la Figure 5.9 ou on a
tracé la puissance dissipée par les convertisseurs, le premier est assist¢ a la commutation

t’endisque le second est non assisté. On constate que les formes des courbes, des énergies

98



Chapitre 5 : Réalisation et commande d’un convertisseur éléevateur DC-DC

dissipées par les deux convertisseurs, sont linéaires sous forme d’une droite (Figure 5.9). Ainsi,
I’énergie total dissipée par le convertisseur est : Easiqgue=11W pour le convertisseur assisté et
EcaLc=7TW, c’est-a-dire a une fréquence de découpage de 1MHz le convertisseur assisté va

dissiper une énergie de 4W moins que le convertisseur non assisté.
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Figure 5.9: Perte d’énergie des prototypes en fonction de la fréquence

Tableau 5.2: Valeurs mesurées des puissances totales dissipées par les prototypes

Fréquence (kHz) 100 200 | 300| 400 | 500 | 600 | 700 | 800 | 900 | 1000
Ppr caLc(w) 1,20 1,74 2,31 ] 291 | 3,55| 4,19 491 (5,546,227 | 7,15
PpT Basique(W) 1,24 | 191 2,66 | 3,49 | 443 | 5,47 16,64 |7,91 9,26 | 10,92

Le tableau 5.2 représente les valeurs mesurées des puissances dissipées par les convertisseurs

des prototypes basique Por _sasique €t 1€ convertisseur assisté Ppr_carc €n fonction de la fréquence.

5.5.2 Mesure de pertes en Commutation

Les mesures de pertes dans les interrupteurs de puissance sont réalisées en utilisant une

méthode inspirer de la méthode de ‘double impulsion’ [145]-[150], Figure 5.10; le MOSFET
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été bloqué. A to on amorce le MOSFET pour le rendre passant ; a la fin de, Tofr, temps de
fermeture du MOSFET on le bloque de nouveau, a la fin de Ton, temps de blocage de transistor,
on réalise la mesure des pertes dans les conditions souhaitées (tension Vps, courant ID).
L’¢énergie de commutation est alors obtenue en calculant I'intégrale de Vps+ID sur le ‘temps de
commutation’ Ton+Tofr, Figure. 4.5 et Figure 4.6. Toutefois quelques inconvénients se présente
dans cette méthode. D’une part, une sonde de courant doit étre insérée dans la maille de
commutation ce qui augmente I’inductance de maille, les surtensions et les pertes elles-mémes
[146]. D’autre part, la sonde doit étre calibrée, compensée et possédée une bande passante tres
¢levée. Enfin, si 'intégrale du produit Vps+ID sur une période du systeme représente 1’énergie

dissipée, ce produit sur un intervalle plus restreint, et arbitraire
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Figure 5.10: Perte d’énergie des MOSFET des prototypes en fonction de la fréquence

Tableau 5.3: Valeurs mesurées des puissances dissipées par les MOSFET's

Fréquence (kHz) 100 200 300 400 500 600 700 | 800 900 | 1000
Pp carc (W) 0,24 | 036| 049 | 0,63 0,75 | 0,93 1,04 | 1,12 1,35 1,52
Pb Basique(W) 0,87 1,59 | 2,40 | 3,31 4,31 5,56 | 6,68 | 8,11 9,76 | 10,62

Le tableau 5.3 représente valeurs mesurées des puissances dissipées par les MOSFETs des

prototypes basique et assisté en fonction de la fréquence.

On constate que les formes des courbes, des puissances dissipées par les deux MOSFETS, sont

linéaires sous forme d’une droite [151]-[156] :
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Pcommutation = aF (5.5

En utilisant les équations (4.1) et (4.2) en peut identifier la constante & ainsi :

a=E (5.6)
Donc I’énergie dissipée a la commutation E est la pente de I’adroite qu’en peut estimer par :
APp
E=—
Af

Ainsi, a une fréquence de découpage de 1IMHz le MOSFET non assisté va dissiper une

(5.7)

puissance en commutation de 10,62W en revanche le MOSFET assist¢ va dissiper une

puissance en commutation de 1,52W.

