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Introduction Générale

Dans les applications avioniques, la tendance récente est de remplacer les actionneurs pneuma-
tiques et hydrauliques par des actionneurs électriques [Rosero et al., 2007], [Emadi, 2000]. En effet,
la demande en électricité est en constante augmentation et la tendance est qu’elle soit utilisée pour
I’approvisionnement et la distribution de ’énergie non-propulsive, notamment en remplacant la trans-
mission mécanique de puissance par des génératrices intégrées a ’arbre du réacteur. Cette perspective
porte le nom de l'avion < plus électrique > (MEA pour More Electric Aircraft).

Le concept de ’avion « plus électrique > tente de répondre a une demande de souplesse énergétique
et une meilleure efficacité propulsive avec un moindre impact sur ’environnement. Il vise a remplacer
les vecteurs énergétiques (fluides hydrauliques, air comprimé) par le courant électrique et d’obtenir en
conséquence une diminution significative de la consommation en carburant avec un meilleur rendement
(supérieur a 98%).

L’introduction des systémes électriques notamment des dispositifs d’électronique de puissance em-
barqués dans le domaine du transport aérien, requiere une forte compacité et une forte intégration des
systemes de conversion électrique ainsi que des fonctionnalités électroniques a des hautes températures
ambiantes pouvant dépasser les 200 ° C. Cependant, pour répondre a ces besoins, le silicium a atteint
ses limites, d’ou le recours a de nouveaux matériaux semi-conducteurs comme ceux a large bande
interdite dits < a grand gap >.

En particulier, les transistors de puissance a technologie grand gap a base de carbure de silicium
ou de nitrure de gallium, trouvent des applications en électronique haute température, haute tension,
haute fréquence ou en réponse a des contraintes de volume, de poids et de rendement.

Dans sa démarche d’amélioration des produits actuels et de développement de convertisseurs de
nouvelle génération pour ses besoins futurs, THALES est particulierement intéressé par les potentia-
lités de ces interrupteurs. C’est la raison pour laquelle cette theése a été initiée par THALES en col-
laboration avec le laboratoire SATIE (groupe EPI et TEMA). Ces travaux de theése s’inscrivent dans
le cadre d’une étude des potentialités des premiers composants SiC (MOSFET et JFET) disponibles
sur le marché. Cette étude permettra de comparer les principales performances de ces dispositifs ainsi
que les contraintes spécifiques induites lors de leur intégration dans les convertisseurs aéronautiques.

Ce manuscrit se divise en quatre parties. Dans une premiere partie, nous introduirons le contexte
ainsi que les enjeux de cette étude. Nous aborderons tout d’abord 'un des principaux verrous tech-
nologiques lié a l'introduction de I’électronique de puissance a bord d’avion. Il s’agit de la haute
température, un facteur extrémement contraignant qui impacte le rendement des équipements
d’électronique de puissance et leur fiabilité. Apres avoir rappelé effet de la température sur les
performances des composants de puissance, nous expliquerons 'avantage que présentent les semi-
conducteurs a grand gap pour repousser ces limites et pour répondre aux exigences séveres de 'indus-
trie aéronautique.

Bien que présentant une réelle rupture, les composants de puissance a semi-conducteurs grand gap
ne peuvent apporter de réelles améliorations que s’ils sont associés a un environnement adéquat. Ainsi,
nous nous intéresserons, dans un second temps, aux approches d’intégration de ces dispositifs dans les
systemes de conversion d’énergie. Ces nouvelles approches permettrons de tirer le plein bénéfice de ces
composants.

Enfin, nous donnerons un état de I’art sur les semi-conducteurs & grand gap ainsi que sur les
composants en carbure de silicium disponibles sur le marché. Apres une étude comparative évaluant
les propriétés intrinseques des semi-conducteurs a grand gap (SiC, GaN et C) et celles des semi-
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conducteurs conventionnels (Si et GaAs), nous présenterons différentes structures de transistors déja
commercialisées en carbure de silicium.

Dans une deuxieme partie, nous ménerons des investigations sur les performances électriques des
transistors de puissance a technologie grand gap, notamment des MOSFET et des JFET en SiC
(1,2kV), fabriqués par trois fabricants différents, Cree, Rohm et Semisouth. Nous rapporterons ’en-
semble des résultats des caractérisations préliminaires effectuées, ayant pour objectif I'analyse de
I'impact de chaque structure de transistor sur la conception des convertisseurs aéronautiques.

Dans un premier temps, nous évaluerons les performances statiques des transistors de puissance
SiC en suivant I’évolution de certaines grandeurs électriques sur une large gamme de température
variant de —60 " C a 200 ° C.

Ensuite, nous étudierons les performances dynamiques de ces dispositifs. Nous détaillerons 1’étude
effectuée sur l'influence de la température, du niveau de courant de charge et de la valeur de la
résistance de grille sur le comportement des dispositifs SiC pendant les phases de commutation. Les
maquettes expérimentales développées pour ces tests seront notamment présentées.

Pour finir, nous présenterons les résultats des mesures de pertes réalisées sur les transistors
MOSFET SiC commutant & haute fréquence de découpage. Ces essais délicats sont effectués par
deux méthodes différentes, la méthode directe dite « calorimétrique > et la méthode indirecte dite
< électrique >. Les pertes totales dissipées par les MOSFET SiC seront aussi comparées a celles d’'un
composant en silicium.

Dans une troisieme partie, nous chercherons a évaluer la robustesse des transistors SiC, soumis
a des régimes extrémes de fonctionnement tels que I'avalanche et le court-circuit. Nous aborderons,
dans un premier temps, une revue de travaux récents, portant sur I’étude de la robustesse des in-
terrupteurs de puissance en SiC en régime de court-circuit. Nous étudierons, ensuite, la tenue de ces
composants & ces types de contraintes (avalanche et court-circuit), les modes de défaillance rencontrés
et leur éventuelles origines. Enfin, nous nous focaliserons uniquement sur le régime de court-circuit et
nous rapporterons les résultats des essais de fatigue accélérée, réalisés sur des MOSFET SiC de chez
Rohm. Ces tests permettront de comprendre les mécanismes de dégradation susceptibles d’apparaitre
au cours de ces cycles contraignants.

Dans une quatrieme partie, nous proposerons deux modeles compactes : le premier est dédié au
transistor DMOSFET SiC permettant I’estimation des pertes avec prise en compte du couplage électro-

v i N L . .
thermique, et le calcul des — et — pouvant servir a l’estimation des perturbations conduites. Le

deuxieme modele est celui d’une diode Schottky SiC qui va jouer le role d’une diode de roue libre dans
une cellule de commutation. Les modeles devront étre capables de représenter de facon fidele le com-
portement statique et dynamique des composants, tout en tenant compte des spécificités du matériau
SiC. De tels modeles vont dépendre de plusieurs parametres physiques et empiriques dont les valeurs
ne seront pas forcement connues et vont nécessiter par conséquent une méthodologie d’extraction.

Nous commencerons par présenter en détails les deux modeles développés. La méthodologie d’ex-
traction des parametres inconnus mise en place sera détaillée par la suite. Enfin, les modeles développés
seront implémentés dans un circuit de simulation SIMPLORER afin de pouvoir les valider en statique et
en régime de commutation, en les comparant aux résultats de caractérisation électrique.

These de OTHMAN Dhouha 2



Premiere partie

Intégration et ruptures pour
I’électronique de puissance






CHAPITRE 1

Contexte

1.1 Introduction

L’orientation de l'industrie aéronautique mondiale vers un avion plus électrique a engendré une
croissance continue de la puissance électrique embarquée a bord des avions pendant ces derniéres
décennies, tel que le montre la figure 1.1.

1000 P (KVA)

300

200

106

1962 1966 1969 1987 1993 2004 2010 Year
Caravelle B737 Concorde A320 A3 A3IR0 B787

FIGURE 1.1 — Evolution de la puissance électrique embarquée & bord des avions [Roboam, 2011]

L’application cible du domaine de I'aviation est l’actionneur électro-mécanique (EMA pour Electro-
Mechanical Actuator) qui vise & remplacer P'actionneur hydraulique [Faleiro, 2006]. Cet actionneur
électro-mécanique est piloté par des convertisseurs d’électronique de puissance. La volonté de conce-
voir des convertisseurs d’électronique de puissance fonctionnant & des hautes fréquences de commu-
tation et/ou a des hautes températures n’est pas nouvelle. Elle résulte du souhait de développer des
convertisseurs pouvant fonctionner avec des densités de puissance de plus en plus élevées. En effet, ces
conditions de fonctionnement (haute fréquence et haute température) permettent une réduction de la
masse globale du convertisseur, notamment la réduction du volume des composants magnétiques et
des systemes de refroidissement.

Ainsi, de plus en plus compacts, les composants de puissance, regroupant a la fois la commande
et la puissance dans un unique boitier, se voient confrontés a un accroissement constant des densités
de puissance. Cet accroissement se traduit par une forte puissance dissipée au sein de ces dispositifs.
La dissipation de puissance des interrupteurs a semi-conducteurs, leur nécessaire refroidissement et
les impératifs de durée de vie et de fiabilité, demeurent I'un des obstacles majeurs a leur intégration
a grande échelle. Ainsi, cela fait de la température un parametre incontournable & prendre en compte
dans la conception des circuits d’électronique de puissance.

Par ailleurs, la connaissance de ce parametre est une donnée essentielle dans la prévision du vieillis-
sement des composants et donc, dans ’estimation de leur durée de vie. D’autant plus que la valeur de la



CHAPITRE 1. CONTEXTE

température est nécessaire pour le dimensionnement des dispositifs thermiques et pour I’établissement
du compromis performance/fiabilité.

Les convertisseurs conventionnels & base de composants en Si nécessitent des dissipateurs de chaleur
encombrants afin de limiter I’élévation de la température. En outre, en plus de leur limite & haute
température, les dispositifs a base de silicium restent aussi limités en tension notamment pour des
fréquences de commutation supérieures a 100kH z.

Afin de repousser les limites du silicium et maintenir un bon rendement, les dispositifs de puissance
envisagés dans le domaine des transports font appel a de nouvelles technologies de semi-conducteurs
a grand gap tels que le SiC qui présente un grand potentiel [Stephani, 2002] [Lorenz, 2002].

Dans cette premiere partie du mémoire (partie I), nous allons étudier I'impact de l'utilisation des
semi-conducteurs a grand gap sur les systemes de conversion d’énergie.

Apres une description des principales limitations des composants & semi-conducteur de puissance
a la montée en température, nous présenterons les potentialités des dispositifs grand gap pouvant
fonctionner dans des environnements séveres comme la haute température (chapitre 1.1. 1.2).

Afin de tirer le plein bénéfice de cette technologie de semi-conducteurs, de nouvelles approches
d’assemblage et d’intégration doivent étre mises en place. Ainsi, la section 1.3 du chapitre 1.1 sera
consacrée a l'intégration des composants grand gap dans les systemes de conversion d’énergie.

D’autre part, la bonne connaissance de la physique des composants a semi-conducteur, permet une
meilleure optimisation de ces dispositifs pour leur utilisation & haute température. Ainsi, le deuxieme
chapitre de cette partie (chapitre 1.2) sera consacré a I’étude des caractéristiques de quelques compo-
sants grand gap afin de pouvoir établir un comparatif de performances entre eux.

1.2 Contraintes d’intégration

La température de fonctionnement et les cycles thermiques sont considérés comme étant des fac-
teurs fortement impactant sur la fiabilité et la durée de vie des assemblages de puissance notamment
des dispositifs a semi-conducteurs. En effet, les profils de mission imposent des cycles de dissipation
de puissance (des pertes) dans les composants a semi-conducteur de puissance. Ces pertes sont res-
ponsables d’élévation de température au sein de ’assemblage. Nous parlons dans ce cas de cyclage
actif. A ces variations de température liées a la dissipation de puissance dans les puces, nous devons
ajouter les variations de température ambiante généralement beaucoup plus lentes, et dépendantes
du domaine d’application (cyclage passif). A titre d’exemple, pour les applications aéronautiques au
voisinage du réacteur, lors d’'une phase de parking en région polaire, la température ambiante peut
atteindre —55 ° C. En revanche, en vol, la température ambiante imposée par le réacteur sera de I'ordre
de 200 ° C [Allard et al., 2005].

Les profils des sollicitations thermiques environnementales sont définis & partir d’un ensemble de
données expérimentales donné par la norme DO160 pour la qualification des matériels embarqués. La
figure 1.2 montre une extrapolation du profil des températures dues a des cycles thermiques passifs,
pour un systeme placé sur le réacteur. Il s’agit des conditions de fonctionnement les plus séveres,
quand le matériau est dans un environnement non pressurisé et non régulé en température, avec une
température ambiante maximale de 200 ° C'. Ce profil de mission reflete 'une des difficultés rencontrées
lors de 'intégration des convertisseurs de puissance placés sur le réacteur.

Avant de préciser les contraintes de la haute température sur les composants de puissance, nous
devons rappeler les différents constituants d’'un module de puissance. Les composants et modules
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FIGURE 1.2 — Evolution de la température due a des cycles thermiques passifs sous un profil de mission
avionique [Zhang, 2012a]

de puissance a semi-conducteur sont basés sur des technologies Si ou SiC dont les parties actives
sont généralement montées, par 'intermédiaire d’une brasure, sur un substrat céramique métallisé
et connectées électriquement entre elles par des fils de bonding (figure 1.3). Le substrat est ensuite
brasé sur une semelle assurant le maintien mécanique de I’assemblage et le transfert thermique vers
la source froide. L’assemblage est mis en boitier et encapsulé grace a un gel silicone pour protéger les
constituants du module de puissance des agressions externes. Enfin, le module de puissance est fixé sur
un systeme de refroidissement (au niveau de la semelle) afin de maintenir la température de jonction
des composants en dessous d’une valeur critique pendant le cycle de fonctionnement.

Terminal électrique

Couvercle Puce Brasure supérieure
\ Métallisation
supérieure
Fil
de bonding Couche Substrat

diélectrique
I Métallisation
T inférieure

Gel
diélectrique

Semelle

Brasure inférieure

FIGURE 1.3 — Vue en coupe d’un module de puissance [Buttay, 2015]

Les principales causes de défaillance des modules de puissance résultent de processus d’endom-
magement généralement par fatigue et lié par des contraintes d’origine thermomécanique. En outre,
les risques de vieillissement et de dysfonctionnement sont multiples et peuvent apparaitre a plusieurs
niveaux.

Au niveau de 'environnement proche des puces, la défaillance peut apparaitre au sein de 'oxyde
de grille ou suite & la dégradation des métallisations. En effet, la température élevée de fonctionnement
engendre une dégradation de ’oxyde de grille par injection de porteurs chauds notamment pour le cas
des composants a grille isolée tel que le MOSFET. La haute température suscite aussi des problémes
de corrosion ainsi que des dégradations des métallisations par reconstruction [Ciappa, 2002].
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Au niveau de 'assemblage de la puce sur le substrat et du substrat sur la semelle, la différence entre
les coefficients de dilatation thermiques (CTE) des différents éléments de 'assemblage entraine des
contraintes mécaniques au sein des brasures qui les relient. Les propriétés mécaniques des constituants
du module de puissance, associées aux variations de température induites par les profils de mission
sont responsables de contraintes d’origine thermomécanique aux interfaces (délaminage des brasures,
fracture conchoidale du substrat) [Thoben et al., 2001] [Mitic et al., 1999].

La défaillance peut aussi provenir des fils de bonding (fils en Aluminium). Ces fils de cablage
assurent I’amenée du courant sur les puces ainsi que la connexion entre elles ou la connexion vers
I'extérieur. Par conséquent, les soudures des dits fils voient les variations de la température ambiante
en plus de I'élévation de la température due a la dissipation de puissance dans les puces. Si nous
rajoutons a ces contraintes thermiques la différence du CTE entre aluminium et le matériau semi-
conducteur, les contraintes thermomécaniques qui en découlent peuvent entrainer la levée des fils de
bonding, donc la défaillance du composant [Cova, 1998].

Les contraintes liées a la haute température incitent, par conséquent, les fabricants a définir
une limite de fonctionnement des assemblages de puissance. Pour les puces, la limite est fixée entre
150 ° C et 175° C pour les semi-conducteurs conventionnels tel que le silicium (Si), et entre 500 ° C
et 550 ° C' pour les semi-conducteurs grand gap tel que le carbure de silicium (SiC) [Wondrak, 1999]
[McCluskey et al., 1998]. La figure 1.4 présente les limites d’utilisation en température des différents
types de matériaux constituant un assemblage de puissance.

En guise de synthese, les matériaux grand gap tel que le carbure de silicium présentent I’avantage de
fonctionner & des hautes températures. Cette capacité permet de réduire 'encombrement des systémes
de refroidissement et donc d’apporter une réelle possibilité de réduction globale masse/volume des
convertisseurs. Cependant, leur utilisation est freinée par la technologie du boitier qui est limitée en
température. A cette limite, il faudra aussi ajouter la fiabilité qui diminue significativement quand
la température augmente ainsi que la limite en température des composants électroniques (éléments
périphériques) disponibles dans le commerce comme les circuits de commande rapprochée (driver),
de contréles ou les condensateurs. Ces composants fonctionnent généralement en dessous de 125° C
ce qui rend la conception des composants et modules en matériaux grand gap plus complexe et plus
coliteuse.

ATempératures limites

600 °CH

500 °CH

400 °CA

300 °CH

200 °CH

100 °CH

Connexions électriques

FIGURE 1.4 — Limites en température des constituants d’'un module de puissance [Wondrak, 1999],
[Amagai, 2002], [Coppola et al., 2007]
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1.3 Recours aux composants grand gap

L’intégration poussée des structures de conversion d’énergie, notamment des convertisseurs de
puissance dans le domaine des transports se voit confrontée a une forte contrainte de rendement de
conversion. Dans le domaine de l'aviation, et comme détaillé précédemment, ces structures doivent
fonctionner dans des conditions séveres, sous diverses contraintes environnementales et tout en garan-
tissant une bonne fiabilité et un excellent rendement.

Dans le cas des systemes de conversion d’énergie congus a base de composants en silicium, nous
pouvons trouver des convertisseurs fonctionnant au dela de 98% de rendement pour des puissances
supérieures a 1kW, comme le cas des convertisseurs DC/DC entrelacés étudiés dans [Kolar et al., 2012,
figure 1.5. En revanche, I'un des points critiques de ces systémes de puissance reste leur niveau
d’intégration et de compacité surtout quand il s’agit d’augmenter leur rendement de conversion.

En effet, le convertisseur de puissance regroupant a la fois les interrupteurs de puissance, la com-
mande et le refroidisseur, est de plus en plus compact avec une densité de courant de plus en plus
élevée. Or, cette augmentation de courant se traduit par un accroissement de la chaleur dissipée qui
est un facteur limitant. De plus, le fonctionnement du silicium est limité a température élevée ce qui
affecte considérablement la fiabilité des composants a base de ce matériau.

99.0%
BRI EFRY [ 1 [ [

98.0% |

PFC
e ; 97.5% DCDC H
=1Us == Total
97.0% —
UN — I~

FIGURE 1.5 — Utilisation de convertisseurs entrelacés pour améliorer le compromis densité de puis-
sance/rendement. (a) structure d’un redresseur avec PFC et étage DC/DC, (b) courbe de rendement
[Kolar et al., 2012]

Avec les progres technologiques récents dans la fabrication des dispositifs de puissance a base de
matériaux grand gap tels que le carbure de silicium (SiC) et le nitrure de gallium (GaN), la tenue
en tension, la vitesse de commutation ainsi que la résistance a 1’état passant de ces composants ont
été et seront significativement améliorées par rapport aux composants en silicium. Dans le cas ou ces
dispositifs de puissance sont intégrés dans les systemes d’électronique de puissance, les améliorations
réalisées sur ces composants auront aussi un réel impact sur les performances de I’ensemble du systeme.
Ces performances se constatent généralement au niveau de la densité de puissance, du rendement, du
poids, de la fiabilité et du cout.

A titre d’exemple, nous citons les travaux de Liu dans [Liu et al., 2013] présentant les performances
des MOSFET SiC et leur impact sur un convertisseur DC/DC boost entrelacé. Ces composants ont
présenté un rendement supérieur a 98% pour des puissances pouvant atteindre 10kW et & une fréquence
de fonctionnement égale & 100k H z. Ces transistors (commutant & 100k H z) ont été ensuite comparés
des IGBT Si (commutant a 20kH z). Les résultats ont montré que, méme avec des fréquences cing fois
plus élevées, les composants SiC ont pu atteindre un rendement maximal de 99, 3%, supérieur a celui
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CHAPITRE 1. CONTEXTE

des dispositifs Si comme le montre la figure 1.6. Il apparait clairement que I'utilisation des matériaux
grand gap permet d’apporter une réponse efficace au compromis efficacité/densité de puissance.

Nous citons aussi les travaux de GUEDON dans [Guedon et al., 2013], ou 'auteur a montré qu’'un
convertisseur de type DC/DC boost (V;, = 200V, Ve = 365V, fsw = 100kHz) concu a base de
composants en SiC (notamment des JFET < normally-on ») pouvait fonctionner au-dela de 96% de
rendement pour des puissances pouvant atteindre 1kW et a des températures de jonction égales a
100 ° C'. Sous ces mémes conditions de test, les résultats ont révélé que, comparé a un convertisseur
boost utilisant des CoolMOS Si, le convertisseur avec les JFET SiC a toujours présenté les meilleures
performances.