5.5.3 Rendement des prototypes

En utilisant les données enregistrées en peut calculer le rendement :

Py

= b (5.8)

n
Ou
Pu : la puissance utile aux bornes de la charge RL
Ps: puissance fournie par le générateur Vpc

Sur la Figure 5.11 on a tracer les courbes des rendements des deux prototypes réalisés
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Figure 5.11: Rendement des prototypes en fonction de la fréquence
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Tableau 5.4: Valeurs mesurées des rendements

Fréquence | 100 | 200| 300 400] 500] 600] 700] 800| 900 1000
(kHz)
1 cauc 93.07 | 9040 | 87.78| 85,16 | 82,60 | 80,12 | 77,62 | 75,58 | 73,28 | 70,66
Nowsiaue 92,92 | 89.64 | 8630 | 82,93 | 79,53 | 76,10 | 72,64 | 69,26 | 66,13 | 62,60

Le tableau 5.4 représente les valeurs mesurées des rendements des prototypes basique 7bbasique

et le prototype assisté pcarc en fonction de la fréquence
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Figure 5.12: Energie dissipée par les MOSFETSs en fonction des rapports cyclique

Tableau 5.5: Valeurs mesurées des puissances dissipées en fonction a

a % 10 20 30 40 50 60 70 80 90
Po_catc (w) 0,03 0,04 0,05 0,07 0,12 0,23 0,56 | 2,12 | 14,55
Po_gasique(W) 0,13 0,18 0,26 0,43 0,77 1,68 4,54 17,18 | 107,98

Le tableau 5.5 représente les valeurs mesurées des puissances dissipées par les
MOSFETs des prototypes basique Pp_Basique €t assisté Pp_carc (w) en fonction du rapport

cyclique a.

102



Chapitre 5 : Réalisation et commande d’un convertisseur élévateur DC-DC

Sur la Figure 5.12 on constate que :

v A partir du rapport cyclique 0.5 en commence a enregistré un écart entre les puissances
dissipée par les MOSFETSs des prototypes.
v La puissance dissipée par le MOSFET du convertisseur de base croit rapidement et

prend une forme exponentielle pour les valeurs de rapport cyclique supérieur a 0.8.

Pour éviter le claquage du transistor nous devons limiter le rapport cyclique a 0.8. Pour cette
raison, si I’algorithme de régulation ne converge pas avant d’atteindre cette valeur I’ajustement

en hausse de la fréquence de découpage est effectuer.

La figure.5.13 représente une photo de I’écran de 1’oscilloscope sur lequel sont représenter :
le courant de drain ID (couleur jaune), la tension du drain-source Vps (couleur turquoise). On
remarque bien que cette Figure représente les imperfections du cablage par I’apparition des
oscillations durant le blocage du MOOFET. En revanche ces formes d’ondes sont identiques

a celles obtenues par simulation
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Figure 5.13: Signaux de sortie (Vps, ID) de prototype assisté

5.6 Conclusion :

Dans ce chapitre, une validation expérimentale des résultats de simulation est vérifiée.
En premier lieu deux prototypes ont était réalisées sur la base d’une conception assistée par
ordinateur. La conception retenue ne repose que sur du matériel grand publique, en ce qui

concerne le rendement, bien que cette caractéristique soit fortement liée a la résolution de la
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carte d’acquisition utilis¢ comme nous avons pu le constater en prenant en compte les
contraintes pratiques et théoriques. Les résultats ont montré de trés bonnes performances des
circuits d’aide a la commutation en ce qui concerne la minimisation des pertes d’énergie des
MOSFETs en régime de commutation. Les variations de la charge nous ont permis de vérifier
la robustesse de 1’algorithme proposé. Quelques améliorations pourraient étre apportées a ce
travail. En particulier, nous pourrions envisager une variante de 1’algorithme de régulation du
courant de charge permettant ainsi le fonctionnement en mode variables et dégradé pour réduire
les surintensités. D’autre part, il serait intéressant de tester la version améliorée de la
commande, en y incluant les modes dégradés avec une reconfiguration de la commande pour
maintenir un fonctionnement a rapport cyclique élevé. Les imperfections engendrées par la
connectique influent de fagon non négligeable sur les formes d'ondes en commutation. Par
ailleurs, dans la phase de validation l'influence des interconnexions est a prendre en compte.
Une cellule de commutation considérée comme la structure ¢lémentaire des convertisseurs

statiques fonctionnant en commutation forcée a été étudiée.
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6 CONCLUSION GENERALE
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6.1 Conclusion générale