99.40%

99.30%

99.20%

99.10%

99.0%

98.90%
—-C2M0080120D Vgs=18V/-2V Rg=2R@100kHz
98.80%
-2-C2M0080120D Vgs=15V/-2V Rg=2R@100kHz
98.70%
CMF20120D Vgs=18V/-2V Rg=2R@100kHz

98.60% —
~~IGBT IGW40N120H3 Vgs=15v/-2V Rg=2R@20kHz

98.50%

98.40%
2kW 4kW 6kW 8kW 10kw

FIGURE 1.6 — Comparatif de rendement entre des MOSFET SiC commutant a 100kH z et des IGBT
Si commutant & 20kH z, Vg, = 650V, [Liu et al., 2013]

L’introduction des semi-conducteurs a grand gap, pouvant fonctionner bien au-dela de la température
de fonctionnement du silicium, impose de repenser la définition de chaque élément d’assemblage de
puissance, notamment les éléments de refroidissement, ainsi que les organes périphériques, comme
les circuits de commande (figure 1.7). Ainsi, de nouvelles approches d’assemblage et d’intégration de-
vraient étre mises en place afin d’avoir une association optimale commande-composant-environnement
et pouvoir tirer le plein bénéfice des semi-conducteurs a grand gap.

Intéressons nous dans un premier temps au composant de puissance. Dans le cas des composants
a semi-conducteur grand gap, les propriétés intrinseques des matériaux grands gaps permettent une
meilleure optimisation de ces composants pour leur utilisation a haute température.

Tout d’abord, leur faculté a fonctionner & haute température permet de réduire significativement
les systemes de refroidissement et donc réduire la taille des convertisseurs. De plus, grace a leur
forte tenue diélectrique, les semi-conducteurs grand gap possédent une zone de tenue en tension plus
fortement dopée que celle des composants Si et de plus faible épaisseur. Par conséquent, et pour une
méme tenue en tension, la résistance a I’état passant sera fortement diminuée.

Ainsi, I'utilisation de ces matériaux permet de réduire les pertes a I’état passant tout en réduisant
la surface des puces. Ce résultat permettra par la suite de réduire en plus les pertes par commutation.

La figure 1.8 illustre clairement 'intérét des matériaux grands gaps dans le contexte de la conversion
de I’énergie électrique, du point de vue compromis résistance a 1’état passant/ tenue en tension et dans
l'optique d’une réduction de la taille des composants.
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[Alimentation en énergie
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FIGURE 1.7 — Schéma de principe d’'un composant de puissance commandé et de ses périphériques
associés [Lefebvre, 2015]
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FIGURE 1.8 — Avantage des matériaux a grands gaps du point de vue compromis résistance a 1’état
passant /surface de puce, pour une tenue en tension égale a 1kV [Rouger, 2015]

Intéressons nous a présent a la commande rapprochée du composant de puissance. Le circuit de
commande rapprochée occupe une place importante dans le convertisseur de par son volume et son
cablage. Or, dans le domaine aéronautique, I'un des objectifs est d’aller vers des modules complets,
au sens multi—puces (MCPM pour MultiChip Power Module) dans 'optique de réduire au maximum
le volume, la masse et les éléments parasites [Olejniczak et al., 2002] [Homberger et al., 2005]. Ces
modules integrent a la fois les dispositifs de puissance et ’étage driver dans un seul packaging. La
figure 1.9 illustre une coupe d’un module MCPM haute température triphasé de 4kW utilisant des
puces en SiC, proposé par HORNBERGER dans [Hornberger et al., 2007]. La figure 1.10 propose une
photographie de ce module.

Si I'intégration des composants de puissance et de 1’électronique de commande dans un seul module
minimise significativement les parasites permettant ainsi un fonctionnement a tres haute fréquence,
la problématique reste l'intégration des éléments de la carte driver au plus proche du composant
de puissance. En effet, cela va engendrer de nouvelles contraintes telles que l'isolation électrique et la
compatibilité thermique entre les températures du composant et celles des circuits périphériques. Ainsi,
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afin de tirer le plein bénéfice des composants a grand gap, notamment la forte densité de puissance, de
nouvelles ruptures doivent étre mises en place comme le développement des technologies de packaging
haute température.

Bare Die  Control Die Small Al Bare Die
Digital Attach Bonding SiC Power _
High-Temperature Control ~ Material Wire Devices Power Die

Control Substrate Attach Material
Large Diameter Al
- ) p Bonding Wire
Control Substrate I = 1
Attach Material E |
T - Power Substrate
Power Substrate —pl Attach Material

(DBC)

«+—MMC Heat
Spreader

Mechanical Attach
MMC to Heatsink

—
Thermal Interface Heasink

) I I I | | I I

FIGURE 1.9 — Coupe d’un module MCPM intégrant des puces en SiC [Hornberger et al., 2007]

FIGURE 1.10 — Photographie du module MCPM [Hornberger et al., 2007]

1.4 Conclusion

Le remplacement des actionneurs principalement hydrauliques et pneumatiques en électriques
souléve de nombreux verrous technologiques. Placer les convertisseurs de puissance au plus pres des
actionneurs qu’ils servent & piloter donc au plus pres des réacteurs, signifie leurs faire subir un régime
de fonctionnement excessivement contraignant. Ces conditions séveres sont principalement liées a une
variation de température ambiante ainsi qu’un auto-échauffement des composants durant leur fonc-
tionnement.

Dans ce chapitre, nous avons étudié dans un premier temps I'impact de la haute température sur
le rendement des convertisseurs d’électronique de puissance. Ce rendement est principalement lié aux
performances des composants a semi-conducteurs grand gap dont la fiabilité est extrémement affectée
par la montée de température.

La solution proposée dans la littérature est l'intégration d’une nouvelle technologie de semi-
conducteurs, comme le SiC ou le GaN, qui répond parfaitement au challenge de 'avion <« plus
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électrique >. En effet, la technologie des composants grand gap présente un potentiel de fonction-
nement a haute température avec une fiabilité accrue comparée a celle du silicium. L’état de l'art
autours de ces composants grand gap a montré que leur capacité de fonctionner a des températures
élevées offre deux principaux intéréts. Le premier est 'intégration de I’électronique de puissance dans
des environnement extrémement chaud (plus de 200 ° C'). Le deuxiéme intérét est la densification mas-
sique et volumique des convertisseurs grace a la réduction des dispositifs de refroidissement. Nous
considérerons toutefois également dans cette these I'intérét de la montée en fréquence.

Au final, et tout en cherchant & maximiser les rendements de conversion, la réduction du volume des
convertisseurs pourra étre atteinte en augmentant la fréquence de découpage (minimisation du volume
des composants passifs) et/ou de la température (minimisation des organes de refroidissement).
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CHAPITRE 2
Semi-conducteurs a large bande
interdite (grand gap)

2.1 Introduction

Les potentialités des composants a semi-conducteurs a grand gap sont remarquables et ouvrent
de nouvelles perspectives d’amélioration en terme de rendement de conversion, de tenue en ten-
sion, de fréquence de commutation et de température de fonctionnement. Ces composants offrent,
ainsi, de réelles potentialités de réduction globale masse/volume des convertisseurs [Biela et al., 2010],
[Callanan, 2011b].

Ces dispositifs doivent leurs avantages a leurs propriétés physiques et électriques nettement
supérieures a celles des composants en silicium. Dans ce chapitre, nous nous proposons, dans un
premier temps, d’étudier les propriétés intrinseques de quelques semi-conducteurs grand gap afin de
pouvoir comparer leurs performances pour 1’électronique de puissance.

Ensuite, nous nous focaliserons uniquement sur le carbure de silicium. Ainsi, la deuxiéme partie de
ce chapitre sera dédiée aux différentes structures des composants déja commercialisés en carbure de
silicium. Nous présenterons, pour chaque structure, ses avantages ainsi que ses limites technologiques.

2.2 Propriétés des matériaux a grand gap

2.2.1 Bande d’énergie interdite

Du fait de 'agitation thermique dans le réseau cristallin, la hauteur de la bande interdite des
matériaux diminue quand la température augmente pouvant a ’extréme rendre le matériau conducteur.
Néanmoins, une large bande interdite induit une faible densité de porteurs intrinseques, ce qui permet
d’envisager un fonctionnement a des températures sensiblement plus élevées.

Les semi-conducteurs grand gap possedent une bande interdite minimum trois fois supérieure a
celle des semi-conducteurs conventionnels (Si, GaAs), ce qui leur conférent une plus grande capacité
a fonctionner & haute température. En effet, 'énergie des semi-conducteurs grand gap nécessaire pour
passer de la bande de valence a la bande de conduction (E,; > 3eV') est plus large que celle des
semi-conducteurs conventionnel (£, < 1,5eV’). Cela implique qu'il est moins probable qu'un électron
traverse cette bande par une excitation thermique. Par conséquent, les températures maximales de
fonctionnement des semi-conducteurs grand gap vont étre supérieures a celles des semi-conducteurs
conventionnels et peuvent aller au-dela de 500 ° C.

A titre d’exemple, nous présentons la dépendance entre I’énergie de gap et la température pour le
cas du semi-conducteur 4H-SiC [Levinshtein et al., 2001b] :

_ T?
E,(T) = E, (Tp) — 6,5 x 107 (W) (2.1)

avec : g (Tp) I'énergie de gap a la température de référence Tp.
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2.2.2 Concentration des porteurs intrinseques

La concentration des porteurs intrinseques, notée (n;), est un parametre important car il détermine
I'intensité des courants de fuite en inverse des jonctions bipolaire et Schottky (jonctions PN).

Cette concentration est liée a la largeur de la bande interdite ainsi qu’aux densités d’états permis
dans la bande de conduction Ng et bande de valence Ny . De plus, elle augmente rapidement avec
I’élévation de la température. L’expression analytique de cette concentration est donnée par I’équation
2.2 [Ruff et al., 1994] [Wondrak, 1999].

—Eg(T)Xq

n; (T) = (NeNy)Y? e (2.2)

avec : ¢ la charge élémentaire d’électron et k la constante de Boltzmann.

2.2.3 Courant de fuite en inverse de jonction PN

Les composants de puissance sont formés de couches dopées N et P, et la mise en contact de ces deux
couches constitue la jonction PN. Lorsque le composant est polarisé en inverse, la barriere de potentiel
augmente et le courant pouvant circuler dans le composant est formé des porteurs minoritaires. Ce
courant est dit courant de fuite.

L’accroissement du courant de fuite des jonction PN est considéré comme une des principales
limitations & l'augmentation de la température dans les semi-conducteurs. Selon 1’équation 2.3, ce
courant de fuite possede deux composantes, la premiere est due a la génération thermique dans la
zone de charge d’espace variant proportionnelement avec n;, la seconde composante est celle du cou-
rant de diffusion variant avec n? [Ruff et al., 1994]. A température usuelle, le courant de diffusion
est généralement négligeable devant le courant de génération thermique. Le courant de diffusion ne
devenant prépondérant qu’a haute température a cause de sa dépendance en n? [Wondrak, 1999].

. qW pp- kT Y kT 9
=—mny Rk 2.3
I Ty it ( Np.7p * N1, i (23)

avec : W la largeur de la zone de charge d’espace, Np et N4 les concentrations respectives des dopages
N et P, 7, et 7, les durées de vie des porteurs minoritaires ( électrons et trous) respectives dans les
régions P et N, et 7, est la constante de temps de génération décrite dans 1’équation 2.4.

|l>
Sl

Ty R .k (2.4)

2.2.4 Mobilité des porteurs de charge

La mobilité des porteurs de charge conditionne pour une bonne part la résistance a I’état passant
des composants de puissance unipolaires et définit donc les pertes en conduction. En effet, nous verrons
dans le chapitre 1 de la partie II que ’évolution des caractéristiques statiques des composants de puis-
sance en fonction de la température est intrinsequement corrélée a la mobilité des porteurs de charge.
Pour cette raison, la connaissance du comportement de cette mobilité en fonction de la température
permettra de justifier et/ou d’expliquer 1’évolution spécifique de ces caractéristiques statiques.

La mobilité électrique dépend de quatre sources de diffusion des porteurs libres dans le semi-
conducteur. Ces mécanismes de diffusions sont responsables des perturbations de la périodicité du
réseau cristallin [Levy, 1995] :

- La diffusion par les vibrations thermiques du réseau (la diffusion par les phonons acoustiques).

- La diffusion par les impuretés ionisées (la diffusion de Coulomb).

- La diffusion par les impuretés neutres.
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- La diffusion électron-électron et/ou électron-trou.

La diffusion par les phonons acoustiques est due aux atomes du réseau cristallin qui se
mettent en état de vibration suite a une agitation thermique. Plus la température est élevée, plus les
vibrations du réseau cristallins sont importantes et plus la diffusion est efficace. La mobilité limitée
par la diffusion par le réseau diminue avec la température selon la loi p o T3,

La diffusion de Coulomb est due aux impuretés ionisées qui perturbent le champ électrique
dans leur voisinage et dévient la trajectoire des porteurs de charge en mouvement. La mobilité due a
la diffusion par les impuretés ionisées augmente avec la température.

La diffusion par les impuretés neutres est due aux impuretés qui constituent une déformation
locale dans le réseau cristallin ce qui correspond a une perturbation localisée du potentiel périodique.
Autrement-dit, cette diffusion est due aux irrégularités des différentes interfaces dans le composant,
a titre d’exemple, l'interface SiC/SiOs (semi-conducteur/oxyde) dans le cas d'un MOSFET SiC. En
revanche, dans la plupart des semi-conducteurs, les impuretés sont minoritaires par rapport au grand
nombre des donneurs et d’accepteurs ionisés. Par conséquent, la diffusion par les impuretés neutres
peut étre négligée dans le volume du semi-conducteur.

La diffusion électron-électron et électron-trou est due aux collisions entre porteurs du méme
type ou de natures différentes. Ces deux types de diffusions ne constituent pas un processus significatif
de diffusion et peuvent étre négligés.

Pour notre cas d’étude nous nous intéressons uniquement a la diffusion par les phonons acoustiques
et a celle de Coulomb, car parmi toutes les origines de perturbation ce sont les deux mécanismes qui
expliquent le plus le comportement de la mobilité avec la température.

Ainsi, la mobilité totale est donnée par la loi de MATTHIESSEN [Pérez-Tomés et al., 2006]
[Tilak et al., 2007] comme suit :

1 1 1 1\ 7! 1 1\ !
UTotate = | —+—+—+—] =~ |—+— (2.5)
UB  MAC  HSR  MC kAC MO

avec : up la mobilité régie par la diffusion électron-électron et/ou électron-trou, pac la mobilité
régie par la diffusion par les phonons, ugr la mobilité régie par la diffusion par les impuretés neutres,
et pe la mobilité régie la diffusion de Coulomb.

Dans les cristaux covalents tels que le silicium, les porteurs libres sont diffusés par des modes
de vibration longitudinaux, dans ce cas, la mobilité est régie principalement par la diffusion par les
vibrations thermiques du réseau, ce qui fait qu’elle diminue avec la température.

Cependant, pour le cas du MOSFET SiC, il faudra tenir compte des deux types de diffusion (par
les vibrations thermiques du réseau et par les impuretés ionisées) pour bien expliquer la mobilité des
porteurs dans le canal [Rebello et al., 1996].

La dépendance en température de la mobilité des porteurs dans le canal du transistor MOSFET
SiC, notamment le MOSFET 4H-SiC (VDMOSFET), a été largement abordée dans la littérature. Nous
citons certains travaux récents, en particulier ceux de PEREZ-TOMAS dans [Pérez-Tomés et al., 2006],
de TiLAK dans [Tilak et al., 2007], de MOSCATELLI dans [Moscatelli et al., 2008], de RUMYANTSEV dans
[Rumyantsev et al., 2009], qui ont mené des investigations sur le comportement de cette mobilité avec
la température.

Tout d’abord, un mot sur le vocabulaire employé pour désigner ce coefficient de transport. Dans la
littérature, nous trouvons d’autres appellations pour cette mobilité. Nous parlons de mobilité dans la
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couche d’inversion (< inversion-layer mobility >) [Baliga, 2010] [Pérez-Tomas et al., 2006] car il s’agit
de la mobilité des porteurs dans le canal de la couche d’inversion, nous trouvons aussi la mobilité a
effet de champ ou a effet de Hall (< field-effect mobility > ou < Hall mobility ») [Tilak et al., 2007]
[Rumyantsev et al., 2009] car elle dépend du champ électrique qui est du & la polarisation de grille et
qui est responsable de la quantification de la couche d’inversion.

Pour des températures comprise entre 150° K  [Tilak et al., 2007] et 600" K
[Rumyantsev et al., 2009], c’est la diffusion par les impuretés qui prédomine et les autres mécanismes
de dégradation sont négligeables, par conséquent, la mobilité des porteurs libres dans le canal aug-
mente avec la température. Par contre, au dela de 600 ° K [Pérez-Tomés et al., 2006], c’est la diffusion
par les phonons acoustiques qui devient prépondérante engendrant ainsi la décroissance de la mobilité
dans le canal.

E 7
= 6 - ® Experimental data
£ 53 —-—Model
O 3
Sk E
i 44
SO
2 3
'.E fl. 425K
z : = K—-
= 2]
T £
é 1 ‘s 300 K]
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ke : i i Drain Voltage [V]
K : - . - - |
[
6 9 12 15
Gate Bias [V]

FIGURE 2.1 — Evolution de la mobilité des porteurs libres dans le canal avec la température et son
effet sur la caractéristiques directe Ip = f(Vpg) dans [Pérez-Tomds et al., 2006]
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FIGURE 2.2 — Dépendance en température des différentes composantes de la mobilité des porteurs
libres dans le canal et 'effet de la diffusion des impuretés ionisées sur la mobilité dans le canal dans
[Pérez-Tomés et al., 2006]
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La figure 2.1, présente I’évolution de la mobilité en fonction de la température et son effet sur les
caractéristiques statiques du MOSFET. Nous voyons clairement que pour des températures inférieures
a 600° K et a une tension de grille donnée, la mobilité augmente avec la température et avec la
polarisation de la grille.

Nous présentons aussi 1’évolution des mobilités, up, usr, pac, o, dues aux quarte mécanismes
de diffusion, en fonction de la température (figure 2.2). Ces résultats prouvent l'effet prépondérant
de la diffusion des impuretés ionisées sur la mobilité des porteurs libres dans le canal, p;n,, pour des
températures ambiantes comprises entre 150 ° K et 600 ° K et pour différentes tensions de grille.

Enfin, nous introduisons la notion de résistivité électrique qui est inversement proportionnelle a
la mobilité (ou & la conductivité). Une augmentation de la mobilité engendre une diminution de la
résistivité.

2.2.5 Champ critique de claquage

Le champ de rupture des semi-conducteurs est lié a leur énergie de bande interdite
[Chow, 1994]. Effectivement, plus la hauteur de la bande est grande, plus le champ de claquage est
grand. Ainsi, les matériaux grand gap possedent une rigidité diélectrique (ou champ de claquage noté
Ec¢) nettement plus importante que celle des semi-conducteurs conventionnels (tels que le Si et le
GaAs) et des propriétés de tenue en tension exceptionnelles. Cela signifie que pour une épaisseur de
zone de drift donnée (W), la tension de claquage, donnée par I’équation 2.6, est nettement supérieure
a celle des matériaux conventionnels.

Par conséquent, le dopage de la zone de drift, Np, pourra étre augmenté et son épaisseur réduite.
Ainsi, a I’état passant, la résistance de la zone de drift (équation 2.7) pourra elle aussi étre réduite
limitant ainsi les pertes & I’état passant [Shenai et al., 1989].

Ec.W
VBr = C2 (2.6)
4.Vip
Ron(sp) = coer i BT, (2.7)

avec : Ron(sp) la résistance passante spécifique idéale a I'état passant dans le cas d’une jonction
non tronquée.

2.2.6 Vitesse de saturation

La capacité des semiconducteurs a fonctionner a des hautes fréquences de découpage est directe-
ment liée & la vitesse de saturation (ou vitesse de dérive) des porteurs de charge. En effet, plus cette
vitesse est grande, plus les composants a semiconducteurs seront aptes a commuter a des fréquences
élevées [Chow, 1994].

2.2.7 Conductivité thermique

La résistance thermique, Ry, j., donnée par I'équation 2.8, est inversement proportionnelle a la
conductivité thermique [Zhang, 2012b]. Cela signifie que plus la conductivité est forte, plus ’évacuation
de la chaleur par le composant a semi-conducteur est facile et plus ’élévation de la température au
sein de ce dernier sera faible pour une méme puissance dissipée.

These de OTHMAN Dhouha 19



CHAPITRE 2. SEMI-CONDUCTEURS A LARGE BANDE INTERDITE (GRAND GAP)

Par conséquent, une bonne conductivité thermique limite 1’élévation de la température du semi-
conducteur en facilitant ’évacuation de la chaleur, autorisant ainsi des densités de puissance élevées.

(&

Rip—jc = S (2.8)

avec : A la conductivité thermique, e ’épaisseur de couche et S la section de traversée.

2.3 Comparaison entre semi-conducteurs

2.3.1 Comparaison des propriétés intrinseques

Les propriétés électriques présentées dans la section précédente vont nous servir a présent a com-
parer différents semiconducteurs entre eux.

Le tableau 2.1 résume les principales propriétés électriques des semi-conducteurs dans lequel nous
comparons le silicium et I'arséniure de gallium (matériaux semi-conducteur conventionnel) avec trois
polytypes de carbure de silicium ainsi que le nitrure de gallium et le diamant (matériaux semi-
conducteurs a large bande interdite).

Semiconducteurs .
. Semiconducteurs grand gap
conventionnels

Si | GaAs 3C-SiC | 6H-SiC | 4H-SiC | GaN | C
Bande interdite £, (ev) 1,2 1,43 2,3 2,9 3,2 3,39 5,6
Mobilité des électrons 1 ;5 8500 1000 | 415 950 | 1000 | 2200
ty (em2. V=17
Mobilité des trous 450 400 45 90 115 | 350 | 1800
pp (em=.V=rs™h)
Champ critique 3.10° 4.10° 2.10% | 2,5.106 | 3.106 | 5.106 | 5,6.107
Ec (Viem™")
Vitesse de saturation 107 2107 | 2,5.107 | 2107 | 2107 | 2107 | 3.107
Vsat (cm.s™")
Conductivité thermique

1. 1 2
N (Weem=1K-1) 3 0,5 5 5 5 .3 0
ferm1tt1v1te relative 11,7 13,1 9.6 9.7 9,7 8,9 5,7
T

TABLE 2.1 — Comparatif des propriétés des matériaux semi-conducteurs [Ozpineci, 2004] [Nallet, 2015]

Nous pouvons voir que le diamant possede les propriétés les plus intéressante pour les applications
de puissance, suivi par le nitrure de gallium, ensuite par le carbure de silicium et en derniére position
le silicium.

Les matériaux grand gap possédent une large bande d’énergie interdite, trois fois (cas du SiC et
du GaN) voir cinq fois (cas du Diamant) supérieure & celle du silicium (1,12eV"). Cette faculté leur
confere la capacité de fonctionner a des températures supérieures a celles du silicium, limitée a 150 ° C
pour les dispositifs hautes tensions (Vpr = 1000V) (figure 2.3). En effet, les semi-conducteurs grand
gap peuvent fonctionner théoriquement jusqu’a 1200 ° C' comme il est présenté sur la figure 2.3.

Concernant la concentration des porteurs intrinseéques, I’équation 2.2 montre qu’elle est directe-
ment liée & ’énergie de gap. Dés lors, une large bande d’énergie interdite va réduire 'impact de la
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FiGure 2.4 — Concentration des porteurs intrinseques en fonction de la température
[Raynaud et al., 2010]

température sur la concentration intrinseque expliquant ainsi sa valeur extrémement faible, dans les
semi-conducteurs grand gap, comparée a celle du silicium (tableau 2.1). Une faible concentration in-
trinseque va par la suite limiter les courants de fuites, considérés comme une des principales limitations
a 'augmentation de la température.

Nous présentons, enfin, sur la figure 2.4 ’évolution de la concentration intrinseque en fonction
de la température en tenant compte de la variation de E, avec la température pour différents semi-
conducteurs (Si, SiC, GaN et C). Cette figure montre clairement la supériorité des semiconducteurs
grand gap par rapport au silicium.

En ce qui concerne le champ de claquage, nous constatons, d’apres le tableau 2.1, que les matériaux
semiconducteurs grand gap possedent un champ de claquage beaucoup plus élevé que celui du silicium,
leur procurant une tenue en tension au moins dix fois supérieure. Par conséquent, pour une méme

These de OTHMAN Dhouha 21



CHAPITRE 2. SEMI-CONDUCTEURS A LARGE BANDE INTERDITE (GRAND GAP)

tenue en tension, un composant a semiconducteur grand gap peut étre réalisé avec un dopage de la
région de drift cent fois plus élevé, comme illustré sur la figure 2.5, et avec une épaisseur dix fois plus

faible [Ozpineci, 2004].
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FI1GURE 2.5 — Dopage de la région de drift en fonction de la tension de claquage

[Raynaud et al., 2010]
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FIGURE 2.6 — Epaisseur de la région de drift en fonction de la tension de claquage [Raynaud et al., 2010]

Sur la figure 2.6 illustrant I’épaisseur de la région de drift en fonction de la tension de claquage,
nous pouvons voir que le diamant nécessite 1’épaisseur la plus faible , suivi par le carbure de silicium
(4H-SiC, 6H-SiC) et le nitrure de gallium.

De plus, ces caractéristiques permettent de réduire la résistance de zone de drift ce qui limite
les pertes a I’état passant. Nous présentons sur la figure 2.7 ’évolution de la résistance spécifique en
fonction de la tension de claquage. Encore une fois, le diamant présente les meilleurs performances
avec la plus faible résistance suivi par le SiC et le GaN.
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FIGURE 2.7 — Résistance de la région de drift en fonction de la tension de claquage [Al Alam, 2011]

Un autre avantage des matériaux grand gap est 1ié a leur conductivité thermique. En effet, mise a
part le GaN, le diamant ainsi que le carbure de silicium présentent une forte conductivité thermique
pouvant étre intéressante pour les applications de forte puissance.

Les semi-conducteurs grand gap sont aussi performants dans les applications haute fréquence grace
a leur grande vitesse de saturation (> 2 x 107c¢m.s™!) et leur faible permettivité (tableau 2.1).

Les avantages des semi-conducteurs grand gap détaillés dans cette sous-section convergent vers
une réduction considérable de I’encombrement des systemes de puissance. En effet, les facultés in-
trinseques de ces matériaux (notamment le fonctionnement & haute température et a haute tension)
peut permettre une réduction des systemes de refroidissement. En plus, leur capacité a fonctionner a
haute tension permet une réduction du nombre de composants mis en série.

2.3.2 Facteurs de mérite

Afin de mieux comparer les performances des matériaux semi-conducteurs pour ’électronique de
puissance, plusieurs auteurs ont proposé des facteurs de mérite mettant en évidence les avantages
de chaque matériaux suivant Papplication souhaitée (fréquence, température, puissance). Nous nous
limitons a quatre facteurs qui sont les plus utilisés en électronique de puissance :

- Facteur de mérite de Johnson (JFM) [Johnson, 1965]. Ce facteur prend en compte le champ

électrique critique et la vitesse de saturation des porteurs (équation 2.9). Sa valeur nous in-
forme sur la capacité du matériau semi-conducteur pour les applications haute fréquence et

forte puissance.

Ec.vsat

JFM = (2.9)

2T

- Facteur de mérite de Keyes (KFM) [Keyes, 1972]. Ce facteur prend en compte la conductivité
thermique et la permittivité électrique du matériau ainsi que la vitesse de saturation des porteurs
(équation 2.10). Il nous informe sur les performances thermiques et fréquentielles du matériau.

Cvsar
KFM =\ —— 2.10
4m.e, ( )
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- Facteur de mérite de Baliga (BFM) [Baliga, 1982]. Ce facteur tient compte de la mobilité des
porteurs, de la permittivité diélectrique du matériaux et du champ électrique critique (équation
2.11). I est utilisé dans les applications basse fréquence ou les pertes en conduction sont domi-
nantes. Il apporte une appréciation en terme de tenue en tension. Ce facteur est aussi utile pour
comparer différents matériaux dans les applications de puissance haute tension.

BFM = &,.pin. E2, (2.11)

- Facteur de mérite de Baliga pour les applications haute fréquence (BHFM) [Baliga, 1989]. Ce
facteur prend en compte la mobilité des porteurs et le champ électrique critique (équation 2.12).
Il est utilisé dans les applications haute fréquence et nous renseigne sur le compromis entre
pertes en commutation et tenue en tension.

BHFM = p,.E% (2.12)

Les facteurs de mérite des différents matériaux semi-conducteurs, conventionnels (Si, GaAs) ainsi
qu’a grand gap (les principaux polytypes en SiC, GaN et C), figurent dans le tableau 2.2
[Chow, 1994]. Ces facteurs sont normalisés par rapport au silicium et le matériaux possédant le plus
grand facteur de mérite signifie qu’il présente les meilleures performances.

Semiconducteurs Semiconducteurs grand gap
Facteur de mérite conventionnels
Si | GaAs 3C-SiC | 6H-SiC | 4H-SiC | GaN | C
JFM 1 7,1 65 260 180 760 | 2540
KFM 1 0,45 1,6 4,68 4,61 1,6 | 32,1
BFM 1 15,6 33,4 110 130 650 | 4110
BHFM 1 10,8 10,3 16,9 16,9 77,8 | 470

TABLE 2.2 — Comparatif des facteurs de mérite des matériaux semi-conducteurs [Chow et al., 1998]

[Chow, 1994]

Le meilleur candidat est le diamant avec des valeurs de facteur de mérite nettement supérieures
a celles des autres semi-conducteurs. En effet, possédant les meilleures propriétés électriques et ther-
miques, il est considéré comme le semi-conducteur idéal. Il reste cependant encore non exploité pour
la fabrication de composants électroniques du fait de la difficulté de son élaboration.

Pour le nitrure de gallium, nous pouvons constater qu’il posseéde des bonnes performances électriques,
en revanche, il reste pénalisé par sa faible conductivité thermique.

Quant au carbure de silicium, le concurrent direct du GalN, nous pouvons constater qu’il devance
aisément le silicium.

Dans le domaine de la forte puissance, le SiC dépasse le silicium grace a son fort champ critique.
De plus, ce fort champ permet de réaliser des composants unipolaires avec des faibles épaisseurs de
région de drift. Cette amélioration permet de réduire la résistance a I’état passant ce qui implique une
diminution considérable des pertes par conduction, pertes prépondérantes a basse fréquence.

Enfin, dans le domaine de la haute fréquence, cette supériorité est due a la grande vitesse de
saturation du SiC et aussi a 'effet de la réduction de la surface active du composant SiC conduisant
a des capacités plus faibles.

Ainsi, les semi-conducteurs en carbure de silicium présentent les propriétés intrinseques les plus
pertinentes ainsi que 1’état de maturité technologique le plus avancé pour répondre au besoin des
applications d’électronique de puissance. Pour cette raison, nous nous focaliserons pour la suite de ces
travaux de these a I’étude des composants de puissance en carbure de silicium.
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2.4 Composants SiC disponibles

Les composants de puissance en carbure de silicium sont des concurrents potentiels de ceux en
silicium. A terme, ils pourraient les remplacer pour les applications haute température (supérieure &
200 ° C), haute tension (supérieure & 600V') et haute fréquence.

Selon leur mode de conduction, les composants SiC peuvent étre classés en deux catégories : les
composants unipolaires faisant appel a un seul type de porteur de charge, et les composants bipolaires.

2.4.1 Composants unipolaires

Actuellement, plusieurs structures de puissance en semi-conducteur sont réalisées dans la filiere
carbure de silicium. Parmi ces composants, nous trouvons des redresseurs tels que des diodes a barriere
de Schottky (SBD) et des diodes JBS (Junction Barrier Schottky), ainsi que des interrupteurs comme
des MOSFET et des JFET.

a. Diode Schottky

Les diodes a barriere de Schottky ont été les premiers composants en SiC commercialisés par la
société Infineon en 2001 [Lorenz, 2007] et sont aujourd’hui disponibles chez plusieurs fabricants comme
Cree, Rohm, Microsemi et STMicroelectronics. Ces composants présentent ’avantage d’avoir une
grande vitesse de commutation permettant de réduire considérablement les pertes par commutation
en raison du phénomeéne de recouvrement inverse [Funaki et al., 2005]. En effet, étant un composant
unipolaire, la diode Schottky ne posséde pas de charge a évacuer lors de la commutation puisque son
courant est transporté par un seul type de porteurs qui sont majoritaires [Chang et al., 2000].

En revanche, les diodes SBD présentent I'inconvénient d’avoir une résistance a ’état passant qui
augmente avec la température. La croissance de la résistivité avec la température va engendrer des
chutes de tensions a I’état passant plus importantes ainsi que des pertes en conduction plus élevées,
ce qui limite la tenue en tension des SBD a quelques kilovolts (< 3kV') [Adamowicz et al., 2011]. Pour
améliorer les performances des diodes Schottky SiC, il faut diminuer la hauteur de la barriére Schottky,
ce qui provoque une augmentation du courant de fuite.

Pour compenser ces limitations, un autre composant a fait son apparition, combinant les avantages
de la diode Schottky et de la diode PiN. Il s’agit de la diode JBS (Junction Barrier Schottky) nommée
également MPS pour Merged PiN/Schottky Barrier. Ce type de diode Schottky a permis d’avoir les
meilleurs performances des diodes SBD et PiN, notamment une grande tenue en tension (environ 10kV
[Hull et al., 2009]), une chute de tension faible a I’état passant, un faible courant de fuite (pour une
tension égale a 1200V, ce courant vaut 30uA pour une SBD alors qu’il vaut 8uA pour une MPS a
T = 180" C [Bodeker et al., 2015]), et une grande vitesse de commutation avec des faibles pertes.

Actuellement, les diodes Schottky SiC sont utilisées dans des applications de correction du fac-
teur de puissance (PFC), dans les ponts redresseurs a diode dans les alimentation & découpage
[semiconductor, 2014].

b. MOSFET

Le transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconducteur Field Effect Transistor) est un composant
de puissance commandé selon la polarisation de sa jonction grille-source qui lui permet de commuter
de I’état bloqué a ’état passant. Il est, en plus, de type normalement bloqué (< normally-off >) ce qui
le rend facile a utiliser.

1l existe plusieurs types de structures de MOSFET, les premieres développées étaient de type latéral
et furent rapidement remplacées par des structures verticales qui visent I’amélioration des performances
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du composant (tenue en tension, calibre en courant, état passant ou performances dynamiques). Nous
nous somme focalisés dans cet état de I’art a étudier uniquement les structures verticales. Les struc-
tures verticales présentent I’avantage d’une forte intégration avec une faible résistance a 1’état passant
[Biela et al., 2011].

La figure 2.8 présente une vue en coupe d’une cellule élémentaire de MOSFET vertical et explique
son principe de fonctionnement. Ces cellules élémentaires sont mises en parallele afin d’obtenir de
fortes densités de courant.

La structure élémentaire comprend deux régions importantes, la région de drift N~ permettant la
tenue en tension, et la région du canal située en surface de type P (en contact avec 'oxyde de grille)
controlant 1’état passant ou bloqué du composant. En 'absence d’une tension entre grille et source,
la surface de type P joue le role d’un isolant en évitant toute circulation de courant entre drain et
source. En revanche, si une tension Vg est appliquée et qu’elle est suffisamment grande (supérieure a
la tension de seuil Vrg), la surface de type P va voir un canal de conduction de type N (reliant drain
et source) se former le long de 'oxyde de grille sous l'effet d’un champ électrique appliqué a la grille.
Aucun courant ne circule & travers la grille qui reste isolée grace a 'oxyde.

Ves>Vm G
—

——o0 N

—i

Vos>(

4H-SiC N~

région de drift

FIGURE 2.8 — Vue en coupe d’'un MOSFET vertical donnant le principe de fonctionnement du canal
en conduction lorsque Vgg > Vg

Il existe différentes variantes de structures verticales, parmi elles nous citons la structure DMOS
et la structure UMOS présentées sur la figure 2.9.

La structure DMOS présente l'inconvénient d’avoir sa résistance a 1’état passant qui augmente
(dit effet JFET) quand le composant est conducteur. Cette problématique est due au rétrécissement
de la région N~ dans la zone JFET (entre deux zones de charge d’espace P) engendrant ainsi le
rétrécissement du canal donc la diminution de la densité de courant et 'augmentation de la résistance
de la zone JFET.

Pour contourner ce probleme, il fallait s’affranchir de leffet JFET en supprimant la région qui
sépare les deux zones de charge d’espace P. Cela se fait par une création d’un canal vertical dans la
structure UMOS (figure 2.9b). Cette structure permet de réduire 'impacte du champ électrique dans
le diélectrique méme si I'intensité de ce champ reste toujours importante.

L’intérét du MOSFET SiC est souvent affecté par la fiabilité de I'oxyde de grille. Ce probleme
est lié tout d’abord a la qualité médiocre de linterface oxyde de grille/semi-conducteur, due a la
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FIGURE 2.9 — Structure MOSFET verticales : DMOS et UMOS [Ouaida et al., 2014]

faible valeur de la barriére entre la bande de conduction du SiC et la bande de conduction de 'oxyde
(2,7eV pour le SiC contre 3,1eV pour le Si) [Krishnaswami et al., 2005]. Cette limitation conduit a
une mobilité des porteurs tres faible dans le canal d’inversion ce qui augmente la résistance a I'état
passant. En outre, la faible épaisseur de I'oxyde (contrairement a celui du MOSFET Si) en plus du fort
champ électrique, fragilise d’avantage la grille et réduit sa fiabilité. La problématique de la fiabilité
du MOSFET sera traitée plus en détail ultérieurement (partie III) ot nous étudierons I'impact de la
structure de grille sur la robustesse des MOSFET SiC notamment en régime de court-circuit.

Malgré ses limites, le MOSFET offre d’excellentes performances notamment celui de la gamme
1200V déja commercialisée par Cree et par Rohm. Nous présentons sur la figure 2.10 la structure
DMOS pour Cree et celle UMOS pour Rohm.

Inter-metal Dielectric
Gate Electrode

_ GateOxide
p-well
(a) DMOS de chez Cree (b) UMOS de chez Rohm

FIGURE 2.10 — Structures des MOSFET commercialisées (a) par Cree et (b) par Rohm [Shenai, 2014]
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c. JFET

Le transistor JFET & effet de champ (Junction Field Effect Transistor) est un interrupteur de
puissance plus avancé que le MOSFET et beaucoup utilisé dans les applications de puissance. 11
existe plusieurs structures de JFET tels que le JFET latéral, vertical, simple canal ou deux canaux,
symétrique ou asymétrique. Nous nous somme limités dans cet état de l'art aux JFET verticaux
(VJFET) a simple canal et a deux canaux, présentés sur la figure 2.11.

Dans la premiere structure, JFET & simple canal, la zone de drift, la région du canal et la source
sont réalisées par croissance épitaxiale sur un substrat en carbure de silicium. La zone de drift est
dopée N~ et celle du canal est de type V. Le contact de la source est réalisé par une couche fortement
dopée N7T et le contact de drain est situé en face arriere du substrat dopé NT. Le courant circulant
entre drain et source est modulé par I'implantation des couches P de la grille.

Ce type de JFET a été commercialisé par Semisouth jusqu’a 2013 (fermeture de 'industriel).
Aujourd’hui il est possible de trouver des JFET a canal vertical chez United Silicon Carbide.

La deuxiéme structure est celle du JEFET quasi-vertical a double canaux réalisée par Infineon sur
un substrat 4H-SiC dopé N [Friedrichs, 2008]. Comme le montre la figure 2.11b, la structure présente
une couche enterrée de type PV, cette couche est implantée sélectivement dans la premiére couche
épitaxiée N~. Entre la grille et la couche P' enterrée se forme un canal latéral permettant de controler
le courant traversant le composant par 'intermédiaire de la tension appliquée entre grille et source.
La structure présente également un canal vertical non controlable par le potentiel de grille et dont
dépend la tenue en tension du composant.

Gate

Sowrce

1 - channel

n - drift region

n - duft region

n - substrate

S

Drain Drain

T
n - substrate

(a) simple canal (b) deux canaux

FIGURE 2.11 — Structures des JFET verticaux (a) a simple canal et (b) a deux canaux [Siemieniec, 2011]

Contrairement au transistor MOSFET, le VJFET ne possede pas d’oxyde de grille et la circulation
ainsi que le contréle de son courant de canal se fait par modulation de la largeur de la zone de charge
d’espace (ZCE) par la polarisation grille-source (figure 2.12). Si le canal est totalement pincé par la
zone de charge d’espace sans polarisation de la jonction grille-source, alors nous parlons d'un JFET
< normally-off >. Dans ce cas, aucun courant ne circule entre drain et source sans polarisation.

These de OTHMAN Dhouha 28



CHAPITRE 2. SEMI-CONDUCTEURS A LARGE BANDE INTERDITE (GRAND GAP)

En revanche, pour les transistors < normally-on >, en I’absence de polarisation entre grille et source,
les électrodes de drain et de source sont court-circuitées. Ainsi, pour bloquer le composant il faudra
polariser en inverse la jonction grille-source. Les dispositifs « normally-on > sont particulierement sen-
sibles & des modes accidentels de court-circuit, par exemple suite & un défaut de commande. Cette
problématique complexifie I’aspect commande car dans ce cas il faudra prévoir des protections contre
ces modes contraignants (court-circuit).

Source

Drain

FIGURE 2.12 — Vue en coupe d’une cellule élementaire VJFET normally-off [Ouaida et al., 2014]

En guise de comparaison avec les MOSFET SiC, les transistors JFET SiC présentent plusieurs
avantages du fait de ’absence de 'oxyde de grille. En effet, le fonctionnement interne du JFET est
basé sur les jonctions PN ce qui procure a ces dispositifs la capacité de fonctionner a des tres hautes
températures allant jusqu’a plusieurs centaines de degrés Celsius (> 200° C [Funaki et al., 2005]).
Cependant, dans le cas du MOSFET SiC, les conditions de stress & haute température et sous fort
champ augmentent l'injection des électrons dans 'oxyde du fait de la faible valeur de la barriere entre
le SiC et le Si02, ce qui dégrade la stabilité de 'oxyde, affecte I'isolation de la grille et par conséquent
réduit sa fiabilité [Nguyen et al., 2015].

D’autre part, la tension de pincement du JFET est théoriquement indépendante de la température
alors que celle du MOSFET diminue quand la température augmente. Par conséquent, le MOSFET
peut se mettre a conduire pour des températures supérieures a 200 ° C.

Enfin, la fiabilité du JFET en terme de durée de vie de fonctionnement dans les applications haute
température est beaucoup plus élevée que celle du MOSFET [Treu et al., 2007].

2.4.2 Composants bipolaires

Les composants unipolaires SiC offrent plusieurs avantages, tels que la rapidité et les faibles pertes
par commutation, faisant d’eux des dispositifs plus performants que leurs homologues en silicium
[Baliga, 2001]. Néanmoins, leurs pertes en conduction restent élevées (dues a leur forte résistivité)
surtout pour des composants haute tension, ce qui limite leur tenue en tension a quelques kilovolts.