Les convertisseurs statiques de 1'électronique de puissance ont subi une évolution
technologique importante notamment dans le but d'augmenter leurs rendements et leurs
puissances. Ces performances sont essentiellement dues a l'accroissement de la rapidité
des composants semiconducteurs de puissance, ce qui permet la diminution des pertes
en commutation constituant la grande partie des pertes dans les convertisseurs statiques. Ainsi,
l'implantation géométrique et le choix d'une topologie de réalisation de convertisseurs
utilisant ces composants modernes ne pose pas de problemes de Compatibilit¢ Electro
Magnétique (CEM). C'est pourquoi, apres une phase de conception fonctionnelle, le concepteur
de convertisseurs statiques effectue une phase de simulation pour le dimensionnement final du
convertisseur. Il est donc préférable d'utiliser des simulateurs performent et précis permettant
d'évaluer les pertes en commutation et de prédire les éventuels problémes. Dans ce contexte,
d’optimisation et de prédétermination des performances de contrdle et des pertes d’énergie
des convertisseurs, la conception assistée par ordinateur est largement déployée dans cette
these dont 1’objectif était la commande et le contrdle des convertisseurs ¢lectroniques destinés
a la conversion de I’énergie ¢lectrique. Pour atteindre cet objectif, nous avons utilis¢ la
plateforme de développement (OrCAD) pour la détermination et la minimisation des pertes
d’énergie en commutation des MOSFETSs de puissance. Les résultats issues de la simulation
nous ont permis de développer et d’insérer un circuit d’aide a la commutation spécifique pour
réduire les pertes en vue de la miniaturisation des convertisseurs statiques.

L'étude des ¢léments parasites nous a permis de tirer quelques conclusions
fondamentales comme 1’augmentation de la tension négative de la grille qui a un impact négatif
sur le dépassement de la tension Fps lors du blocage du transistor. Cependant, cette tension
augmente également I'immunité au bruit, évitant ainsi un réamorcage indésirable du MOSFET.
Les résultats obtenus expérimentalement nous ont permis de conclure que le convertisseur
assisté¢ fonctionne mieux que le convertisseur de base dans toutes les fréquences supérieures a
100 kHz, tandis qu’ils ont les mémes performances en dessous de 100kHz. Le convertisseur
assisté propos¢ est congu avec des composants de taille et de poids réduits
permettant ainsi de réaliser des convertisseurs compacts avec un dégagement thermique faible
et une efficacité¢ plus élevée. Les tests et les mesures effectués ont montré de trés bonnes
performances des circuits d’aide a la commutation en ce qui concerne la minimisation des pertes

d’¢énergie des MOSFETs en régime de commutation.
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les semi-conducteurs retenus pour le convertisseur considéré ont été testés et leurs
énergies de commutation ont été aussi mesurées. Cela, a permis de vérifier la validité
des modeles, la technologie et la structure du convertisseur choisi.

Le simulateur « Arduino » a été utilisé pour la validation d’une manicre fiable et rapide
des algorithmes de commande développés basés sur la stratégie de régulation retenue «
Dichotomie » qui a donnée de trés bons résultats en termes de temps de convergence
et de stabilité.

De nombreuses améliorations restent a porter sur la commande retenue pour réduire
les surtensions de sortie. Les variations de la source nous ont permis de vérifier la
robustesse de [’algorithme de commande proposé par rapport a celle de I’hystérésis.
Quelques améliorations pourraient étre portées a cette étude, en particulier, nous pourrions
envisager une variante de 1’algorithme de régulation du courant de la charge permettant le
fonctionnement en mode variables et dégradé pour réduire les surintensités. D’autre
part, il serait intéressant de tester la version améliorée de la commande, eny incluant
les modes dégradés avec une reconfiguration de la commande pour maintenir  un
fonctionnement a rapport cyclique élevé. Les imperfections engendrées par la connectique
influent de facon non négligeable sur les formes d'ondes en commutation. Par ailleurs, dans

la phase de validation, l'influence des interconnexions est a prendre en compte.
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Abstract
This paper deals with the operation and analysis of a DC-DC Boost converter with the aid of OrCAD-Pspice
environment in order to improve its operation. The goal is to minimize the switching losses, the weight and volume
given by the passive elements, such as: filters and heat sinks. The sizing of these elements and the switching losses
are proportional to the switching frequency of the semiconductors. To overcome the above difficulties, the
association of a switching assistance circuit 'SAC' within the conventional Boost converter is designed. The proposed
technique is simple, flexible, accurate, and efficient and the performance of the proposed approach is evaluated
by comparing it with the conventional one (without 'SAC' circuit). The obtained simulation results show the

effectiveness of the proposed technique in terms of volume minimization and switching losses.
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1. Introduction

Energy converters suffer from power losses caused by
transistors; main components of these losses [1]- [4].
One way of limiting power losses in MOSFET transistors
is to minimize the blocking time by reducing the gate
resistance [5], [6]. Thus, the gate resistance depends on
the fan-out of the control circuit and the cut-off
frequency of the low-pass filter formed by this
resistance Rg and the capacity CGS of the MOSFET [9],
[71, [8]. Reducing the gate resistance of the MOSFET can
lead to a false interpretation of the measurement results
of the switching energy losses based on the form of the
drain-source voltage VDS and the drain current ID [9],
[10].