Comparés aux dispositifs unipolaires, les composants bipolaires présentent de faibles pertes en
conduction notamment pour des tenues en tension de claquage importantes pouvant atteindre une
dizaine de kilovolts. Parmi ces composants, nous trouvons des redresseurs tels que la diode bipolaire
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PiN, ainsi que des interrupteurs tels que le transistor bipolaire BJT, le thyristor GTO et 'IGBT.

D’autre part, les composants bipolaires présentent des performances dynamiques meilleures a haute
température (supérieures a 200 " C) ce qui fait d’eux des candidats potentiels pour des applications
haute température et haute fréquence [Agarwal et al., 2000] [Sheng et al., 2006]. En effet, les pertes
de ces composants ont tendance a diminuer avec la température du a la diminution des délais de
commutation (notamment la durée de la montée du courant & I’amorgage) avec augmentation de la
température [Levinshtein et al., 2001a]. Parmi ces composants, nous citons en particulier le transistor
BJT qui présente des pertes en conduction faibles [Haaf Peter, 2012] et qui a déja montré de bonnes
performances en terme de robustesse dans des conditions de fonctionnement extréme [Cas, 2011]
[Otto et al., 2014]. Ces qualités fait de lui un bon candidat pour les applications de forte puissance.
Le premier prototype de BJT a été commercialisé en 2012 par Fairchild Semiconductor.

Cependant, les dispositifs bipolaires peuvent présenter une dégradation de leurs performances
avec la durée de fonctionnement. Cette dégradation apparait sous la forme d’une augmentation de la
résistance & I’état passant et d’une réduction du gain en courant. Dans son étude [Agarwal et al., 2006a],
[Agarwal et al., 2006b], AGARWAL avait montré que ce phénomene était du aux défauts d’empilement
dans la base du composant. En effet, pendant le fonctionnement du transistor, la base est inondée par
des paires de porteurs (électrons-trous) et la recombinaison de ces paires dans la base implique une
augmentation des défauts d’empilement ce qui diminue par la suite le nombre de porteurs traversant
la base vers le collecteur et diminue aussi la concentration du dopage dans la base. Par conséquent,
la résistance a l’état passant dans la région de saturation augmente et le gain en courant diminue.
L’amélioration de la qualité des wafers tend a réduire ces dégradations.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un état de ’art sur les semi-conducteurs grand gap ainsi
que sur les composants en carbure de silicium disponibles sur le marché. Nous avons dans un premier
temps présenté les principales propriétés des matériaux grand gap (SiC, GaN et C). Ensuite, nous
avons établi une comparaison entre les performances des différents semi-conducteurs grand gap avec
les semi-conducteurs conventionnels tels que le silicium et ’arséniure de gallium. Il s’est avéré que les
matériaux grand gap possedent des propriétés intrinseques leur permettant de dépasser les limites du
silicium notamment a haute température et a haute fréquence de fonctionnement. Parmi ces matériaux,
nous avons trouvé que le carbure de silicium possede les propriétés les plus pertinentes ainsi que ’état
de maturité technologique le plus avancé pour répondre aux exigences de 1’électronique de puissance.
En effet, sa capacité a fonctionner a des températures considérablement plus élevées que le silicium,
permet d’élargir les domaines d’applications haute température tels que ’avionique.

La deuxieéme partie de ce chapitre a porté sur la présentation des différentes structures réalisées
en SiC. L’apparition des composants en carbure de silicium a bouleversé 1'utilisation traditionnelle
des composants en silicium avec la possibilité de fonctionner & des hautes températures dépassant les
200° C' et a des hautes tensions allant jusqu’a 10kV. De plus, leur grande vitesse de commutation
laisse envisager la conception des systémes de conversion a haute fréquence de commutation.

Chaque structure présente des avantages et des limites, ainsi son utilisation va dépendre a chaque
fois de 'application visée. Parmi ces structures, le JFET ainsi que le MOSFET semblent étre potentiel-
lement de bons candidats pour les applications de forte puissance si toutefois ils présentent de bonnes
performances aux tests de caractérisations et de robustesse que nous serons amenés a présenter dans
ce mémoire de these.
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CHAPITRE 1
Evaluation des performances statiques
des transistors SiC

1.1 Introduction

La technologie SiC étant récente et pas encore totalement maitrisée, il est inévitable de mener des
investigations sur le degrés de maturité des processus de fabrication des nouveaux composants SiC ainsi
que sur leur fiabilité. De plus, au début de ces travaux de these, certains des composants fournis par les
industriels étaient des premiers prototypes de composants, pas encore commercialisés et dont les fiches
techniques n’étaient pas encore disponibles. Pour cette raison, il était indispensable de caractériser
ces composants afin d’évaluer leurs potentiels d’utilisation dans les convertisseurs aéronautiques de
nouvelle génération.

Cette étude contribue a I’évaluation des performances électriques statiques et dynamiques des
transistors MOSFET et JFET en carbure de silicium. En vue d’une analyse de I'impact de chacune de
ces structures de transistors sur la conception des convertisseurs aéronautiques, cette étude propose
d’évaluer puis de comparer les performances de ces deux familles de composants sur une large gamme
de température et donnera un apercu sur les contraintes spécifiques induites lors de leur intégration
dans les convertisseurs aéronautiques.

Avant de présenter le plan de cette partie de manuscrit, un mot sur les différents composants SiC
étudiés pendant ces travaux de these, et dont les propriétés électriques et géométriques sont présentées
dans le tableau 1.1.

Les JFET SJEP120R063 < normally-off > de chez Semisouth et les MOSFET CMF20120D et
CMF10120D de chez Cree ont été disponibles tout au long de cette étude. Néanmoins, les travaux sur
les JFET ont été abandonnés en 2013, apres la fermeture de 'industriel Semisouth.

Quant aux MOSFET de chez Rohm, le SCH2090KE est en réalité le premier prototype du MOS-
FET SCH2080KE. La seule différence entre les deux est la valeur de la résistance a 1’état passant qui
est égale a 90mS) pour le SCH2090KE et 80mf) pour le SCH2080KE. Précisons que seul le SCH2080KE
est commercialisé.

Technologie | Référence ‘ Vps(V) ‘ Ip(maz)(4) ‘ Rpson)(m) ‘ S Active (Mmm?) ‘

SCH2090KE 1200 40 90 10,4
MOSFET SCH2080KE 1200 40 80 10,4
CMF20120D 1200 42 80 11,97
CMF10120D 1200 24 160 XXX
JFET SJEP120R063 1200 30 63 9

TABLE 1.1 — Principales caractéristiques électriques et géométriques des transistors a Ty, = 25° C

Cette partie se divise en trois chapitres. Le premier (II.1) traite des performances statiques des
composants SiC et présente les résultats des premieres caractérisations, y compris, les caractéristiques
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courant-tension, la résistance a 1’état passant, le courant de saturation, les caractéristiques a 1’état
bloqué (courant de fuite de drain) et les capacités de jonction. Chacune de ces grandeurs électriques,
mis a part les capacités de jonction, est caractérisée sur une large gamme de température.

Le deuxiéme chapitre (I1.2) est dédié a 1’étude des performances dynamiques des interrupteurs
de puissance en SiC. Une campagne de caractérisations dynamiques est menée en prenant en compte
Iinfluence de la température, du niveau de courant de charge et de la valeur de la résistance de grille
sur les transitoires de commutation et les pertes par commutation. Ces mesures sont réalisées en confi-
guration hacheur série et en utilisant la méthode de < double impulsion >.

Enfin, les interrupteurs de puissance caractérisés sont intégrés dans un convertisseur de puissance
afin de réaliser des mesures de pertes, tel est 'objectif du chapitre trois (I1.3). L’estimation des pertes
est réalisée par deux méthodes différentes : la premiere dite électrique, la deuxiéme est qualifiée de
calorimétrique. Les mesures des pertes sont menées sous une tension de bus continu de 600V et a
différentes fréquences de commutation.

Le présent chapitre est voué a I’évaluation des performances statiques des interrupteurs de puis-
sance en carbure de silicium. Il rapporte ’ensemble des résultats des caractérisations statiques des tran-
sistors en carbure de silicium 1,2kV, sur une large plage de température variant de —60°C & 200 ° C.
Cela inclue les caractéristiques a ’état passant, notamment la résistance a ’état passant (représentative
des pertes en conduction) et le courant de saturation, les caractéristiques a I’état bloqué, en particulier
le courant de fuite de drain (représentatif des pertes au blocage). Nous caractérisons également dans
ce chapitre les capacités de jonction qui impactent les performances dynamiques du composant.

Ces caractérisations préliminaires ont pour objectif d’établir une comparaison des performances
statiques des composants fournis par 'industriel afin de déterminer leurs points forts et leurs points
faibles.

Nous commencerons par présenter le protocole expérimental élaboré afin de réaliser les
caractéristiques électriques et de garantir la reproductibilité des conditions de test. Ensuite, nous
détaillerons les résultats expérimentaux obtenus pour chaque structure de transistors. Enfin, nous
cloturerons ce chapitre par une synthese comparative évaluant les performances, les avantages et les
inconvénients de chaque structure testée.

1.2 Description de la méthodologie de caractérisation

1.2.1 Instruments de mesures

L’expérimentation des dispositifs semi-conducteurs de puissance nécessite a la fois des mesures a
forte puissance et des mesures tres fines a haute précision. Dans ce chapitre nous nous intéresserons
uniquement aux mesures & fort courant, celles a faible courant seront détaillées ultérieurement (partie
III, chapitre 3).

Les mesures a fort courant et a haute tension ont été réalisées avec un traceur de caractéristiques
(TEKTRONIX 371A avec la mesure quatre fils). Ce traceur permet de reproduire les caractéristiques
statiques (Ip = f(Vps), Ip = f(Vas) et C = f(Vpg)) jusqu’a un courant de 400A et une puissance
maximale de 3000W. Ces caractérisations sont obtenues en mode impulsionnel. Le composant est
d’habitude placé a U'intérieur de I'unité de banc de test, mais un support a été rajouté (figure 1.1) afin
de pouvoir sortir le transistor de I'unité de banc de test ce qui permettra de réaliser les caractérisations
en températures.
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Les mesures a différentes températures ambiantes seront réalisées a l'aide d’'un générateur d’air
destiné aux tests de composants et de modules en phase de caractérisation. Son conditionnement
thermique est réalisé par convection d’air dans une enceinte confinée et isolée de 'ambiant. Ce condi-
tionneur thermique présente une large gamme en température variant de —80° C' & 250 ° C', une grande
stabilité (< 0,1°C) et une rampe de contrdle réglable de 0,01 ° C & 20 ° C'/seconde.

La figure 1.1 présente la photographie du banc de caractérisations électriques a différentes tempéra-
tures ambiantes. Le composant sous test DUT (Device Under Test) est placé sur un support afin de
faciliter son maintient et sa manipulation répétitive. Une plaque de mousse en silicone est placée entre
le DUT et le support dans le but d’augmenter I’isolation thermique du composant et de protéger son
support. La température extérieure du DUT est mesurée par un thermocouple placé sur une plaque
de cuivre montée sur la semelle du composant, nous précisons que pour ces mesures nous SUPPOSErons
que la température du cristal sera égale a celle de la semelle. Lors de la phase de caractérisation,
I’enceinte du conditionneur thermique est abaissée jusqu’au contact avec la plaque de mousse, la
consigne de température (température de 'air dans l’enceinte) est fixée manuellement via le panneau
de commandes et les caractéristiques sont relevées sur le traceur TEKTRONIX 371A.

Panneaude
commande

Tétedu
DRAGON

Plaque de
mousse

FIGURE 1.1 — Photographie du banc de caractérisations électriques a différentes températures am-
biantes

1.2.2 Caractérisations électriques

Six grandeurs électriques sont suivies durant ces mesures. Chaque grandeur, & l'exception des
trois capacités de jonction, est caractérisé a différentes températures ambiantes variant de —60° C' &
200°C :

- La résistance a I’état passant, Rpgon), correspondant a I'inverse de la pente a l'origine de la

caractéristique directe (Ip = f (Vpg), Vas = constante), tel que :

OVpg
RDSon = ( ) (11)
oIp Ip—0

Pour une meilleure estimation de la valeur de la résistance, la tension Vpg est limitée a 1 V, ce
qui correspond a la zone ohmique de la courbe de sortie Ip = f(Vpg), figure 1.2. Ainsi, la courbe
Ip = f(Vpg) obtenue est une droite linéaire dont l'inverse de la pente représente la résistance a
I’état passant.

These de OTHMAN Dhouha 35



CHAPITRE 1. EVALUATION DES PERFORMANCES STATIQUES DES TRANSISTORS SIC

- Le courant de saturation, Ipgar, extrait lui aussi a partir de la caractéristique statique directe
(Ip = f(Vps) & Vs donnée) et correspond a la valeur maximale du courant Ip, figure 1.2.

- Le courant de fuite de drain, Ipgg. La figure 1.3 présente le schéma de principe du banc de
caractérisation de ce courant de fuite. La jonction drain-source est polarisée en directe et sous
tension continue, Vpg = 1200V, tandis que la jonction grille-source est court-circuitée (Vg =
0V') ce qui correspond & un cas fortement défavorable de la commande & ’état bloqué, sachant
que les transistors MOSFET SiC pouvant étre bloqués avec une tension de —5V et les transistors
JFET SiC avec une tension de —15V.

- Les trois capacités de jonction : la capacité d’entrée Crss (Cap + Cas), la capacité de sortie
Coss (Cep + Cps) et la capacité Miller ou de contre-réaction Crss (Cap). Ces capacités sont
mesurées a l'aide du traceur AGILENT B1505A, & une fréquence f = 1M Hz, pour une tension
Vas = OV et en faisant croitre la tension Vpg. Etant tros peu dépendantes de la température
[Chen et al., 2009], ces capacités sont caractérisées a température ambiante.

N
(@]

Régime de saturation

H
¢

Régime
sous linéaire !

~ Courant de drain (A)
o 5

Régime

linéaire i .
0 2 4 6 8 10
Tension drain-source (V)

FIGURE 1.2 — Caractéristique statique en directe pour un JFET « normally-off >, a Vgg = 3V

FIGURE 1.3 — Schéma de principe du banc de caractérisation du courant de fuite de drain, Ipgg

1.3 Caractérisation des transistors MOSFET SiC

1.3.1 Caractéristiques a 1’état passant

Nous étudions, tout d’abord, 1’évolution de la caractéristique directe (Ip = f(Vps) & Vigg donnée)
avec la température. A partir de ces résultats, nous pourrons par la suite étudier ’évolution de la
résistance a 1’état passant et celle du courant de saturation.

La figure 1.4 présente les caractéristiques statiques directes du MOSFET Rohm(SCH2090KE)
relevées a différentes températures ambiantes, pour une tension Vgg = 20V. La figure 1.4a affiche les
mesures effectuées pour des températures variant de —60 " C' a 20 ° C, et celle a droite (figure 1.4b)
expose les mesures réalisées pour des températures variant de 20 ° C' a 200 ° C' (avec un pas de 20 ° C).
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elles ont tendance a croitre avec la
température & basse température variant de —60°C a 20° C' comme le montre la figure 1.4a, et a
décroitre avec la température a partir de 20 ° C' (figure 1.4b). Nous verrons par la suite qu’une telle
évolution spécifique résulte principalement du comportement de la tension de seuil et de la mobilité
des porteurs avec la température.

Ces caractéristiques révelent un comportement particulier :

10Q 10Q
< 8 2 &g T,
=] =
= e = 60
< T; =
[} ()
gl o
= 40 = a0
S 20 S 20 y

2

4

6 8 10 12

Tension drain-source (V)

14

16

18

2

4

6 8 10 12

Tension drain-source (V)

14

16

18

(a) Température variant de —60°C a4 20" C (b) Température variant de 20° C & 200° C

FIGURE 1.4 — Evolution de la caractéristiques statique directe du MOSFET Rohm (SCH2090KE) avec

la température, pour une tension Vgg = 20V

Nous notons aussi que les caractéristiques du MOSFET Cree (CMF20120D), figure 1.5, révelent
une évolution identique a celle du MOSFET Rohm en fonction de la température.

100 100
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Tension drain-source (V)

(a) Température variant de —60°C a4 20" C

Tension drain-source (V)

(b) Température variant de 20° C a 200° C

FIGURE 1.5 — Evolution de la caractéristiques statique directe du MOSFET Cree (CMF20120D) avec
la température, pour une tension Vg = 20V

a. Résistance a I’état passant

La figure 1.6 montre I’évolution des résistances a I'état passant, Rpgon), des MOSFET Rohm
(figure 1.6a) et des MOSFET Cree (figure 1.6b) en fonction de la température. Ces mesures sont
réalisées sous une tension Vpg limitée a 1V et pour une tension de grille Vgg = 20V.

Ces résistances diminuent avec la température pour les basses températures (variant entre —60 ° C'
et 20 ° C) et augmentent au-dela de 20 ° C. Pour le MOSFET Rohm référencé SCH2090KE, la résistance
a enregistrée une variation de 60% par rapport & sa valeur & T = —60° C en passant de 112mQ a
183mf2. Pour le MOSFET Cree CMF20120D, sa résistance a enregistré une variation de seulement
30% en passant de 94m) a 122mS.
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En outre, la Rpgon) du MOSFET Cree reste plus faible que celle de son homologue Rohm. Notons
que cette différence peut étre reliée aux surfaces des puces. En effet, pour une tension de claquage
donnée, plus cette surface est petite (c’est le cas du MOSFET Rohm SCH2090KE), plus la résistance
est grande. Pour cette raison, si nous voulons par la suite comparer les résistances de ces composants,
il est important de regarder la résistance normalisée a la surface active de la puce.

200 [MOSFET RohmSCH2000KkE| ~  * ' T 200 [MOSFET Cree CMF20120D]

160
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(a) MOSFET Rohm SCH2090KE (b) MOSFET Cree CMF20120D

FIGURE 1.6 — Evolution de la résistance & D'état passant des transistors MOSFET SiC avec la
température, Vgg = 20V, Vpg = 1V

L’évolution distinctive de la résistance Rpgon), est due aux différents comportements de ses
composantes élémentaires avec la température. En effet, trois résistances élémentaires sont dépendantes
de la température et responsables du comportement spécifique de la résistance Rpg(on) : la résistance
du canal, Rop, la résistance de la couche épitaxiée N~, Rp,ift, et la résistance du JFET parasite
(uniquement pour le cas du DMOS de Cree), Rjppr, exprimées respectivement par 1.2, 1.3 et 1.5
[Baliga, 2010]. Nous précisons que le transistor Rohm, étant un MOS & tranchées (UMOS), ne possede
pas de zone JFET.

Len

= 1.2
A Hn—inv Cox (VGS - VTH) ( )

Rey

avec Log la longueur du canal, Z la longueur de la cellule, ft,,—;n, la mobilité des porteurs libres dans
le canal, Cpox la capacité de 'oxyde et Vg la tension de seuil.

pp t <WCell>
R = In 1.3
DRIFT = 7 = . (1.3)
ou :
S— (1.4)
PP = G ND '

avec pp la résistivité de la zone de drift, Wy la largeur de la cellule, ¢ la profondeur de la jonction
épitaxiée N, a la largeur de la zone du JFET parasite, p, (ou up) la mobilité régie par les phonons
acoustiques et Np la concentration du dopage N.

PIFET XJP
R — 1.5
TEET = 7 (Wa — 2Xp — 2Wp) (15)
ou :
- (1.6)
PJFET = .
qpn N
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avec pyrer la résistivité de la zone du JFET parasite, X jp la profondeur de la jonction de base P,
We la largeur de la grille, Xp le pas de cellule et Wy la largeur de la zone de déplétion.

La résistance du canal diminue avec la température, cela est du principalement a la réduction de
la tension de seuil, Vry [DiMarino et al., 2013] et & 'augmentation de la mobilité des porteurs libres
dans le canal (fy—iny) tels que nous 'avons expliqué antérieurement (chapitre 2, section 2.2). En effet,
sur cette gamme de température (comprise entre —60 ° C' et 200 ° C'), la mobilité pi,—in, est régie par
la diffusion de Coulomb et par conséquent elle augmente avec la température.

En revanche, la mobilité des porteurs u,, régie par les phonons acoustiques, diminue avec la
température ce qui engendre I'augmentation des résistivités pp et pyrrr et accroit la résistance de la
couche épitaxiée N~ et celle du JFET parasite.

A basses températures, I’évolution de la résistance du canal est prépondérante ce qui explique
la diminution de la résistance Rpgon) et montre un comportement a I’état passant principalement
piloté par le canal. Cependant, a haute température, 1’évolution de la résistance de la zone épitaxiée
N~ devient prédominante ce qui explique la croissance globale de la résistance Rpgon) a plus forte
température.

b. Courant de saturation

Le courant de saturation, Ipgar, est extrait a partir des caractéristiques présentées sur les figures
1.4 et 1.5 pour un point de fonctionnement donné (Vpg = 15V et Vigg = 20V). Soulignons que le
courant de drain des MOSFET SiC caractérisés (figure 1.4 et 1.5) n’atteint pas la saturation et qu’en
réalité le courant Ipgsar relevé correspond au courant de la caractéristique Ip = f(Vpg) a Vpg = 15V.

Le comportement du courant de saturation présenté sur la figure 1.7 peut étre relié a celui de la
résistance a I’état passant. Cette fois, le courant Ipg a7, piloté par la réduction de la tension de seuil et
par 'augmentation de la mobilité des porteurs dans le canal, augmente & basse température. Au-dela
de 20° C, le courant change de comportement est commence & diminuer.

En effet, 'effet du canal est prépondérant a faible température ce qui explique la croissance du
courant de saturation avec celle-ci (7' < 20 ° C'). Par contre, a plus forte température, la mobilité dans
la zone de drift, tout comme la vitesse de saturation des porteurs, diminuent avec la température.
Nous constatons que cet effet est prépondérant a T > 20 ° C' expliquant la diminution du courant.
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FIGURE 1.7 — Evolution du courant de saturation des transistors MOSFET SiC avec la température,
Vas =20V, Vpg = 15V
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L’évolution du courant de saturation, mesuré a Vpg = 15V, reste modérée sur la totalité de la
plage de température par rapport a sa valeur & T' = —60° C, avec 23% de variation pour le cas du
MOSFET Rohm et 27% pour le transistor Cree. Cependant, ce dernier présente des niveaux de courant
plus élevés que son homologue Rohm.

1.3.2 Caractéristiques a ’état bloqué- Courant de fuite de drain

Si la résistance a 1’état passant représente les pertes a ’état passant, le courant de fuite lui est
I'image des pertes a 1’état bloqué. Comme cela a été expliqué précédemment, les caractéristiques a
I’état bloqué sont réalisées en court-circuitant la grille et en appliquant une tension de drain de 1200V.
Sachant que les MOSFET SiC peuvent étre bloqués avec une tension de grille de —5V, une tension
nulle sur la grille correspond & un cas fortement défavorable de commande a I’état bloqué.

Le courant de fuite de drain, figure 1.8, augmente avec la température du principalement a la
croissance de la concentration des porteurs intrinseques avec 'augmentation de la température. Pour
les deux types de MOSFET, ce courant a évolué d’environ deux décades pour des températures variant
de —60° C a 200" C. Soulignons, néanmoins, que le MOSFET Cree CMF20120D posseéde un courant
de fuite significativement plus faible que le MOSFET Rohm SCH2090KE, de presque deux décades.
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FIGURE 1.8 — Evolution du courant de fuite de drain des transistors MOSFET CMF20120D et

SCH2090KE avec la température, Vgg = 0V, Vpg = 1200V

En dépit de ces conditions de test volontairement non optimales, I’ensemble des caractérisations
a l’état bloqué montrent des performances tout a fait intéressantes des transistors MOSFET SiC,
méme a haute température de jonction. En effet, comparés aux composants en silicium, les MOSFET
SiC possedent un courant de fuite nettement plus faible, soit environ dix fois plus faible dans le
cas des MOSFET Rohm SCH2090KE et jusqu’a cent fois plus faible dans le cas des MOSFET Cree
CMF20120D, a T'= 200 " C' [Callanan, 2011a].

1.3.3 Caractéristiques des capacités de jonction

Le comportement dynamique du transistor est principalement régit par ses trois capacités in-
trinseques : la capacité entre grille et source Cgg, la capacité entre grille et drain Cgp et la capacité
entre drain et source C'pg. En effet, ce sont ces capacités qui, par le temps nécessaire pour les charger
ou les décharger, limitent la rapidité des commutations et donc les pertes par commutation.

En pratique, et pour des raisons de facilité de mesure, les fabricants ne donnent pas directement
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ces capacités mais les décrivent sous la forme suivante :

Crss = Cgp+ Cgs : Capacité d’entrée
Crss = Cap : Capacité de contre-réaction (1.7)
Coss = Cgp+Cps : Capacité de sortie

avec : Crgg la capacité d’entrée (drain et source court-circuités), Crgs la capacité de contre-
réaction (ou capacité Miller) et Cogs la capacité de sortie (grille et source court-circuités).

Ainsi, les trois mesures des capacités de jonction des deux types de MOSFET sont données par la
figure 1.9 pour une fréquences f = 1M H z et pour une tension Vigg = 0V. Ces mesures sont identiques
a celles données par les fiches techniques des fabricants [CMF20120D, 2012] et [SCH2080KE, 2014].
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FIGURE 1.9 — Caractéristiques des capacités de jonction en fonction de la tension Vpg (a) du MOSFET
SCH2090KE et (b) du MOSFET CMF20120D , f = 1MHz, Vgs =0V

1.4 Caractérisation des transistors JFET SiC <« Normally-off >

1.4.1 Caractéristiques a 1’état passant

Ces mesures sont réalisées pour une tension de grille, Vigg = 3V, et sous une tension d’alimentation,
Vbs, variant de 0 a 18V,
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FIGURE 1.10 — Evolution de la caractéristique statique directe du JEFET Semisouth (SJEP120R063)
avec la température, pour Vgg = 3V
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Dans le cas du transistor SiC de type JFET <« normally-off >, nous constatons sur la figure 1.10
que les caractéristiques directes décroient de maniere significative et continue sur toute la plage de
température ambiante variant de —60 " C' a 200 ° C. En outre, le courant sature plus vite et a des bas
niveaux sous augmentation de la température. Le JEET doit cette faculté a sa mobilité des porteurs
dans son canal vertical, pup, principalement due a la diffusion électron-électron, et qui décroit forte-
ment avec la température.

A température fixe, le courant de drain augmente linéairement avec la tension Vpg ce qui corres-
pond a la zone ohmique, puis présente une saturation. Théoriquement, dans la zone de saturation, le
courant reste constant avec ’augmentation de Vpg, mais en raison de I’échauffement local de la puce
lors de ces caractérisations impulsionnelles, le courant diminue légérement. Cet effet est plus marqué
a basse température, ou le niveau de courant est plus important. Le traceur fournit des impulsions
électriques de durée 100us ce qui explique cet échauffement notamment a fort niveau de courant.

a. Résistance a I’état passant

Pour le cas des transistors de type JFET, leur comportement purement ohmique explique plus
facilement 'augmentation progressive de la résistance a 1’état passant avec la température comme le
montre la figure 1.11. En effet, cette augmentation s’explique par la croissance de la résistivité suite a
la diminution de la mobilité des porteurs dans le canal vertical du JFET.

200

[OFET Semisouth SIEP120R063] |
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—go —4‘0 6 4.0 8.0 1é0 léO 200
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FIGURE 1.11 — Evolution de la résistance & I'état passant du transistor JFET SJEP120R063 avec la

température, Vgg = 3V, Vpg =1V

La caractéristique de la résistance a I’état passant a augmenté de 300% au regard de sa valeur
initiale & T'= —60° C, en passant de 33,6m$ a 107,13mQ a T = 200 ° C, une évolution significative
comparée a celle de la résistance des MOSFET SiC.

b. Courant de saturation

Le courant de saturation est estimé a partir du début de la zone de saturation de la caractéristique
présentée sur la figure 1.10, c’est a dire a partir d’une tension Vpg = 5V. L’évolution de ce courant
en fonction de la température est donnée par la figure 1.12.

Par analogie a la résistance a 1’état passant, ce courant a enregistré une diminution considérable
avec la température. En effet, sa valeur a chuté de 75% par rapport a sa valeur initiale 4 T = —60° C,
en passant de 694 a 17A pour T = 200" C.
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FIGURE 1.12 — Evolution du courant de saturation du transistor JFET SJEP120R063 avec la

température, Vag = 3V, Vpg =5V

1.4.2 Caractéristiques a ’état bloqué- Courant de fuite de drain

Le courant de fuite du transistor JFET présente une évolution plus modérée (Alpgs ~ 1 décade)
sous augmentation de la température, par rapport au courant Ipgs du MOSFET (Alpgs &~ 2 décades).

D’autre part, le JFET SJEP120R063 révele des niveaux de courant de fuite treés proches de ceux
du MOSFET SCH2090KE sur toute la plage de température, soit un Ipgg dix fois plus faible que
celui des composants en silicium & 7' = 200 ° C' [Callanan, 2011a].
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FIGURE 1.13 — Evolution du courant de fuite de drain des transistors JFET SJEP120R063 avec la
température, Vgg = 0V, Vpg = 1200V

1.4.3 Caractéristiques des capacités de jonction

Les trois mesures des capacités de jonction Crgg, Crss et Cogs sont données par la figure 1.14
pour une fréquence f = 1M Hz et une tension Vgg = 0V.

Les caractéristiques de C'rgg et Cposs sont confondues. Ces résultats sont identiques a ceux donnés
par la fiche technique du composant [SJTEP120R063, 2011].

Nous rappelons que les valeurs des capacités ainsi définies ont une grande incidence sur les perfor-
mances dynamiques du transistor puisqu’elles conditionnement sa rapidité en commutation.
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FIGURE 1.14 — Caractéristiques des capacités de jonction en fonction de la tension Vpg du JFET
SJEP120R063 , f = 1MHz, Vgs =0V

1.5 Bilan

Ces caractérisations préliminaires ont pour finalité d’établir un comparatif de performances des
composants pré-sélectionnés, pour une éventuelle utilisation dans les convertisseurs aéronautiques.

Résistance a I’état passant

Commencgons par le premier critere de comparaison, la résistance a 1’état passant qui représente
les pertes en conduction. La résistance est normalisée a la surface active de la puce, en multipliant la
valeur de Rpg(on) mesurée par la surface active, et son évolution en fonction de la température est
tracée sur la figure 1.15 pour les trois types de transistors.
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FIGURE 1.15 — Comparaison des différentes résistances spécifiques en fonction de la température pour

les trois types de transistors SiC

Nous pouvons voir sur le graphe que la structure JFET « normally-off > possede de bonnes per-
formance en température par rapport a la structure MOSFET notamment a tres basse température.
Effectivement, a T'= —60 " C, la Rpgon) du JFET est trois fois plus faible que celle des MOSFET
SiC, d’ott un gain important sur les pertes par conduction.

Les structures MOSFET SiC présentent une évolution similaire a basse température (en dessous
de 20 ° C), néanmoins, pour de plus hautes températures, le MOSFET de chez Rohm offre des perfor-
mances moins bonnes que celui de chez Cree.

D’autre part, le comportement global des MOSFET SiC montre une dépendance de la résistance a
I’état passant moins marquée que celle de JFET avec la température. Ce point semble étre bénéfique
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a premiere vue, néanmoins il traduit surtout une importance considérable de la résistance du canal
sur la chute de la tension totale a ’état passant. Nous pouvons donc légitimement imaginer que des
améliorations sur la chute de tension directe devraient pouvoir étre apportées en réduisant la chute
de tension dans le canal.

Courant de saturation

Passons au deuxieme critere de comparaison, le courant de saturation. Nous comparons la densité
de courant de saturation des composants caractérisés, présentée sur la figure 1.16 et obtenue en divisant
la valeur du courant Ipgar mesurée par la surface active de la puce.

Le JFET présente des niveaux de densité de courant de saturation plus faible que le MOSFET
sur toute la gamme de température. En outre, le courant de saturation (ou densité de courant) du
transistor JFET est fortement dépendent de la température contrairement a celui du MOSFET SiC
qui présente une évolution moins marquée avec celle-ci.

La faible valeur de la densité de courant mesurée sur les JFET SiC explique certainement en
grande partie ’excellente robustesse de ces composants en régime de court-circuit et leur intérét pour
la réalisation des limiteurs de courant. La robustesse du JFET SiC sera amplement étudiée dans la
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FIGURE 1.16 — Comparaison des différentes densités de courant de saturation en fonction de la

température pour les trois types de transistors SiC (Ipgar mesuré a Vpg = 15V pour les MOSFET

SiC et a Vpg = 5V pour les JFET SiC)

Courant de fuite

Regardons maintenant ’évolution du courant de fuite qui est responsable des pertes au blocage.
L’évolution de ce parametre en fonction de la température est donnée par la figure 1.17, pour une
tension Vpg = 1200V et une tension de grille nulle.

Malgré ces conditions de commande a 1’état bloqué volontairement non optimales (Vgs = 0V),
le MOSFET de chez Cree présente de bonnes performances au blocage avec un courant de fuite tres
faible, soit un Ipgg inférieur a 10pA a 200 ° C. Comparé aux composants en silicium, et pour une
tension Vpg donnée, le MOSFET de chez Cree possede un courant de fuite cent fois plus faible a
T=200"C.

Quant aux transistors de chez Rohm (MOSFET SCH2090KE) et de chez Semisouth (JFET
SJEP120R063), ils présentent des caractéristiques a I’état bloqué relativement similaires sur toute
la gamme de température, avec des niveaux de courant de fuite plus élevés que ceux du MOSFET
Cree. A titre d’exemple, & T = 200 ° C, le courant de fuite du MOSFET Cree est 17 fois plus faible
que celui du JFET Semisouth, voire 47 fois plus faible que celui du MOSFET Rohm.
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FIGURE 1.17 — Comparaison des différents courants de fuite Ipgg en fonction de la température pour

les trois types de transistors SiC

Capacités de jonction

Nous cloturons ce bilan avec le dernier critére de comparaison, les capacités de jonction qui in-
fluencent sur les performances dynamiques des composants, notamment les vitesses de commutation
et les pertes en commutation [Jeannin, 2001].

Commencons par la capacité d’entrée, Crgg, dont la caractéristique est donnée par le graphe 1.18a.
Cette capacité influe sur la vitesse d’évolution du courant de drain (%) pendant une commutation.
En effet, plus la capacité d’entrée est faible, plus le temps de monté (et/ou de descente) du courant
lors d’'une commutation est court.

Parmi les transistors caractérisés, c’est le JFET de chez Semisouth qui possede la capacité la plus
faible, suivi par les MOSFET CMF20120D et SCH2090KE qui ont pratiquement la méme valeur de
capacité.

Concernant la capacité de sortie, Cpgg, elle est agit sur la vitesse de variation de la tension drain-

d’l}ds dvds
d

source ( it ) et sur les pertes par commutation. Le est inversement proportionnel a cette capacité,
dvgs

par conséquent, plus Cpgsg est faible, plus le == est rapide.

D’autre part, la capacité Cpg qui constitue une grande partie de Cpgg, a une réelle incidence sur
les pertes par commutation. En effet, pendant la phase d’amorgage, I'énergie stockée dans Cpg ne
peut étre dissipée que dans le canal du transistor. Par conséquent, plus Cpg est grande, plus les pertes
seront importantes.

Selon le graphe 1.18b, c’est le JFET qui posséde la capacité de sortie la plus faible, suivi par le
MOSFET CMF20120D et le MOSFET SCH2090KE.

Enfin, nous comparons la valeur de la capacité de contre-réaction, Crgg, des différents transistors.
Cette capacité présente une réelle incidence sur la vitesse d’évolution de la tension drain-source pendant
une commutation (dfﬁs ), et a, entre autres, une grande influence sur les pertes par commutation.
Effectivement, plus la capacité de contre-réaction est faible, plus le temps de montée (et/ou de descente)

de la tension Vpg est court et les pertes par commutation sont faibles.

En visualisant les capacités des trois types de transistors, figure 1.19, nous trouvons que le MOS-
FET CMF20120D possede la plus faible capacité Miller, suivi par le MOSFET SCH2090KE. Néanmoins,
le JFET SJEP120R063 possede la capacité la plus élevée, soit une Crgg sept fois plus grande que
celle du MOSFET CMF20120D, pour une tension Vpg = 200V
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FIGURE 1.18 — Comparaison des différentes capacités d’entrée et de sortie en fonction de la tension
Vps, f=1MHz, Vagg =0V
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FIGURE 1.19 — Comparaison des différentes capacités Miller en fonction de la tension Vpg, f = IM Hz,
Vas =0V

1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés aux performances électriques statiques des tran-
sistors MOSFET et JFET en technologie carbure de silicium. Pour cela, nous avons conduit une
compagne de caractérisations électriques sur une large plage de température variant de —60° C a
200 ° C, afin de suivre certaines grandeurs électriques susceptibles de varier avec la température et afin
de mettre en évidence les spécificités de chaque composant testé.

Ces premiers résultats montrent que les transistors SiC 1, 2kV possedent de bonnes performances
statiques a hautes températures. A 1’état passant, c’est les JFET SJEP120R063 qui présente les
meilleures caractéristiques avec une faible résistance a l’état passant et donc des faibles pertes en
conduction.

A Tétat bloqué, le MOSFET CMF20120D prend la premiere place avec un courant de fuite tres
faible méme a haute température (Ipgg inférieur & 10uA & T = 200" C') ce qui implique des faibles
pertes au blocage.

Les capacités de jonction ont aussi été caractérisées a température ambiante. La aussi, le MOS-
FET CMF20120D a montré les meilleures performances. Ces capacités impactent les performances
dynamiques des composants telles que les vitesses de commutation et les pertes par commutation.

L’investigation sur ces performances dynamiques fera 'objet du chapitre suivant.
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CHAPITRE 2
Evaluation des performances
dynamiques des transistors SiC

2.1 Introduction

Ce chapitre est consacré a 1’étude des performances dynamiques des interrupteurs de puissance
en technologie SiC, répertoriés dans le tableau 1.1 (chapitre précédent, section 1.1). Pour cela, une
campagne de caractérisations dynamiques en configuration hacheur série est réalisée afin d’évaluer
diverses grandeurs lors des transitoires telles que les surtensions, les surintensités, les taux de variation
du courant et de la tension et les pertes par commutations.

De plus, durant ces caractérisations, trois parametres ont fait I’objet d’investigations spécifiques
afin d’analyser leurs effets sur les performances dynamiques des transistors SiC : la résistance de grille,
le courant de charge et la température ambiante.

Apres un rappel des mécanismes de commutation dans le cas d’une commutation idéale et celle
non idéale, nous présenterons les différentes maquettes développées pour réaliser ces caractérisations.
Puis, nous détaillerons la méthodologie de mesure des différentes grandeurs dynamiques (telles que le
%, le %, I’énergie dissipée, etc).

Ensuite, nous passerons a I’étude effectuée sur I'influence de la résistance de grille, du niveau
du courant de charge et de la température ambiante sur le comportement électrique des transistors
MOSFET et JFET « normally-off > pendant les phases de commutation.

Enfin, nous terminerons par une syntheése comparative évaluant les performances dynamiques de

ces interrupteurs de puissance.

2.2 Rappel des mécanismes de commutation

Avant d’exposer les résultats des travaux de caractérisations dynamiques, nous présentons un
rappel sur les mécanismes de commutation.

Pour cela, nous allons tout d’abord présenter une étude sur la commutation du MOSFET dans une
cellule hacheur sur charge inductive. Pour cette étude, nous nous sommes reportés sur les travaux de
BALIGA dans [Baliga, 2010], de JEANNIN dans [Jeannin, 2001] et de RossiaNoL dans [Rossignol, 2015].

Ensuite, nous présenterons le cas d’'une commutation non idéale et nous détaillerons une se-
conde étude introduite par RossiGNOL dans [Rossignol, 2015], présentant un examen plus détaillé
des séquences du %.

2.2.1 Commutation idéale

Considérons le circuit de la figure 2.1 composé d’une cellule de commutation sur une charge in-
ductive. Il comprend un interrupteur de puissance MOSFET, son driver, une diode de roue libre, une
charge inductive présentée ici sous forme de source de courant et I’alimentation Vpe.
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Dans le cas d’'une commutation idéale, certaines hypotheses doivent étre formulées :

- La commande est considérée comme un échelon de tension idéal qui attaque la grille du MOSFET
via une résistance de grille externe.

- Les éléments parasites des circuits de commande et de puissance ainsi que les éléments parasites
des boitiers des composants ne sont pas pris en compte.

- La diode de roue libre est considérée comme idéale.

- Le courant dans la charge est supposé constant pendant le cycle de commutation.

La figure 2.2 présente un cycle de commutation constitué d’une phase de mise en conduction
(fermeture du linterrupteur), figure 2.2a, et d’une phase de blocage (ouverture de l'interrupteur),

figure 2.2b. Chacune de ces phases comprend quatre séquences que nous allons détaillées dans ce qui
suit.

+
y Ip — Vbc
.................. . _
1 1
1 ]
Re ECG" ()ICANAL |Cns E
H v :
+ 1Cas 1
I ”I == VDRIVER ! L i
- 1
L R - ]
MOSFET

FIGURE 2.1 — Cellule de commutation hacheur

VGS Toon Tk Tvr VGS  Toorr Twvr Tir
A A
'VDRIVER 'VDRIVER [
VP VP
VTH VTH
>t » t
Vbs Vps
A A
Vbc Vbc
Rbsony.IL Rpson).IL
it >t it >t
Ip Ip
IL IL
»t > t
To TiT2 T3 Ta To T T2T3 Ta
(a) Phase de fermeture (b) Phase douverture

FIGURE 2.2 — Cycle de commutation d’un interrupteur : (a) phase de fermeture et (b) phase d’ouverture
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a. Commutation a la fermeture

Séquence #1 : Vag < Vg

Y
Cop| L

I¢  Re Iep
—— p—

.
J_|_|'|_—__: VDRIVER e ij

FIGURE 2.3 — Schéma équivalent pour la séquence #1

La figure 2.3 présente le schéma équivalent du circuit pendant la premiere séquence (Vas < V)
de durée Thony)-

A Tinstant Ty, instant de l'application du signal de commande, la capacité d’entrée Crgg du
transistor (Cgs + Cgp) commence a se charger par le courant de grille (I = Igp + Igs, équation
2.1a) jusqu’a ce que la tension Vg atteigne la tension de seuil Vrg.

Le transistor est commandé via la résistance de grille, Rg, ce qui implique que sa grille se charge
avec une constante de temps 71 = Rg x Crgsriny (avec Crssariny = Cas+Capiny & Vs élevée).

Ainsi, nous obtenons I’expression de la tension Vg (2.1c) et celle de sa pente d‘fgs (2.1d) a partir des

équations 2.1a et 2.1b.

Tant que Vg est inférieure a Vry, la tension Vpg reste égale a la tension du bus continu, Vpc, et
le courant de drain, Ip, reste nul.