This article provides a detailed description of the
power MOSFET switching process, considered as the
weak link in energy converters. With the use of a
switching assistance circuit based on the delay in the rise
of the current ID passing through the transistor at the
opening (during T,,) and delaying the rise of the voltage
VDS at the closing (during Togs) (Figures 2 and Figure 3 ),
we have come to lower the energy dissipated by the
semiconductor.

During the switching process, the dissipated energy is
crucial; the correct determination of its value is quite
difficult due to the limitations of experimental
measurements. Therefore, the use of an advanced
simulation program is useful; to measure the phenomena

of energy losses dissipated by the transistor considered
in this article, we used the simulation results of the
switching process carried out with OrCAD PSpice. These
results have been verified by laboratory tests aimed at
ensuring their proper functioning under static and
dynamic conditions, including the consistency of energy
losses measurement dissipated by the BOOST converter
and the dependency of the output current losses on the
duty cycle and frequency.

The rest of this paper is arranged as follows: section
2, presents the basic structure of a DC-DC Boost
converter. Section 3, specifies a brief idea on the
switching power losses. In section 4, switching power
losses during conduction and blockage are analyzed and
discussed. The minimization of transistor switching
losses for both cases, during conduction and blockage is
developed in section 5. Combination of assistance
circuits in the Boost converter to minimize the loss of
energy in switching is presented in section 6. The
experimental and simulation results are provided in 7.
Finally, the conclusion is presented in the last section.

2. Basic structure of a DC-DC Boost converter

The basic structure of a Boost converter is shown in
Figure 1, it results from the association of a controlled
switch (T) and an antiparallel diode (D).
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This circuit has two modes of operation depending on
whether the current flowing in the inductance L is or is
not continuous (does not cancel during the period). As
the continuous conduction mode is the most interesting
for this converter, we will only study this mode.

During O<t<aT
Transistor T is closed (saturated) and diode D is blocked
We have:

di
Vpe = Ld—i (1)
from where

() = Iy + 25t (2)

At the instant t = aT the current in the inductance
reaches the peak value:

Ly=1In+ %aT (3)
During aT <t<T

At t = aT, Transistor T is blocked and diode D becomes
conductive and we have:

— g
Voc—Vs = L% (4)
i(6) = Iy = 2524 (¢ — al) (5)
At t = T the current in the inductance reaches its
minimum value:

I = Iy = =2 (1~ aT) (6)

Let Al be the ripple of the current in the inductance:

Al = Iy — Iy = 25 (aT) = 5225 (1 - aT) 7)
So

_ Vbc
Vs = (1-a) (8)

It can be seen that the output voltage of the
converter only depends on the voltage input and the
duty cycle a. As a is always between 0 and 1, the
converter is always a voltage booster.

Note that the output voltage is theoretically
independent of the load. In the practice, the regulation
loop will therefore only have to compensate for

variations in the input voltage and imperfections of the
actual components. The most obvious regulation
strategy is pulse width modulation (PWM).

When the output current Is decreases, for example by
increasing the resistance Ry, the circuit can pass into
discontinuous conduction (the current is canceled during
the period).

We show that the expression of the output voltage is

then written:
Vs = Vpe <§+ %+%a2> )
Note that the output voltage is no longer independent of
the load and the frequency. It is therefore important to
know the operating limit in continuous conduction

3. Measurement of power losses

The measurement of power losses in switches is of
great importance for the design of power electronics
systems. A method described in [12], [13] consists in
taking the current passing through a switch and the
voltage at these terminals, in order to find the losses of
energies by the product current voltage. These losses
can be defined as the sum of conduction losses, blocking
losses to which the switching losses are added.

Pp =P + Py + P, (10)
Where:
Pr: total power dissipated by the switch
Pc: power dissipated by the switch during conduction
Pr : power dissipated by the switch during blocking
Psw : power dissipated by the switch during switching

The conduction losses and blocking losses are
proportional to the square of the current, and for these
to be minimized one can use MOSFET switches with:

e  Rpson <Some mQ in conduction
e Rpsorf> Some Meg(Q at blockage

Where:
¢ Roson source drain resistance during
conduction

e Rpsoff : source drain resistance during blockage
The switching losses change as a function of the
switching current, voltage and frequency. To separate
these two types of losses, the same operating point,
current and voltage is simulated for different
frequencies. Measurements by simulation have shown
that the variable part with frequency is a linear
function, which makes it possible to define the switching

energies as:
P. =f.Eg, (11)

Where:

f : is the switching frequency, the choice of its value
is a compromise between the minimization of switching
losses and the sizing of the converter, but generally the
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value of f must be greater than 20 kHz. Figures 2and 3
represents the simulation results of a Boost converter.
The simulation was carried out with the following
parameters:

- Switch T = Transistor type MOSFET (IRF640)

- Inductance L = 200pH,

- grid resistance Rg = 20Q,

- Input DC source Vpc = 12V,

- Load Resistance RL = 50 Q.
We can immediately see the presence of peaks of large
current during the closing phase (saturation of the
transistor T), which can lead to the breakdown of the
transistor, this probability increases with the switching
frequency. We note from figure 3 the presence of peaks
of energy dissipation by the transistor during the closing
phase, this energy is dissipated in the form of Joule
losses therefore, the evacuation of this energy by
adequate dissipators is necessary.

4. Switching power losses

The measurement of switching powerloss is of great
importance for the design of power electonics systems.
A method described in [12], [13], [14] consists of taking,
during the switching, the current passing through a
switch and the voltage at his terminals, and use the
product current voltage in order to find the switching
energy losses.

The behavior of the system during blockage is
significantly different from that of conduction.
Therefore, it is wise to study each case separately in
order to quantify the losses during conduction and during
blockage. When implementing the SAC to the basic DC-
DC Boost converter power losses in this improved
converter are compared separately with those of the
basic one. This is made, in order to observe the
effectiveness of the improved booster during conduction
(Ton) as well as during blockage (Torr).

4.1 Switching power losses during conduction

The nature of the commutations reults from the
association of a MOSFET transistor and a diode, and from
the speed of evolution of the current imposed by the
MOSFET (Figure 2).

This operation results in switching losses [8], [13] when

the MOSFET is saturated:
(Pon = mean(VDS.ID)
=F.[, VDS.IDdt (12)

=F.E,,

Eon = Protar — 5. [RDSon(IDrms)Z]
(13)

(14)

IDyps = fF fTan ID2(t)dt

Where:
Pon: Power dissipated by the MOSFET during the
conduction phase

F : The switching frequency applied of the MOSFET

Ton : Rise time of the ID current to which the VDS fall
time is added

E,,: Dissipated energy in the switch

Procqrs Total power required by the MOSFET

Rpson: Source drain resistance during conduction

It is to note that peak power dissipation is
emphasized by the VDS voltage delay to the command
Ton and the abrupt rising ID current if this delay is
reduced peak power dissipation will be reduced
considerably.

4.2 Switching power losses during blockage

The rapid deactivation of the MOSFET is a serious
problem for anyone designing converters. One method
described in [15], [16], [17] consists of using a very low
gate resistance Rg in the control circuit, which allows
rapid discharge of the input capacitor Ciss of the
transistor, through the gate resistance.
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Figure 3: Waveforms of the ID current, the VDS
voltage and the dissipated power by the MOSFET during
blockage

Consequently, a large impulse current IGS is observed
and this can lead to a breakdown of the MOSFET, or to
the destruction of the limited outgoing control circuit.
Thus, the rapid deactivation of the MOSFET can be done
by the application of a negative voltage, through a push-
pull assembly, which allows a very rapid discharge of the
input parasitic capacitance Ciss of the MOSFET [8], [18].
The push-pull assembly is built around two bipolar
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transistors T1 and T2 as shown in figure 6, or two small
signal MOSFET transistors. In this latter case it is
advisable to choose a pair of transistors with very low
RDSon because this will act as a short circuit for the
capacitance Ciss during its discharge.

When bipolar transistors are used as push-pull driver T1
acts as the direct driver of the MOSFET gate during the
positive phase of the PWM command pulse which must
have a sufficient level to drive the MOSFET into
saturation. Whereas in the null phase the of the PWM
pulse T2 is polarized by the Ciss voltage at the gate and
acts at the same time as its discharge circuit.

A faster discharge scheme is obtained when the collector
of T2 is negatively polarized, but this has a drawback of
using an additional negative supply in the system.

By following the same steps, we can calculate the power
loss during blockage.

( Poss = mean(VDS.ID)

=F.f, VDS.IDdt (15)

Eon = Protar — 5. [RDSon(ISrms)Z] (16)
IDyps = /F fTW Is2(t)dt (17)

Where:

Rpson : Resistance drain source of the MOSFET during
the conduction phase
F: The switching frequency applied of the MOSFET

Torr - Fall time of the ID current to which the VDS
voltage is added

Eorr:  Energy dissipated in the switch

Procar - Total power required by the MOSFET

Is: Output current

As shown in Figure 3, the peak power loss is due mainly

to the current ID which is delayed relative to Torr. In

order to reduce this loss it is best to have a rapid fall

time of the current ID.