Enfin, la durée de cette séquence est donnée par ’expression 2.1g, obtenue a partir de 2.1c et 2.1d.

’ Vs av Vs
I (t) = Cgs - T Capminy dC;D = (Cas - +Capminy) d? (2.1a)
Voriver = Rg-Ia+ Vas (2.1b)
Vas (t) = Voriver - (1 —et/™) (2.1c)
dVas _ Voriver = Vru (2.1d)
dt R¢ - Crssuin
Vbs = Vpo (2.16)
Ip =0 (2.1f)
VDRIVER
Tpon) = R¢ - Crssuiny - In <VDR1VER — VTH) (2.1g)

Séquence #2 : Vg < Vgs < Vp

Une fois que la tension de grille dépasse Vrp, instant 77, le canal du transistor se met en état de
conduction (figure 2.4).

Le transistor fonctionne dans sa zone de saturation et le courant de canal, Icanar, régi par la
tension Vg, augmente pendant une durée Trr jusqu’a atteindre le courant de charge Ir. Le courant
Icanar est donné par 'expression 2.2c. Notons que, pour une étude simplifiée, nous considérons la
transconductance, g,,, comme étant invariante.
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>
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FIGURE 2.4 — Schéma équivalent pour la séquence #2

Le courant de charge n’étant pas entierement conduit par le transistor, la diode de roue libre reste
conductrice ce qui explique le maintient de la tension Vpc aux bornes des électrodes drain et source
(figure 2.2). Ainsi, la tension Vpg reste inchangée (équation 2.2b) et avec elle la capacité Cap.

Par conséquent, la tension Vg continue a augmenter avec la méme constante de temps, 71, et
selon I'équation 2.2a, jusqu’a atteindre sa valeur de plateau Vp.

Quant au courant de drain, d’apres la figure 2.4, et en négligeant le courant Igp devant le courant
Icanar (fort gain du transistor et faible variation de Vigp), il peut étre exprimé sous la forme 2.2d.
Ainsi, nous déduisons le dé—f (équation 2.2e), a partir des équations 2.2e et 2.1d.

Enfin, nous déterminons la durée de cette séquence (T7g) a partir des équations 2.1g et 2.2f. A
Iinstant 75, la tension Vg est égale a sa valeur plateau donnée par I’équation 2.2f. En remplacant,
dans 2.2f, Ty par (Tpon) + 11 R) et Tpon) par son expression 2.1g, nous obtenons 'expression 2.2g.

Vas () =Voriver- (1—e™/™) (2.2a)
Vbs = Vbc (2.2b)
Icanar = gm - (Vas — Vru), avec gm = B (Vas — Vra) (2.2c)
dV
Ip (1) = Icanar — Capuainy dC;D ~ lcanar (2.2d)
dIp Voriver — Vru
U =g - 2.2e
dt Re - Crssuin (2:2¢)
Vp = Voriver- (1 —e T/m) (2.2f)
Voriver — Vru
Trr = R¢ - Crssuiny - In < > (2.2g)
Vbriver — Vp

Séquence #3 : Vgg = Vp

La figure 2.5 montre une répartition des courants durant la phase transitoire liée au mécanisme
de d‘(/i%. Nous définissons Igp comme étant le courant circulant dans la capacité Cpg et Igp comme
étant le courant de la capacité Cgp. Nous noterons que le courant de drain est la contribution de trois
courants, Igp, Isp et IoanAL-

Quand le courant de charge est complétement conduit par le transistor, la diode, n’étant plus
conductrice, commence & bloquer la tension du bus continu. A cet instant, le courant de grille est
majoritairement conduit par la capacité Cgp, ce qui maintient Vgg a la valeur Vp.

D’autre part, toutes les charges apportées sur la grille vont servir a réduire la tension présente aux
bornes de la capacité Cqop. La dite capacité ainsi que Cpg vont étre déchargées a travers le courant de
canal et dans ce cas nous obtenons un courant dans le canal plus élevé que celui de la charge (équations
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FIGURE 2.5 — Schéma équivalent pour la séquence #3

2.3a et 2.3b). Il en résulte l'expression de la tension Vizg donnée par ’équation 2.3c. La valeur de Vg
entraine celle de Igp donnée par 1’équation 2.3d.

La tension de grille étant égale a Vp, sa variation est quasi nulle (equation 2.3e). Ainsi, 'expression

de d‘ggs peut étre donnée par 1’équation 2.3g, obtenue a partir des équation 2.3e et 2.3f. Il s’agit d’une

séquence d‘fl’fs régie par le courant de charge de grille.

Notons aussi que le d‘g’fs dépend du courant de charge. En effet, si le courant de charge augmente,
la tension de plateau, Vp, va aussi augmenter, ce qui va réduire le courant de grille et donc diminuer

dVps
le 5.

(( Icanarn =1+ 1Iep+Isp (2.3a)
dV dV/
Icanar =1+ Cep- diD —Cps- dzt)s (2.3b)
1
Vas =Vp~ % +Vru (2.3¢)
Voriver —Vas _ Vbriver —Vp
I = = 2.3d
or £n L (2.34)
dVas
~0 2.3
dt (2.3e)
dVep Igp
== 2.3f
dt Cep (2.3f)
dVps _ _@op  dVes _ _Iep _ _Vpriver = Ve (2.30)
dt dt dt Cep RaCap i
Ip =1 (2.3h)

Séquence #4 : Vgg > Vp

Le schéma de principe de cette séquence est présenté sur la figure 2.6.

A Tinstant T3, la tension Vpg atteint une valeur minimale donnée par I’équation 2.4c, et ne varie
plus. Quant a la tension Vg, régie par I’équation 2.4a, elle continue a augmenter avec une constante

de temps 72 = Rg X Crgsmax) (Crssimax) = Cas + Caprax)y, a faible Vpg), jusqu’a atteindre sa
valeur maximale Vprrvgr. Enfin, a une tension Vpg fixe, et en reprenant ’équation 2.1a, on obtient
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d)_)F

Yy b == Vbc

Cap|
Ic . Rg Iep |
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Ics

+ Cas
I I” “—— VDRIVER —I—

FIGURE 2.6 — Schéma équivalent pour la séquence #4

I’équation du courant de grille, I, 2.4b.

(Vas(t) = (Voriver—Vp) - (1—e 71)/m2) £ Vp (2.4a)
dV,

el = Crss(max) - d?s (2.4b)

Vbs = Rpson) - lcanar (2.4c)

Ip — 1 (2.4d)

\ (2.4e)

b. Commutation a I'ouverture

La phase de la commutation a ’ouverture se divise elle aussi en quatre phases et se comporte de
maniere symétrique a la séquence de mise en conduction, figure 2.2b.

Dés que la consigne de commande passe a ’état bloqué, la tension Vzg commence a décroitre en
déchargeant la capacité d’entrée, Crgs. A la fin de cette séquence, la tension Vg devient égale a Vp.

Au début de la séquence #2, le transistor commence a fonctionner en régime saturé, sa tension,
Vbs, commence a croitre jusqu'a Vpo alors que Vg reste inchangée et égale a Vp de fagon a fournir
le courant de charge, Ir,.

A la fin de la séquence du plateau Miller, le courant de la charge commence a passer du MOSFET
a la diode de roue libre. Cette derniere étant conductrice, la tension de bus est maintenue aux bornes
du MOSFET. D’autre part, la capacité d’entrée continue a se décharger via la résistance de grille ce
qui entraine la chute de Vg a V.

La phase de blocage s’acheéve a la fin de la séquence #3. Pendant la quatrieme et derniere séquence,
c’est uniquement la capacité d’entrée qui continue a se décharger jusqu’a atteindre sa valeur minimale.

2.2.2 Commutation non idéale : analyse des séquences de d_:

Dans le cas d’'une commutation non idéale, nous devons prendre en compte 'effet de I'inductance
parasite de la maille de commutation notée L ;4. €t de la capacité de jonction de la diode de roue
libre C; (figure 2.7). L’influence de ces composantes sur les formes d’ondes lors d’une commutation
est présentée sur la figure 2.8.

L’inductance parasite de la maille de commutation, L ysqiie, agit principalement sur la forme d’onde
de la tension Vpg. Cette inductance est responsable de la chute de tension au moment de la mise en
conduction, et de la surtension lors de la phase de blocage. D’autre part, I'inductance parasite avec les
capacités de jonction du MOSFET forment un circuit résonant qui agit directement sur la fréquence
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et Pamplitude des signaux haute fréquence. Par conséquent, la prise en compte de cette inductance
est indispensable notamment lors des commutations rapides.

La capacité C intervient durant la séquence d’amorcage du courant Ip (notamment a la fin de
la séquence #2) et durant les séquences de commutation de la tension Vpg. Durant ces phases, la
capacité de la diode peut étre considérée comme une capacité en parallele avec Cpgs dans la mesure
ou nous négligeons les éléments parasites inductifs coté drain et coté source [Rossignol, 2015].

(¥ C
dVep >0 _ch.l +
(i//_> [F T 7
Ca J— Tcan
I Rc Iep CANAL dVos
—_— == <)
Cos dt
+ Ccs 2328 ~_
I I” == VDRIVER A
- dVes .
=0
dt

4 4
N Effet de Lmaille
VDS /Effet de Cs ,'\{‘ L
Effet de Cy
Ip — >t
(a) Mise en conduction (b) blocage

FIGURE 2.8 — Commutation non idéale

A présent, nous proposons une étude plus fine de la phase de commutation, en prenant en compte
notamment 'effet de la capacité de la diode de roue libre lors des transitoires. Cette capacité intervient
lors de la séquence #3 sur le %.

Ainsi, nous allons présenter un examen plus détaillé des séquences de % lors des phases d’amorcage
et de blocage du transistor de puissance. Cette étude est introduite par RossiGNOL dans [Rossignol, 2015].
Nous ne détaillerons pas les calculs, par conséquent, pour une justification plus détaillée, nous invitons

le lecteur a se reporter sur les travaux de l'auteur dans [Rossignol, 2015].

a. Commutation a la fermeture

Nous reprenons le schéma équivalent de la mise en conduction, sur la figure 2.7. Lors de la mise
en conduction du transistor, la conduction de la diode maintient la tension du bus continu. Lorsque
le courant de drain atteint le courant de charge, la diode se bloque (début de la séquence #3).

Le courant de charge se partage maintenant entre le courant dans la diode de roue libre (dans sa
capacité Cy) et le courant de drain. Le courant dans la diode étant négatif, nous obtenons un pic de
courant de drain au début de la phase de mise en conduction.
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D’autre part, en considérant le cas général d’un courant de canal non nul, autrement dit en mode
< canal actif > d’apres [Rossignol, 2015], les courants I et Ip sont respectivement donnés par les
équations 2.5b et 2.5c. A partir de ces deux équations, nous déterminons le m (équation 2.5d).
Enfin, en remplacant Ip par son expression dans 2.5a, nous obtenons celle du dVDS (2.5e).

La relation 2.5e du d‘ggs est toujours valable lors de la mise en conduction du composant du fait

que le courant dans le canal est toujours positif durant cette phase (équation 2.5f, avec Vpriver =
VborivEr+ > Vrm). Nous verrons dans le paragraphe suivant que cette relation n’est pas toujours
valable lors du blocage du transistor.

( dV;
I, =Ip+Cy- dlt)s (2.5a)
dVpa dVps
I (t =— . A~ — . 2.5b
a (1) Cep - — Cop - — (2.5b)
dV;
Ip (t) =—Ic+9gm- (Vas — Vru) +Cps - d]js (2.5¢)
dVps __ 9m-(Vpriver — Vra) — Ip (2.54)
dt Cap+Cps+ Ra - gm - Cap .
dVps __9m- (Voriver — Vra) — 11, (2.50)
dt Coss +Cr+ Rg - gm - Cap .
(1+Ek)- (Vbriver — Vru) + Ra - Ip
T = g - 2.5f
CANAL g (1 T k:) Y 9m - Ra ( )
Cps
k = =2 2.5
Con (2.5g)

b. Commutation a I'ouverture

Pendant la phase de blocage, figure 2.8b, le courant appelé par C; entraine la diminution du
courant de drain, Ip, méme avant la phase de conduction de la diode.

Passons a présent a la mise en équation du d‘gfs. Nous nous reportons de nouveau au schéma de

la figure 2.7. Au blocage du transistor et avec une tension Vprrver = VorivEr— < Vri, le courant
de canal (équation 2.5f) peut s’annuler.

Ainsi, contrairement au déroulement de la phase de mise en conduction, deux cas de figure se
présentent lors de la phase de blocage :

- Cas d’un canal < actif > : si Ioanar > 0, le dVDS

est toujours donné par l'expression 2.5e.

- Cas d’un canal <« passif > : si Icayar = 0, la continuité du courant de charge peut étre

dVps

7 est

assurée par la circulation de ce courant a travers les capacités Cap et Cpg. Dans ce cas, le

donnée par I'équation 2.6. Contrairement a la relation 2.5e, en absence de canal conducteur le d‘(/i%
est indépendant de Rg.
dv; 1
DS _ L (2.6)

dt  Coss+Cr

En mode canal « passif >, le transistor est déja bloqué au moment du dVDS

plateau Miller actif. En effet, la faible valeur de dVDS ne permet pas une chute de tension aux bornes
de R¢ suffisamment grande pour maintenir Vigg au- dessus de V.

et il n'y a pas de

Le passage en mode canal <« passif > dépend de la valeur de I1,. Un courant de charge critique est

ainsi défini, permettant ’annulation de 2.5f et assurant la continuité des expressions du ‘fl’fs lors de
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la mise en conduction (mode canal < actif >, Icanar > 0) et lors du blocage (mode canal < passif >,

Icanar =0).

7 _ Coss - (Vpriver- — Vru) 2.7)
T (it — .
(eritique) Ra-Cap
2.2.3 Bilan

En guise de synthese, un récapitulatif des séquences des dCIl—tD et d‘g’fs pendant les transitoires est

présenté dans le tableau 2.1 dans le cas d’une cellule hacheur (transistor + diode de roue libre).

Dans la suite de ce chapitre, nous envisageons d’évaluer notamment les % et ‘il—‘t/ des transistors
SiC. Dans ce cadre, les formulations données dans le tableau 2.1 serviront de référence pour étudier
I’évolution de ces taux de variation en fonction du courant de charge et de la résistance de grille
(tableau 2.10).

Mise en conduction Blocage
dIp Vbrivery — Vru Vbriver- —Vru
dt " Rg - Crssuuin " Rg - Crssmax)

Canal <« actif >, ICANAL >0
_9m (Voriver- —Vru) — 11

dVps | gm- (Vorivert —Vru) — I Coss +Cr+ R - gm - Cap
dt Coss+C5+ Rg - gm-Cap Canal < passif >, Ioanar =0
Iy,
Coss +Cr

TABLE 2.1 — Expressions des Cg—f et d‘g’é’s pendant une phase de commutation [Rossignol, 2015]

| Iy, /7 Re /7
Mise en conduction
dl
=L inchangé N
dVps
7 pY pY
(ON)
Blocage
dl
=L inchangé N
dt | orp)
Canal < actif > Canal <« actif >
dVps /! N\
dt (OFF) Canal « passif > Canal « passif >
Ve inchangé
TABLE 2.2 — Evolution des dé—f et d‘g’é’s en fonction du courant de charge et de la résistance de grille
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2.3 Description de la méthodologie de caractérisation

2.3.1 Bancs de test

Les caractérisations dynamiques ont été effectuées en régime de commutation en configuration
hacheur. Durant ces travaux, nous avons utilisé trois bancs de test différents que nous allons présenter
dans ce paragraphe.

a. Banc de test #1

La premiere structure de puissance utilisée est un hacheur série composé d’une cellule de com-
mutation sur une charge inductive. Une présentation simplifiée de cette structure est présentée sur la
figure 2.9a et une photo du banc est donnée par la figure 2.10.

Le circuit de puissance est composé d’une source d’alimentation Vpe (600V- 1A), d’'une charge
inductive de 10mH associée a une inductance de faible valeur, d’une diode Schottky SiC C2D20120D
(1200V-29A) comme diode de roue libre, d’un transistor auxiliaire MOSFET SiC CMF20120D (1200V -
42A), d’un interrupteur de puissance SiC a tester (DUT) et d’un shunt coaxial de 0,012 pour mesurer
le courant du DUT. Ce dernier est commandé en tension a travers deux résistances de grille externes,
Rgony & la mise en conduction et Rgorr) au blocage.

Le circuit de commande associé comprend deux opto-coupleurs grande vitesse FOD3182S (un
pour chaque transistor) intégrants deux drivers rapides. Les tensions d’alimentation de ces drivers
sont réglables ce qui permet d’ajuster la tension de commande entre grille et source (Vprrvegr allant
de —15V & 20V) selon la technologie du composant.

L’objectif était de réaliser un circuit générique permettant d’étudier a la fois les régimes de com-
mutation et les régimes d’avalanche tout en contrélant la température du cristal lors de ces ca-
ractérisations. Ainsi, nous avons choisi d’associer au composant sous test (DUT) un composant en
parallele ayant pour role de faire croitre le courant dans la charge avant les commutations du DUT.

La figure 2.9b illustre la chronologie schématique des états des deux transistors pendant le test. Le
transistor auxiliaire (de durée de conduction variable) assure dans un premier temps la
magnétisation de l'inductance. Le blocage de ce transistor est suivi d’une phase de roue libre de
5us. Ensuite, le composant sous test est rendu passant pendant une durée de 10us ce qui permet de
maintenir la température de jonction proche de la température ambiante, et d’enregistrer les formes
d’ondes courant-tension pendant la mise en conduction et au blocage du DUT.

MOSFET e
_jj__
D L ON
o4

Vee Vee DUT
T MOSFET T _-; Vbc ON
J:I— Re  MU© J:L R - :
It Driver < T Driver < = DUT L
FOD31825 T T FOD31825 T T
I
—
J_ VDRIVER  VGS(AUX) J_ Voriver  Ves T
Vee “en Vee Rshunt
0.01Q t
Sps 10 ps
(a) Circuit de test (b) Formes d’ondes ty-
piques

FIGURE 2.9 — Schéma de principe du banc de test #1
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Condensateurs de filtrage

. s - P .
Transistor auxiliaire| .

- %
< PCB de puissance |

Circuit de commande

FIGURE 2.10 — Photo du banc d’essais #1

En revanche, si cette topologie peut étre avantageuse pour les essais en avalanche, elle offre I'in-
convénient de placer en parallele du composant sous test la capacité de sortie du transistor auxiliaire
qui agit comme un circuit d’aide a la commutation. Cela va par conséquence ralentir les commutations
du DUT et croitre les pertes dissipées notamment & la mise en conduction (décharge de la capacité de
sortie du transistor auxiliaire dans le DUT). 1l fallait donc impérativement développer une structure
plus réaliste, comme le banc de test #2 (banc a double impulsion) que nous allons présenter dans le
paragraphe suivant.

Circuit de puissance

Cette structure est concue de telle sorte a réduire les inductances parasites qui peuvent entraver
les performances des interrupteurs de puissance pendant la commutation, notamment augmenter la
chute de tension lors de la mise en conduction ainsi que la surtension au blocage.

Deux mailles importantes sont a prendre en considération, la maille de commutation (constituée
des capacités de découplage, du transistor SiC, de la diode de roue libre et du shunt) et la maille de
commande (constituée de la capacité grille-source, des résistances de grille externes et de ’alimentation
du driver) qui sera présentée dans le paragraphe suivant.

Pour réduire 'inductance de la maille de commutation et limiter ’effet de I'inductance parasite des
condensateurs polypropylénes, deux condensateurs céramiques de découplage TCV56 sont placés au
plus pres de la cellule de commutation (diode de roue libre + DUT). Ces condensateurs sont disposés
en série avec une capacité totale de buF'.

La longueur ainsi que la surface de la boucle de commutation ont été minimisées au niveau du
layout avec une implantation judicieuse des composants. Enfin, un PCB double couche a été utilisé
afin de maximiser les surfaces de connexion placées en regard (le Vpcy et le Vpeo— de l'alimentation)
et de réduire d’avantage la surface de la boucle de commutation.

Circuit de commande de grille

La carte < driver > permet de commander séparément le composant sous test et le transistor
auxiliaire, tout en réglant les temps morts entre les deux signaux de commande.

Le schéma de principe du circuit < driver » d’un transistor est proposé a la figure 2.12 et sa pho-
tographie est présentée sur la figure 2.11.
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Il comprend principalement trois étages :

- Un étage driver permettant de fournir la tension de commande de grille et d’assurer une isolation
entre le circuit de commande et le circuit de puissance. En effet, cet étage est basé sur une
isolation par 'optocoupleur FOD3182S qui, intégrant un driver rapide, assure une attaque en
tension de la grille.

- Un étage générateur d’impulsions (non présenté ici, voir annexe A) a base de monostables et de
durée réglables pouvant varier de 5us a 3ms. Cet étage assure une attaque en signal bipolaire
de la diode émettrice de I'opotocoupleur.

- Un étage d’alimentation permettant de générer des tensions de driver réglables, variant de —15V
a 20V.

Alimentation 24V

12 cm

‘Sonic VDRIVER transistor #2 ‘ ‘ Sortie VDRIVER transistor #ﬂ

FIGURE 2.11 — Photo de la carte <« driver >

ey
'
[T 0=>20V |
'
'
L]
H | +15/-15V | 1
! H
: Traco Régulateur H
' EBS 2424 LM337/LM317 H
i i
'
'
, 1l —T— 1
H +0V - - R S -5V L]
H Etage alimentation 15V=-5V 1
e o o o
24V +15V

Driver /
optocoupleur
FOD 3182

) Attaque
grille

Impulsion
—» dccommande OV -15V
(sortie monostable)

Etage Driver
M - ]

»
<2

FIGURE 2.12 — Schématique de la carte driver

Cette carte est placée au plus pres du transistor & commander (connexion torsadée). Notons aussi
que les composantes de la maille de commande (constituée des électrodes grille et source, des résistances
de grille externes (Rgon) et Rgorr)) et de 'alimentation du driver) sont placés de telle sorte a
réduire cette boucle.