The power losses change as a function of the
voltage, current and the switching frequency. To
separate these two types of losses, i.e. conduction and
switching losses, the same operating point, current and
voltage is simulated for different frequencies. The
measurements by simulation have shown that the
variable part with frequency is a linear function, which
makes it possible to define the switching losses as [12]:

Psw =Pon+ Pysy
(18)
{ = f (Eon + EOff)

Where:
F : is the switching frequency, the choice of its value is
a compromise between the minimization of switching
losses and the sizing of the converter, but generally, due
to electromagnetic compatibility (CE) constraints [14],

the value of F must be greater than 20kHz

5. Minimization of transistor switching losses

As we have seen in Figures 2 and Figure 3, the
waveforms of the drain ID and the energy dissipated by
the MOSFET have peaks. This phenomenon appears when
the switching frequencies show natural resonances and
especially when the load is inductive or capacitive.
These peaks dangerously affect the MOSFET and there is
a risk of its destruction at any time. Thus, using the
switching assistance circuits to reduce the di/dt or dv/dt
is the most adequate solution to remedy the problem. In
order to reduce the loss of energy in switching of the
MOSFET, we must slow down the rise of the ID current
until the VDS voltage is negligible during the conduction
phase and delay the rise of the VDS voltage until the ID
current is zero during the blockage phase.
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Figure 4: DC-DC Boost converter assisted in conduction
and blockage (SAC Boost converter)

This is accomplished by the implementation of the
Switching Aid Circuit in the circuit of the basic DC-DC
Boost converter as will be detailed in the following
sections.

5.1 Minimization of switching losses during conduction

For switching losses, the transition phases
corresponding to the opening and closing of the
component cannot be approached in the same way.
Indeed, the use of different combinations of loss
calculation approximation models, and approximations
in the identification of parameters, lead us to large
errors in the prediction of power losses. This can have a
significant impact on the choice of components making
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up the converter and on the approach to design
objectives regarding energy efficiency and reliability.

Semiconductors are responsible for the majority of
losses in a converter. The loss calculation mechanisms
for these devices are not easy to implement because, as
simple as their topology, they are inserted in a highly
non-linear environment, so these losses depend on
several parameters such as [15]:

- The converter topology

- The control mode (hard/soft switching)

- Input and output impedances

- The semiconductor family (MOSFET, bipolar, ..)

- The semiconductor technology used

- The control circuits

- The modulation method used

- EMC constraints

compatibility).

- Thermoelectric couplings.

- Mechanical constraints.

The switching losses are due to the conduction and
blocking phases, since the current as well as the voltage
must vary over a large range, to reach the magnitudes
imposed by the sources between which the converter is
inserted. To reduce the switching losses we must, during
the closing phase of the MOSFET, slow the rise of the
current ID until the voltage VDS is zero or negligible. This
is obtained by inserting an additional inductor L1
between the main inductor L and the Drain of the
MOSFET as shown in Figure 4. The inductance L1 behaves
like a delay line whose value is calculated by:

L <
Where:

r: internal resistance of inductor L1.

a: the duty cycle.

T: switching period.

In order to protect the MOSFET during blockage it is
necessary to discharge inductor L1 during the phase of
blockage. This is obtained by the insertion of a free-
wheeling diode D1 and a limiting current resistor R1. This
resistor should satisfy the relation:

Ly
5'R1+r <1-oT (20)

The measurements made on the virtual prototype
assisted at the blockage are given in Figure 5, on which
we observe:

- The current peaks have become less important,
where they go from 20A to 1A.

- The peaks of the energy dissipated by the
MOSFET are reduced by a factor of 34 (passage
from 520w to 15w).

- Areduction in Ton closing time by a factor of 6
(from 60ns to 10ns).

(electromagnetic

aT.r

(19)

5.2 Minimization of transistor switching losses during
blockage

To minimize the loss of energy during the blockage
we connected a capacitor €2 in parallel with the MOSFET
as shown in Figure 4. This capacitor must maintain a
voltage across the terminals DS of the MOSFET during the
opening phase only; for this, we insert a resistor R2 with
capacitor C2; this resistance must be large in one
direction which is when the MOSFET is blocked and this
is the discharge phase through R2 where, D2 is blocked.
This resistance must be small in order to permit a rapid
charge of C2 and this is when the MOSFET is conducting.
During the charge phase D2 is conducting and thus
bypasses R2. It is to note that fast diodes should be
implemented in the design otherwise the aid circuit may
not function and heat may generate from the diode and
could lead to its breakdown. In principle, these assisted
switching do not generate energy losses. The capacitor
C2 behaves like a delay line for the rise of the voltage
VDS, the value of which is determined while respecting
the following inequality:

5.R,C, < (1—a)T

Where:

- a: the duty cycle.

- T: switching period.
The resistor R2 serves to limit the discharge current of
C2 through the MOSFET in a sense, so the diode D2 allows
the rapid charging of C2 during the opening of T.

(21)

The simulation results are illustrated in Figure 5, in
which we note a delay in the rise of the VDS voltage with
a decrease in the ID current and the energy dissipated
during the blockage phase.
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Figure: 5 Waveforms of the ID current, the VDS voltage
and the dissipated power by the MOSFET during
conduction and blockage
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6. Combination of assistance circuits in the Boost
converter
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Finally, and to minimize the loss of energy in
switching, for the conduction and blockage phases, we
have combined the aid to switching circuits for
conduction and for blockage in order to obtain the
circuit of Figure 6. The presented circuit is the assisted
Boost converter that is practically realized. It is to note
that, in practice the aid circuit for conduction
implemented in the basic converter functions only
during the conduction phase. Similarly, the aid circuit
for blockage works only during the blockage phase. The
independence of these aid circuits has been of great help
during the simulation phase as well as during the
practical implementation phase especially for the
measurements.

7. Experimental results

In conventional switching converters, there is a
switch to control, and in some cases, it is enough to
adjust the duty cycle to adjust the output voltage
without having to make any regulation. The control of
the DC-DC Boost converter resembles in principle the
control of conventional converters.

7.1 Realisation of prototypes

The experimental prototypes that we have realized
are single-cell DC-DC converters; the first consists of a
switching cell and a pair of transistors mounted in Push-
Pull to adapt the control signal to the MOSFET transistor.
The second is identical to the first to which is added a
switching assistance circuit (SAC). The first step of the
realization consists in determining the switching
frequency which facilitates the implementation of the
command and control of the conversion cell. The
semiconductor power components are dimensioned to
limit losses, which depend on switching times, and on
the level of high frequency emissions. The choice of
driver which allows the adjustment of switching times to
act both on switching losses and on the level of
emissions. The system must operate in a closed loop to
regulate the output voltage. Once the architecture and
dimensions of the filter have been defined, we are left
with the type of regulation that is required which
ensures high bandwidth and system stability in a closed
loop.

The voltage across the shunt resistor Rshunt allows the ID
current to be measured and to know if it is exceeded,

Since,

ID = _Bs_ (22)

Rshunt
The measurement procedure automatically reviews

the desired points in the current range. The
measurement of the losses corresponding to a given
urrent lasts only a few tens of milliseconds. The current

points are successively made with a few seconds apart
in order to calibrate the temperature of the heatsink.

The input and output currents and voltages of the
two prototypes are measured and recorded. Each of
these tests is performed with the same current and
voltage conditions for different switching frequencies.
Test data is used to calculate the overall loss of the
converters.

The results of these tests are shown in Figure 6,
where the power dissipated by the converters has been
plotted, the first is assisted at switching while the
second is unassisted. [6], [19].
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Figure 6: Variation of the total power dissipated by the
Prototypes as a function of the frequency.

We can see that the shapes of the curves, of the
powers dissipated by the two converters, are almost
linear. Thus, the total energy dissipated by the
prototype is: E = 5W for the assisted converter and E =
11W for the non-assisted, that is to say at a switching
frequency of 1MHz the assisted converter will dissipate
an energy of 6W less than the unassisted converter and
this represents 45% of the energy dissipated by the non-
assisted converter.

7.2 Measurement of switching losses

The measurements of losses in the power switches
are carried out using a method inspired by the method
of "double pulse” [2] used generally for Thyristor
switching. Two methods are used for this purpose.

The first one consists of applying a positive pulse to the
gate of the blocked MOSFET until the VDS voltage is null
then immediately the MOSFET is blocked again. The
measured dissipated energy during this short time is
mainly due to switching because the blockage energy is
negligible [14].

The second consists of driving the MOSFET by a pulse
whose width is equal to the sum of Ton and Torr. The
measured dissipated energy during this short time is due
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mainly to switching since the blockage energy is
negligible [15]. It is to note however that both methods
give the same results and that all the timings Ton, Torr
are taken from the simulation results shown in figure 2,
figure 3 and figure 5.

However, there are some drawbacks to these
method. On one hand, a current probe must be inserted
in the switching mesh which increases the mesh
inductance, the overvoltage and the losses themselves.
On the other hand, the probe must be calibrated,
compensated and have a very high bandwidth. Finally, if
the integral of the VDS « ID product over a period of the
system represents the dissipated energy, this product is
over a more restricted and arbitrary interval.

—#—Power dissipated by MOSFET with SAC

10 ——Power dissipated by MOSFET without SAC A

100 200 300 400 500 600 700 800
FREQUENCY (KHZ)

Figure 7: Variation of the power dissipated by the
MOSFETSs as a function of the frequency.