Dans les sections qui suivent, nous verrons que cette carte est performante quand il s’agit de com-
mander les transistors MOSFET SiC, par contre, il s’avérera qu’elle n’est pas totalement adaptée
a la commande des JFET SiC. Par conséquent, elle pourrait étre améliorée en utilisant un dri-
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ver plus performant, tel que le driver IXDD614 [IXDD614, 2015] qui assure une commande plus
rapide pour les JFET SiC [Burgos et al., 2009] et légérement plus rapide pour les MOSFET SiC
[DiMarino et al., 2013].

b. Banc de test #2

La deuxiéme structure utilisée est aussi un hacheur série, nous avons gardé le méme layout que
celui du banc #1 mais cette fois nous avons supprimé le transistor auxiliaire afin d’avoir une structure
plus réaliste. Le schéma du banc d’essai #2 est présenté a la figure 2.13 (banc a double impulsion). Le
transistor sous test est mis en conduction pendant une durée variable afin d’assurer dans un premier
temps la magnétisation de I'inductance. La phase de blocage du composant sous test (DUT) est suivie
d’une phase de roue libre, 5us plus tard, le DUT est rendu passant pendant une durée de 10us.

DUT
v
== VbC H
I1n Re - I |
Dri : ;
— ropsiszs TDTl T
J_ Voriver Vs E//
Vee :
<4+ t
Snus 10 ps
(a) Circuit de test (b) Formes d’ondes typiques du test

FIGURE 2.13 — Schéma de principe du banc de test a double impulsion #2

c. Banc de test #3

Le troisieme convertisseur congu est en configuration Buck et/ou Buck-synchrone destiné princi-
palement aux essais de mesure des pertes des transistors SiC. Nous ’avons utilisé dans un premier
temps en mode Buck (hacheur série) pour réaliser des caractérisations hautes températures. Ensuite
en mode Buck et Buck-synchrone pour réaliser des mesures de pertes des MOSFET SiC.

Une photographie du banc est présentée sur la figure 2.14. Il est composé d’'un convertisseur de
puissance, de sa carte driver, d’une charge inductive constituée d’une inductance de 10mH associée
a des inductances de plus faibles valeurs (160pH et 200uH) et de faibles capacités parasites et d’une
charge résistive composée de plusieurs résistances montées sur un radiateur ventilé.

La carte de puissance a été réalisée sur un PCB de quatre couches. Les couches Cy et Cs corres-
pondent respectivement aux potentiels positif (Vpcy) et négatif (Vpe—), la couche Cy correspond a
la sortie de la charge et la couche Cy est celle de la commande des transistors et des différents plans
de masse.

La surface de la couche C5 a été minimisée afin de réduire les capacités parasites entre un potentiel
flottant situé sur la couche Cy et les potentiels fixes (Vpcy, masse et terre).

La couche Cy assure la liaison entre les transistors (au niveau de la grille) et la carte < driver > via
les résistances de grille. En outre, nous trouvons sur cette couche deux plans de masse, le premier est
connecté a la terre reliant la source du transistor buck et la carcasse du shunt.

La carte < driver » a été réalisée au Laboratoire SATIE dans le cadre d’un stage d’ingénieur
[Lopez-Bancalari, 2014]. La commande du bras est constituée d’'un module MLI provenant d’un DSP
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qui permet, a partir d’une consigne de tension, d’obtenir une tension de sortie découpée. La génération
des ordres de commande des deux transistors se fait par la suite via une fibre optique. Cette carte est
fixée sur le PCB de puissance au plus pres des transistors.

Charges résistives

» i o

, i —— s Convertisseur de puissance ¥
‘DUT monté sur un dissipateur pour mesure de pertes Liaison terre

FIGURE 2.14 — Photographie du banc #3

Mesures haute température

Les caractérisations haute température ont été réalisées a 1’aide de ce banc. Pour cela, le DUT est
placé entre deux plaques chauffantes (figure 2.15) composées de six résistances (1502, 25W) mises en
parallele et alimentées a partir du réseau a l’aide d’un gradateur. La mesure de la température est
effectuée a ’aide d’un thermocouple placé sur la semelle du composant sous test.

F1GURE 2.15 — Dispositif de chauffage des transistors sous test

2.3.2 Protocole de mesure
a. Instrumentation

Six grandeurs électriques sont mesurées pendant l’essai en commutation : la tension aux bornes
du transistor, Vpg, la tension de grille, Vizg, la tension de commande issue du driver, Vprrver, le
courant de drain, Ip et le courant dans la charge I.

La tension Vpg est mesurée a l'aide d’une sonde TEKTRONIX PMKS869 (100x,400M H z), les ten-
sions Vs et Vprrver sont mesurées avec deux sondes TEKTRONIX TPP0200 (10x,200M Hz), le
courant Ip est mesuré par un shunt coaxial de 0,012 (400M Hz) et enfin le courant dans la charge
est mesuré par une sonde TEKTRONIX TCP202 (50M Hz).
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Les sondes de mesure, notamment la sonde TEKTRONIX PMKS869 (mesure de Vpg) et le shunt
coaxial (mesure de Ip), n’ont pas les mémes temps de propagation. Cela entraine un décalage temporel
entre les grandeurs commutées et fausse donc la mesure de puissance instantanée. Pour compenser
ce décalage, un ajustement manuel de I'alignement est effectué sur des points caractéristiques de
la commutation comme le montre, a titre d’exemple, la figure 2.16a pendant la phase de mise en
conduction. L’influence de cet écart temporel sur les énergies dissipées est donnée par la figure 2.16b
(pendant la phase de mise en conduction).

Nous obtenons ainsi une compensation de 3,2ns entre la mesure du shunt 0,012 et celle de la
sonde TEKTRONIX PMKS869 (100x,400M H z).

40 : : : : : 800 500 ; ; ;
- S s o]/
S0 oo S 400y
=1 g =
= 3
20t 4003 2300
o g 2
3 R
=10t 200 .z 200F
[ =] o0
5 Sz

<) 2
© 0 H, o £ =100

3,2ns
-10 50 100 150 200 250 300 % 50 100 150 200 250 300
Tenips (ns) Temps (us)

(a) (b)

FIGURE 2.16 — Compensation des écarts temporels entre les sondes de tension Vpg et de courant Ip
sur une commutation (transistor MOSFET associé a une diode Schottky SiC), et effet sur les énergies

dissipées

dv di
b. Mesure de il et de 1’énergie dissipée par commutation
Considérons la figure 2.17 pour déterminer la stratégie de mesure des différentes grandeurs dyna-

miques.

— Courant de drain (A)
— Tension drain-source (V;
— Energie dissipée (uJ)

gt "ot
FIGURE 2.17 — Protocole de mesure

Le % et le % sont mesurés entre 10% et 90% des grandeurs commutées respectives de la tension

Vpbg et du courant Ip.
Ton et Torr présentent respectivement la durée de mise en conduction et celle du blocage. Elles

sont estimées entre les instants ou les grandeurs commutées sont & 10% de leurs valeurs maximales.

These de OTHMAN Dhouha 63



CHAPITRE 2. EVALUATION DES PERFORMANCES DYNAMIQUES DES TRANSISTORS SIC

L’énergie dissipée a chaque commutation peut étre fragmentée en énergie dissipée pendant la phase
d’amorgage (Ep;sscony) et celle dissipée pendant la phase de blocage (Epjss(orr)). Chacune de ces
énergies est calculée en intégrant la puissance instantanée dissipée (équation 2.8). Notons que ces
énergies ne sont pas représentatives de ’énergie dissipée a chaque commutation et que seule ’énergie
totale (Episs) a un sens physique.

Eprss(on/oFF) = / Vps (t) - Ip (t) - dt (2.8)

Ton/TorF

2.4 Effet de la résistance de grille

A Tlinstar des capacités de jonctions, la résistance de grille interne a un impact important sur les
performances dynamiques des transistors. En effet, cette résistance affecte la constante de temps de
charge de grille (Rg x Crgs) et par conséquent détermine la limite de la vitesse de commutation.

‘ Fabricant Référence Rg(nT) interne

Cree CMF20120D 50
CMF10120D 13,60
Rohm SCH2090KE 6, 302
SCH2080KE 6,30

Semisouth | SJEP120R063 40

TABLE 2.3 — Valeurs des résistances de grille internes des transistors SiC testés [CMF20120D, 2012],
[CMF10120D, 2012}, [SCH2080KE, 2014], [SJEP120R063, 2011]

Afin d’étudier effet de la résistance de grille sur les commutations, nous avons ajouté une résistance
externe, a l'entrée de la grille, dont nous avons changé la valeur au cours des tests. Notons que les
transistors caractérisés n’ont pas la méme valeur de résistance de grille interne (tableau 2.3) et que
pour pouvoir effectuer une comparaison de performances entre ces composants, il faudra tenir compte
a chaque fois de la valeur totale de Rg (Re(rnt) + Ra(exT))-

2.4.1 MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 (banc de test #1)

Cette premiere phase de caractérisation a été effectuée en tout début des travaux de these. Bien que
le premier banc utilisé n’était pas idéal, nous avons toutefois choisi de montrer les résultats obtenus
car se sont les seuls effectués comparant les performances dynamiques des MOSFET SiC avec celles
des JFET SiC.

Les transistors MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 sont caractérisés a I'aide du banc
de test #1. Pour ces mesures, les composants sous test sont commandés en tension a travers deux
résistances de grille, Rgon) et Rgorr) pilotant respectivement les phases de mise en conduction et
de blocage.

A la mise en conduction, trois valeurs de résistance de grille externe ont été évaluées : Rgon) = 12,
15 et 229, avec Rgorr) = 12, sous une tension Vpg = 600V et avec un courant de charge I, = 10A.
Les figures 2.18a et 2.19a présentent respectivement les formes d’ondes du courant de drain, Ip, et
de la tension drain-source, Vpg, a la mise en conduction du MOSFET CMF20120D et du JFET
SJEP120R063, pour deux valeurs de Rgon)-

Nous pouvons voir qu’a faible résistance de grille, la mise en conduction de chacun de ces compo-
sants est plus rapide car dans ce cas la constante de temps de charge de grille (11 = Rg - Crssvin))
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FIGURE 2.18 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF20120D (a) a
lamorgage et (b) au blocage, pour deux valeurs de R, avec Vpg = 600V et I, = 104
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FIGURE 2.19 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du JFET SJEP120R063 (a) &
lamorgage et (b) au blocage, pour deux valeurs de R, avec Vpg = 600V et I, = 104

est plus faible, ce qui implique un % plus fort. Concernant le %, il augmente quand la valeur de la

résistance de grille diminue. Ces résultats, notamment ceux du MOSFET, sont en accord avec les for-
mulations des % et % récapitulées sur le tableau 2.1 (paragraphe 2.2.3). Nous remarquons, en outre,
que le courant est plus perturbé a faible résistance de grille et les surintensités (pic de courant) au

blocage de la diode de roue libre sont plus importantes.

Au blocage aussi trois valeurs de résistance de grille ont été évaluées : Rgorpr) = 4,7, 12 et 220,
avec Rgon) = 122, sous une tension Vpg = 600V et avec un courant de charge I, = 10A. Les
formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg au blocage du MOSFET CMF20120D et du JFET
SJEP120R063 sont respectivement présentées sur les figures 2.18b et 2.19b.

De la méme fagon qu’a la mise en conduction, la résistance de grille agit sur les vitesses de com-
mutation qui sont plus rapides a faible Rgorr) et sur les formes d’ondes du courant qui sont plus
perturbées quand cette résistance diminue. Dans le cas du MOSFET, nous pouvons conclure qu’il

s’agit du cas de figure d’un canal < actif >, ou le % dépend, entre autre, de la résistance de grille et
diminue avec I’augmentation de celle-ci.

D’autre part, les fortes vitesses de commutation (% et %) a faible résistance de grille engendrent

des pertes par commutation plus faibles. Effectivement, a titre d’exemple, sur la figure 2.20a illustrant
les énergies dissipées par commutation des deux types de transistors en fonction de Rgon), nous

pouvons observer que les énergies dissipées a I'amorgage augmentent avec Rgon) et avec elles les

These de OTHMAN Dhouha 65



CHAPITRE 2. EVALUATION DES PERFORMANCES DYNAMIQUES DES TRANSISTORS SIC

pertes totales (Eon + Eorr).

Le méme résultat est retrouvé sur la figure 2.20b montrant les énergies dissipées par commutation
en fonction de Rgorr). Néanmoins, l'effet de la Rg(on) reste plus important que celui de la Rgorr)-
Cela montre, sur cette plage de variation de la résistance de grille et pour ce courant de charge, un
effet plus significatif de Rg a 'amorcage qu’au blocage sur les pertes totales.

2000 ., CMF20120D H H 2000, HE,, CMF20120D

.EOFF .EOFF
/'\.\ .EON SJEP120R063| %\ .EON SJEP120R063|
51500 WEo 31500 WEo
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(a) Effet de Rg(ON) (RG(OFF) = 129) (b) Effet de RG(OFF) (RG(ON) = 129)

FIGURE 2.20 — Distribution de I’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes valeurs de
Rg, Vps =600V et Iy, = 10A

Les deux transistors possedent environ les mémes résistances de grille internes et peuvent donc
étre comparés sous les mémes conditions de test comme indiqué sur le tableau 2.4. La comparaison
des formes d’ondes est présentée dans la figure 2.21.

Fabricant Référence | Rgnr) interne | Rgpxr) externe | Rg totale

Cree CMF20120D 5Q) 1202 17Q
Semisouth | SJEP120R063 40 1202 1602

TABLE 2.4 — Conditions de test
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FIGURE 2.21 — Comparaison des formes d’ondes (Ip - Vpg) du JFET SJEP120R063 et du MOSFET
CMF20120D (a) a ’amorgage et (b) au blocage, pour Rg = 129, Vpg = 600V et I, = 10A

Pour une résistance de grille totale donnée, les commutations du JFET sont considérablement plus
lentes que celles du MOSFET, notamment & la mise en conduction. Par conséquent les pertes par
commutation des MOSFET sont significativement plus faibles que celles des JFET (figure 2.20).

Le JFET possede une faible capacité d’entrée par rapport au MOSFET CMF20120D, par conséquent
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nous nous attendions a un % plus rapide pour les JFET, or ce n’est pas le cas ici : a la mise en conduc-
tion, le % du MOSFET est égale a 1A/ns alors que celui du JFET est de 0,47A/ns.

Concernant les % de ces composants, ils sont proches au blocage avec notamment un % pour le
MOSFET légerement plus fort que celui du JFET. En revanche, & la mise en conduction ce dernier
présente un % tres faible.

Ces observations nous amenent a supposer que des améliorations auraient di étre apportées au
driver pour 'adapter a la commande de ce transistor. En effet, étant faible et égale a 3V, la tension
Vpriver aurait du étre plus élevée afin d’augmenter le courant de grille pour augmenter le % du
JFET (i—;’ ~ CIG—GD) Le courant de grille aurait pu étre également augmenté par le choix d’une résistance

de grille encore plus faible (I = %54@5).

2.4.2 MOSFET CMF10120D et MOSFET SCH2090KE (banc de test #2)

Les transistors MOSFET CMF10120D de chez Cree et MOSFET SCH2090KE de chez Rohm sont
caractérisés a l'aide du banc de test #2. Ces tests sont réalisés pour une tension de bus continu

de 600V, pour un courant de charge de 15A et pour trois valeurs de résistance de grille externe,
RG(ON)/RG(OFF) = 502, 1082 et 15€.
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FIGURE 2.22 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF10120D (a)
Pamorcage et (b) au blocage, pour deux valeurs de R¢, avec Vpg = 600V et I, = 15A
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FIGURE 2.23 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET SCH2090KE (a) a
Pamorcage et (b) au blocage, pour deux valeurs de Rg avec Vpg = 600V et I, = 15A
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Les figures 2.22 et 2.23 présentent respectivement les formes d’ondes (Ip - Vpg) de deux types de
MOSFETSs a la mise en conduction et au blocage. La aussi, nous constatons que la résistance de grille
agit sur les vitesses des commutations et qu’a faible valeur de Rg les phases de mise en conduction et
de blocage sont plus rapides.

Les deux types de transistors n’ont pas les mémes valeurs de résistances de grille interne, donc
pour pouvoir les comparer il fallait les tester avec différentes résistances de grille externes tel qu’il est
mentionné sur le tableau 2.5.

Fabricant | Référence | Rg(n7) interne | Rgpxr) externe | Rg totale

Cree CMF10120D 13,69 50 18,692
Rohm SCH2090KE 6,30 109 16, 3Q

TABLE 2.5 — Conditions de test

Comme le montre la figure 2.24, le MOSFET CMF10120D présente un % plus élevé (0,78A/ns
a la mise en conduction) que celui du MOSFET SCH2090KE (0,46A/ns & la mise en conduction).
Cela peut étre justifié par le fait que le CMF10120D possede une capacité d’entrée deux fois plus
faible [CMF10120D, 2012] que celle du MOSFET SCH2090KE (déja caractérisée dans le chapitre II.1,
section 1.5) a Vpg = 600V .

En outre, grace a sa faible capacité Miller, le MOSFET de chez Cree présente un % plus élevé
(19,12V/ns a la mise en conduction) que celui du MOSFET de chez Rohm (12V/ns a la mise en
conduction). Ce dernier présente, en plus, une forte capacité de sortie responsable des perturbations
observées sur le courant lors de la phase de blocage (figure 2.24b).

Un comparatif des énergies dissipées par les deux types de MOSFET lors des commutations, est
donné par la figure 2.25, pour trois valeurs de résistance de grille externe, 5, 10 et 15€2.

Pour une résistance de grille totale donnée (tableau 2.5), de l'ordre de 16 a 18€2, les pertes des
MOSFET CMF10120D (Episs &~ 441pJ pour Rggxr) = 5Q2) sont plus faibles que celles du MOSFET
SCH2090KE (Epjss ~ 647,64 pour Rgpxr) = 109).

Notons aussi que ces pertes augmentent avec la résistance de grille comme le montre la figure 2.25.

T T T T T 750 30 750
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_ s . 2
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g - S 5 | =
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FIGURE 2.24 — Comparaison des formes d’ondes (Ip - Vps) du MOSFET CMF10120D (Rg(totate) =
18,68) et du MOSFET SCH2090KE (Rg(totare) = 16,3%2) (a) & I'amorcage et (b) au blocage, avec
Vps = 600V, I;, = 15A
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FIGURE 2.25 — Distribution de I’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes valeurs de
Rg et pour Ip = 154

2.5 Effet du courant de charge

L’effet du niveau de courant de charge commuté est évalué sur les caractéristiques dynamiques des
transistors MOSFET de chez Cree et de chez Rohm et des transistors JFET « normally-off > de chez
Semisouth. Nous rappelons que ces tests sont réalisés a ’aide de deux bancs différents : le banc #1 a
été utilisé pour le MOSFET CMF20120D et le JFET SJEP120R063, et le banc #2 pour les MOSFET
CMF10120D et SCH2090KE.

2.5.1 MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 (banc de test #1)

Les tests de commutation des transistors MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 sont
effectués sous une tension Vpg = 600V, et pour trois niveaux de courant commuté I;, = 54, 10A et
15A.

Pendant la phase de mise en conduction du MOSFET, figure 2.26a, les résultats montrent que
son % est indépendant du courant de charge alors que son % diminue quand [I; augmente. Ces
constatations se confirment avec les formulations du tableau 2.1 présenté dans le paragraphe 2.2.3. 11
en résulte une mise en conduction plus rapide & faible courant de charge (Ton = 92us pour I, = 154
et Toy = 50us pour I, = 5A).

Pendant la mise en conduction du transistor JFET, figure 2.27a, nous constatons que les % et %

sont tout les deux relativement indépendants du courant de charge.

Concernant la phase de blocage, le % du MOSFET (figure 2.26b) diminue a faible courant de
charge contrairement a ce qui se passe a la mise en conduction. Cela est di au fait qu'un courant de
drain élevé donne lieu a un fort courant de charge a travers la capacité de sortie, Cpgg, ce qui accélere
le blocage du composant. Les formes d’ondes observées sur le MOSFET sur la gamme de courant de
charge et sur la gamme de résistance de grille (paragraphe 2.4.1) montrent un comportement d’un
canal < actif >, autrement dit, une dépendance du % a Rgetalr.

En revanche, 'augmentation du courant de charge ne semble pas avoir un effet important sur les
commutations du JFET SiC lors de son blocage, mis a part I'accentuation de la surtension et des
oscillations du courant I'p comme indiqué sur la figure 2.27b. Le % du JFET est indépendant du
courant I, et ne dépend que du courant de grille. Ainsi, la commutation est majoritairement contrélée
par le canal.