We note that the shapes of the curves, of the
powers dissipated by the MOSFET switches, are almost
linear thus (Figure 7),

Pe=k.f (23)
Where
Pc : is the power dissipated by the MOSFET Switch in the
prototype.

K :is a constant value.
By comparison to equation (11) we can deduce that,

k = Esw (24)
Thus, at a switching frequency of 1 MHz, in the non-
assisted converter the MOSFET will dissipate a switching
power of 10.62W, on the other hand, in the assisted
converter the MOSFET will dissipate a switching power
of 1.52W. This represents only 14% of the energy
dissipated by the non-assisted converter.

In this case, it is seen that in the assisted converter a
considerable reduction in size of the switch heatsink is
obtained thus allowing a reduction in the volume and
weight of the final design.

To measure the switching losses in the prototypes that
we have produced, we used a method described in [19],

[20], which consist of taking the voltage across a switch,
and the current flowing through it during switching, it is
possible to find the switching energies by integrating the
product current voltage [21].

As mentioned earlier, the current measurement is
derived from the voltage across a very small resistor
incorporated between the source of the MOSFET and
ground [22]. This resistor, (Rshunt) typically has a value
on the order of 0.22 ohm.

However, this method requires the use of wide
bandwidth, calibrated and compensated probes [18],
[23], [24]. In addition, it is very intrusive, due to the
addition of parasitic elements in the switching mesh.
This can cause voltage overshoots and slowing down of
the di/dt, dv/dt, when the values are not adequately
chosen.

For low frequencies both prototypes have nearly
the same efficiencies, this is due to the fact that rise
and fall times of the MOSFET are negligible compared to
the pulse command duration. Whereas, at higher
frequencies they could be a fraction of that pulse. In
addition, one of the main goals of this design is that high
frequency Boost converter use smaller components
(especially inductors) and this would lead to compact
designs with higher efficiency.

8. Command and control

To cope with fluctuations in operating conditions
and variations in the electrical load, the control of our
DC-DC step-up converter must be checked and corrected
in real time. Real-time feedback is necessary to
compensate for energy losses and variations in input
voltage and load, plus compensation for losses due to
temperature changes in semiconductors.

8.1 The command signal

The PWM command signal to be applied to the gate
of the MOSFET through the push-pull driver must meet
the conditions of amplitude and frequency:

- The PWM pulse must have a sufficient
amplitude to drive the MOSFET into saturation
through transistor T1 which must be saturated
as well. In the case where T1 is not saturated
the MOSFET switch may not saturate as well
(conduction mode) and this could lead to its
destruction at higher currents Figure 8.

- The width of the pulse must be large enough
especially at higher frequencies, in order to
avoid overlapping of the front edge of the pulse
with the rise time of the switch defined by the
manufacturer.
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8.2 The Controller

The control algorithms described in this section
correspond to steady state operation. Two control
techniques have been developed:

8.2.1  Classic control (PWM)

In this part we applied a PWM command to our
switching cell. The control signal has a duty cycle a. The
voltage delivered by the switching cell is a contained
voltage with a value very close to the one indicated by
equations (8) and (9).

This algorithm is characterized by:

- Convergence time is variable

- Convergence time proportional to the preset

voltage value

- No overshoot of the output voltage Vs
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Figure 8: Schematic of the DC-DC Boost converter with
its switching assistance circuit and its push-pull driver

8.2.2 proposed control

This algorithm is deduced from the method of
numerical resolution of linear equitation’s known by the
ichotomy algorithm [24]:

This algorithm is characterized by:
- Short convergence time
- Convergence time does not depend on the
preset voltage value
- Presence of excess voltage Vs (overvoltage)

9. Conclusions

This work is dedicated to determining the switching
losses of power MOSFETs in order to minimize them.
These losses were simulated by OrCAD-Pspice simulator.
These simulations allowed us to mathematically model
the switching losses of semiconductors with a specified
switching mesh. The sensitivity of the model for certain
parameters has been verified with waveforms described
in the literature. Oscillations at the beginning and at the
end of the commutations were observed.

These oscillations modify the waveforms, but they
do not generate significant losses. The study of the
parasitic elements studied here allowed us to draw some

fundamental conclusions: An increase in the negative
gate voltage has a negative impact on the overshooting
of the VDS voltage during the blocking of the Transistor.
However, this voltage also increases the driver's noise
immunity, thus avoiding unwanted reboot of the
component.

It is clear from the experimental results that, the SAC
Boost converter performs better than the basic
converter in all the frequencies above 100 KHz, while
both converters have the same efficiency below 100 kHz.
Because of the high frequency, the SAC converter is
designed with reduced size and weight components thus
allowing compact designs with minimum thermal relief
and hence higher efficiency.
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