Enfin, nous présentons I’évolution des pertes par commutation des deux types de transistors,

donnée par la figure 2.28, ou nous constatons 'augmentation de ces pertes avec le courant de charge.
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FIGURE 2.26 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF20120D (a)
a l'amorcage et (b) au blocage, pour deux valeurs de I, avec Vps = 600V, Rgon) = 120 et
RG(OFF) =120
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FIGURE 2.27 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du JFET SJEP120R063 (a)
a Pamorcage et (b) au blocage, pour deux valeurs de Iy, avec Vpg = 600V, Rgoony = 12Q et
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FIGURE 2.28 — Distribution de I’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes valeurs
du courant de charge Iy,

2.5.2 MOSFET CMF10120D et MOSFET SCH2090KE (banc de test #2)

Les essais de commutation des transistors MOSFET CMF10120D et SCH2090KE sont effectués
sous une tension Vpg = 600V, pour deux valeurs de courant de charge I, = 10A et 15A et avec une
résistance de grille Rg = 59). Les formes d’ondes (Ip - Vpg) du MOSFET de chez Cree et de chez
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Rohm, a la mise en conduction et au blocage, sont respectivement présentées sur les figures 2.29 et
2.30.

dv
Lors de la mise en conduction, le courant de charge ne semble pas agir sur le e alors que d’apres

les formulations du tableau 2.1, ce dernier devrait diminuer quand [;, augmente.

dv )
Pendant la phase de blocage, le oI augmente avec le courant de charge comme expliqué dans le
paragraphe 2.5.1.
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FIGURE 2.29 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF10120D (a)
lamorgage et (b) au blocage, pour deux valeurs de Iy, avec Vpg = 600V, Rg = 582
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FIGURE 2.30 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET SCH2090KE (a) &
Pamorcage et (b) au blocage, pour deux valeurs de Iy, avec Vpg = 600V, Rg = 502

2.6 Effet de la température

L’effet de la température ambiante est évalué uniquement sur les caractéristiques dynamiques des
transistors MOSFET CMF20120D de chez Cree et SCH2080KE de chez Rohm. Ces mesures sont
réalisées a I'aide du banc de test #3, sous une tension de bus continu de 600V, a un courant commuté
I;, = 15A, avec une résistance de grille Rg = 1092 et a différentes températures ambiantes variant de
25°C al175°C.

Les formes d’ondes (Ip - Vpg) respectives du MOSFET CMF20120D et du MOSFET SCH2080KE,
pendant les phases de commutation, sont présentées sur les figures 2.31 et 2.32. Les deux composants

. o . di v
présentent des formes d’ondes relativement similaires. Nous pouvons voir que le 7 et le 7 de ces tran-

sistors augmentent avec la température pendant la phase de mise en conduction, alors qu’ils décroient

These de OTHMAN Dhouha 71



CHAPITRE 2. EVALUATION DES PERFORMANCES DYNAMIQUES DES TRANSISTORS SIC

lors de la phase de blocage. Cet effet pourrait étre relié a la diminution de la tension de seuil, Vrpy,
avec la température.
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FIGURE 2.31 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF20120D (a) &
Pamorcage et (b) au blocage, pour deux températures, avec Vpg = 600V, I, = 154 et Rg = 109
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FIGURE 2.32 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET SCH2080KE (a) &
Pamorcage et (b) au blocage, pour deux températures, avec Vpg = 600V, I, = 154 et Rg = 109
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FIGURE 2.33 — Distribution de I’énergie dissipée pendant une commutation pour différentes

températures ambiantes

Enfin, la figure 2.33 présente ’évolution des pertes par commutation des deux MOSFET SiC et
montre des pertes totales relativement peu dépendantes de la température.

These de OTHMAN Dhouha 72



CHAPITRE 2. EVALUATION DES PERFORMANCES DYNAMIQUES DES TRANSISTORS SIC

Ces résultats montrent un excellent comportement du MOSFET SiC a haute température. D’apres
[Funaki et al., 2007], ce comportement ressemble a celui des JFET SiC dont les caractéristiques dy-
namiques varient également tres peu avec la température.

2.7 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a I'étude des performances dynamiques des transistors MOSFET SiC
et JFET SiC < normally-off >. Pour cela, une campagne de caractérisations dynamiques a été réalisée
en prenant en compte 'influence de la résistance de grille, du courant de charge et de la température
ambiante sur les transitoires de commutation ainsi que sur les pertes par commutations. Les essais en
commutation ont été effectués en configuration hacheur avec la méthode de <« double impulsion > et
en utilisant trois bancs de tests qui ont été développés durant ces travaux de these.

Nous avons étudié dans un premier temps les mécanismes de commutation dans une cellule hacheur

sur charge inductive. Nous avons présenté une analyse des séquences de mise en conduction et de

blocage ainsi qu’une mise en équation des % et %. Cette étude a servi comme support pour étudier

Iinfluence de la résistance de grille et du courant de charge sur les formes d’ondes du courant Ip et
de la tension Vpg pendant les phases de commutation.

Les premiers résultats présentés dans ce chapitre ont concerné l'effet de la résistance de grille sur
les transitoires des transistors SiC. Nous avons vu que cette résistance agissait principalement sur les
vitesses de commutations. En effet, une augmentation de Rg a fait diminuer le % et le % a la mise
en conduction ainsi qu’au blocage.

Le deuxiéme parametre évalué est le courant de charge. Pour le cas du JFET SiC, le courant de
charge n’a pas eu un effet important sur les vitesses de commutation du transistor, notamment sur le
fl—;’. Dans ce cas de figure, la commutation était majoritairement controlée par le courant de grille.

En revanche, pour le cas du MOSFET SiC, 'augmentation du courant de charge a fait diminuer

son le—;’ lors de la mise en conduction et ’a augmenté au blocage (commutation au blocage controlée
dv
dt
courant de charge et a la résistance de grille, ce qui correspond a un comportement a canal < actif >.

par la Cpgg). Les tests de commutation réalisés sur le MOSFET ont montré la dépendance du < au

Concernant le troisieme parametre évalué, la température ambiante, les résultats obtenus montrent
des performances transitoires extrémement prometteuses pour les MOSFET SiC, avec un compor-
tement en température tres stable, aucune évolution notable des pertes par commutation avec la
température. En se limitant aux performances électriques, la capacité des MOSFET SiC a fonction-
ner a haute température prouve qu’ils sont potentiellement des bons candidats pour les applications
aéronautiques hautes températures.

A titre de synthese, un récapitulatif des principales performances dynamiques des transistors
étudiés est donné par le tableau 2.6.

Le JFET <« normally-off > possede les performances dynamiques les moins bonnes avec de faibles

dv

— et di et des pertes tres élevées comparées aux MOSFET SiC. Certes, les vitesses de commutation du
JFET sont tres ralenties du fait que la carte < driver » utilisée n’était pas adaptée pour la commande
des JFET SiC et qu’il fallait utiliser un driver encore plus rapide, néanmoins, les pertes du JFET
SiC restent toujours plus élevées comparées avec celles des MOSFET SiC méme avec un driver plus
performant selon [Haehre et al., 2012], [Siemieniec, 2011] et [Scheridan, 2010].

En ce qui concerne les MOSFET SiC étudiés, ceux de chez Cree, CMF20120D et CMF10120D,
présentent les meilleurs performances dynamiques en terme de vitesses de commutation et en terme
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de pertes, et apres eux les MOSFET de chez Rohm SCH2080KE (ou SCH2090KE).

@ dv di dv

A — T — —
dt ON( /ns) (V/ns) OFF dt /jorF | dt JOFF

Composant | Ton(ns) o
ON

Episs (MJ)

Conditions de test
Banc #1, Vpg = 600V, I, = 104, Rgtotale—cMmra01200) = 172 Ri(totale—5EP120R063) = 16€2

CMF20120D 51 1 8,6 96,8 0,15 19,08 300

SJEP120R063 360 0,47 1,6 77,8 0,1 9 1211

Conditions de test
Banc #2, Vpg = 600V, I, = 10A, Rg(totate—cmrio1200) = 18,68, Rgpotale—scm2000kE) = 16, 38

CMF10120D 54 0,78 19,12 27,2 0,51 26,79 441,16

SCH2090KE 83 0,46 12 38,6 0,35 18,4 647,57

TABLE 2.6 — Récapitulatif des principales performances dynamiques des transistors MOSFET et JFET
en SiC 1,2kV

I,
Mise en conduction
I

dp inchangé

‘dVDS N
Blocage

dp inchangé

dt | orr)
'dVDS P

dt | opr

TABLE 2.7 — Evolution des dID et dVDS en fonction du courant de charge et de la résistance de grille

Rg
Mise en conduction
dIp
a ™
‘dVDS

(ON)

dt R

(ON)

Blocage

T
dt
‘ dVps

(OFF)

dt R

(OFF)

TABLE 2.8 — Evolution des dID

et dVDS en fonction du courant de charge et de la résistance de grille
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Tamb /‘
Mise en conduction
dI
‘—D A de 30,4%
dV
‘ DS A de 25, 7%
Blocage
dI
—D \, de 6,4%
dt | orp
dV
‘ DS N\, de 10%
dt | orp
TABLE 2.9 — Evolution des dall—f et d‘fﬁ’s
| Re=5Q | Rg/
Mise en conduction
dl
—D 875A/us |\, de 46%
d
Vs 18,65kV /s | N\ de 16,5%
Blocage
dlp
— 489A/ s N, de 11,2%
dt | opp)
d
‘ Vs 24,6kV /s |\ de 12, 7%
dt | orp)
TABLE 2.10 — Evolution des %2 et 2Vbs

dt

dt

en fonction du courant de charge et de la résistance de grille

en fonction du courant de charge et de la résistance de grille
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CHAPITRE 3
Estimation expérimentale des pertes
dans les transistors MOSFET SiC

3.1 Introduction

Ce chapitre traite de 'estimation des pertes dans les transistors MOSFET SiC commutant & haute
fréquence de découpage. Pour réaliser ces mesures délicates, nous avons opté pour deux méthodes
différentes, une méthode directe dite « calorimétrique > et autre indirecte dite < électrique >.

La technique calorimétrique est qualifiée de précise des lors que peuvent étre négligées les échanges
thermiques entre le dissipateur et ’environnement. Cependant, cette technique engendre une élévation
de température au sein du DUT lors de la mesure ce qui complique I'étude de l'influence de la
température du composant sur les pertes.

D’autre part, la technique qualifiée d’électrique utilisant la méthode de <« double implusion > per-
met de calculer les pertes du composant en le faisant commuté une seule fois a un point de fonction-
nement donné, ce qui limite son échauffement.

Néanmoins, cette méthode indirecte est a priori moins précise que la méthode directe du fait qu’elle
nécessite une instrumentation dédiée (bande passante suffisante de 'oscilloscope et des sondes) et un
protocole de mesure bien précis prenant en compte ’écart temporel entre les sondes qui peut entrainer
des erreurs lors de la mesure de la puissance instantanée, ce qui fausse la mesure des énergies dissipées
et des pertes totales.

Nous allons présenter, dans ce chapitre les résultats des mesures de pertes, réalisées sur les MOS-
FET SiC CMF20120D de chez Cree et les SCH2080KE de chez Rohm, en configuration buck et
buck-synchrone.

Nous présenterons également, pour chaque composant, un comparatif des pertes totales estimées
par les deux méthodes et nous montrerons que la méthode électrique offre finalement des résultats
satisfaisants et suffisamment précis, méme si elle reste plus délicate a mettre en ceuvre que la méthode
calorimétrique.

Enfin, nous comparerons les pertes totales dissipées des MOSFET SiC avec celles d'un composant
en silicium. Pour cela, nous avons choisi de réaliser ces mesures de pertes sur un MOSFET a super
jonction Si de chez Infineon, référencé SPW55N80C3.

3.2 Description de la méthodologie de mesure

3.2.1 Bancs de test

Les structures de puissance choisies pour effectuer la mesure des pertes sont celles d’un hacheur
série (buck) et d’un buck-synchrone. Le circuit de test utilisé est le banc #3, présenté dans le chapitre
I1.2, paragraphe 2.3.1.

Le principe de fonctionnement d’une configuration hacheur série a déja été présenté dans le cha-
pitre précédent. Dans ce paragraphe, nous présentons uniquement le principe des essais en mode
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buck-synchrone. Ce dernier est une version modifiée du convertisseur buck classique ot nous avons
remplacé la diode de roue libre par un transistor MOSFET identique au DUT (figure 3.1).

Les transistors notés Synchro (MOSFET haut) et Buck (MOSFET bas, DUT) fonctionnent de
fagon complémentaire avec un rapport cyclique de 15% pour le MOSFET bas et de 85% pour le tran-
sistor haut afin de limiter la puissance dissipée dans la charge. Un temps mort est introduit au début
de chaque période de conduction des transistors, pendant lequel la diode interne des interrupteurs est
conductrice assurant ainsi la continuité du courant de charge.

Veel

Circuit Rat Synchro
driver T T
Vccﬂ_ 'VDRIVERI Vasi
Vee
T :
“==_ VbC
11 N R
— Circuit z Buck (DUT)
driver T T

J_ VbrIVER  VGs
Vee Jf—_[ll Rshunt

0.01Q

FIGURE 3.1 — Schéma de principe du banc de test #3 en configuration buck-synchrone

3.2.2 Méthode électrique

Les pertes dans le MOSFET est la somme des pertes dissipées par conduction et celle dissipées
par commutation (équation 3.1). Connaissant la résistance a I’état passant, les pertes par conduction
peuvent étre calculées a partir de ’équation 3.2, dés lors que la température de jonction est également
connue. Lors d’un fonctionnement & des fréquences de découpages élevées, les pertes par conduction
sont négligeables devant celles dissipées par commutation.

Ainsi, les pertes totales sont égales a celles dissipées par commutation données par ’équation 3.3.
Nous suivons le méme procédé décrit dans le chapitre 11.2, paragraphe 2.3.2, pour le calcul de I’énergie
dissipée par commutation.

Ptotale =P, conduction + P, commutation ~ P, commutation (31)
Peonduction = CV}%DS(ON) ’ I%, (32)
Pcommutation = EDISS x F (33)

avec : « le rapport cyclique et F' la fréquence de découpage.
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3.2.3 Méthode calorimétrique

Les pertes au sein des composants de puissance sont dissipées sous forme de chaleur. Dans I’hy-
pothese ou cette chaleur est completement absorbée par un dissipateur monté sur ces composants, les
pertes peuvent étre directement déterminées par la mesure de I’élévation de température au sein de
ce dissipateur.

Ainsi, la méthode calorimétrique consiste & monter le DUT sur un dissipateur calibré et isolé de
I'extérieur et a déterminer ses pertes totales & partir de la variation de la température au sein du
dissipateur.

Calibration

Des tests de calibration ont été effectués afin de déterminer la capacité thermique, Cy,, du dis-
sipateur. Dans notre cas, le dissipateur choisi est un cube d’aluminium d’un volume de 64cm?. Le
circuit présenté a la figure 3.2a a été développé pour réaliser ces mesures de calibration, il est composé
d’une source de courant, d’'une diode Zener de 15V qui maintient la tension de drain quasi-constante
(Vbs = Vz + Vgs) et donc impose une dissipation de puissance, elle aussi quasiment constante, une
résistance de 5, 6k pour maintenir la tension de grille & 5V et un transistor IGBT SGW15N120 d’In-
fineon monté sur le cube d’aluminium et ayant le méme boitier que celui des transistors MOSFET SiC
étudiés (TO247). L’élévation de la température (Af) est mesurée & 'aide d’un thermocouple inséré
au centre du dissipateur, le plus proche possible du transistor comme le montre la figure 3.2b.

Nous précisons qu’avant sa calibration, le bloc d’aluminium a été isolé avec de la mousse isolante,
figure 2.14 (chapitre I11.2), afin d’éviter tout transfert thermique entre le cube et le milieu extérieur.

— .
1A T Ct) t V\z,—tif'cs Ec

©

Y
L IGBT boitier TO-247

(a) (b)

FIGURE 3.2 — Circuit dédié a la calibration et photographie du bloc d’aluminium

Dans I’hypotheése ot le comportement du bloc d’aluminium est adiabatique, la variation de la
température est proportionnelle aux pertes et varie linéairement avec le temps comme le montre
I’équation 3.4. Ainsi, pour une durée de test, At, une puissance injectée, Prgpr constante, et une
variation de température, Af données, nous pourrons estimer la capacité thermique, Cy,.

VAN,
P =Cy, — 3.4
IGBT th Ay (3.4)
Quatre essais de calibrage ont été réalisés a une puissance injectée égale a 20W et a différents
instants. La figure 3.3 révele la variation de la température en fonction de la durée de test (environ
trois minutes) pour les quatre essais. La chaleur est transférée du transistor au dissipateur (bloc
d’aluminium) et la température croit linéairement environ 20s apres le début des tests.
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Le tableau 3.1 résume les valeurs des différentes grandeurs mesurées durant les quatre tests

d’étalonnage. La puissance injectée et la variation de la température (M) étant connues, la capa-

At
cité thermique a été calculée puis moyennée a 180,35J/K.

—N°1
350—Ne2f b
—N°3| .

g
Q ;
g i Zone linéaire
& :

O0 20 40 60 80 100 120 140 160
Temps (s)

FIGURE 3.3 — Evolution de la température du bloc d’aluminium en fonction de la durée de test

Essai N 1 N°2 N°3 N4
Praor (W) 19,404 | 19,404 | 19,404 | 19,404
AO(K) 5,32 5,42 5,41 5,37
At(s) 50 50 50 50
Con(J/K) 182,37 | 179 | 179,33 | 180,67
Cyp, moyennée Cyp (J/K) 180,35

TABLE 3.1 — Estimation de la valeur de la capacité thermique (Cy,)

La connaissance de la capacité thermique permet d’estimer les pertes des dispositifs de puissance
(DUT) en utilisant le bloc d’aluminium calibré. Connaissant la pente, (%), de la courbe 6 = f(t), les
pertes totales du DUT sont estimées a partir de ’équation 3.4. Pour effectuer le calcul de la pente,

nous considérons a chaque fois la zone linéaire représentative d’un échauffement adiabatique (figure
3.2.3).

3.3 Mesure de pertes des MOSFET SiC CMF20120D

3.3.1 Dans une structure buck

Trois mesures ont été effectuées avec une topologie buck, sous une tension Vpg = 600V et pour
une fréquence de commutation allant de 25kH z & 7bkH z.

Un exemple de commutation est présenté sur la figure 3.4 pour une fréquence de commutation
égale a 75k H z. Les énergies dissipées par commutation ainsi que les pertes totales sont présentées sur
le tableau 3.2 pour différentes fréquences. Quant aux pertes estimées par la méthode calorimétrique,
elles sont données dans le tableau 3.3.

|  Fréquence (kHz) | 25 | 50 | 75 |
Durée de mesure (s) 140 120 80
Température initiale (° C) | 21,8 | 21,8 19 | Fréquence (kHz) | 25 | 50 75
Température finale (° C') 28 31 28 Energie totale (uJ) | 372,6 | 417 407,5
Pertes totales (W) 9,2 | 19,27 | 29,62 Pertes totales (W) | 9,31 | 20,85 | 30,56
TABLE 3.2 — Méthode électrique TABLE 3.3 — Méthode calorimétrique
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FIGURE 3.4 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF20120D (a) a
Pamorcage et (b) au blocage, avec Rg = 108, Vpg = 600V, I, = 10A, f = 75kH z (structure buck)

La figure 3.5 compare les pertes du MOSFET SiC, calculées a partir des deux méthodes, électrique
et calorimétrique, et montre un écart d’environ 1W entre les deux courbes. D’autre part, nous consta-
tons que les pertes totales du composant sont bien proportionnelles a la fréquence de découpage et
augmentent avec celle-ci.

Les résultats obtenus des deux méthodes (électrique et calorimétrique) sont comparés par 1'uti-
lisation de I’écart relatif défini par I’équation 3.5, en prenant comme référence la moyenne des deux
courbes.

1 |xelec - xcalo7"|
0= |- x 100 (%) (3.5)
" N Z % : |xelec + xcalor|

avec : Telee €6 Teglor les valeurs obtenues respectivement par la méthode électrique et la méthode
calorimétrique, et N le nombre de points par courbe.

Nous obtenons un écart relatif de 4,7%. Ce résultat montre que la méthode électrique est suffi-
samment précise pour ’estimation des pertes.

40 = T T T
¥ Pertes calorimétriques| MOSFET Cree CMF20120D]
@ Pertes électriques
30F __,:::-" T
% 20f v 1
Il
=
(&}
a8
10t ” ]
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Fréquences (kHz)

FIGURE 3.5 — Evolution des pertes du MOSFET Cree CMF20120D en fonction de la fréquence de
découpage, pour les méthodes électrique et calorimétrique (structure buck)

3.3.2 Dans une structure buck-synchrone

Le méme protocole de mesure est dupliqué sur trois autres essais réalisés avec une topologie buck-
synchrone, sous une tension Vpg = 600V et pour des fréquences plus élevées variant de H0kH z a
150k H z. Un exemple de commutation réalisé a f = 150k H z est présenté sur la figure 3.6.
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FIGURE 3.6 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF20120D (a)
a Pamorgage et (b) au blocage, avec Rg = 1092, Vpg = 600V, I}, = 10A, f = 150kHz (structure
buck-synchrone)

L’évolution des pertes du MOSFET en fonction de la fréquence de découpage est donnée par la
figure 3.7, pour les deux méthodes de mesure de pertes. L’écart entre les deux résultats est estimé a

4%.

80
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FIGURE 3.7 — Evolution des pertes du MOSFET Cree CMF20120D en fonction de la fréquence de

découpage, par les méthodes électrique et calorimétrique (structure buck-synchrone)

3.4 Mesure de pertes des MOSFET SiC SCH2080KE

3.4.1 Dans une structure buck

Le MOSFET SCH2080KE est dans un premier temps caractérisé en configuration hacheur série,
pour une tension Vpg = 600V, et une fréquence de découpage variant de 25kHz & 75k H z.

A titre d’exemple, nous présentons sur la figure 3.8 les formes d’ondes courant-tension pendant
les phases de commutation et pour une fréquence égale a 75k H z. Nous constatons que le courant de
drain du MOSFET SCH2080KE est plus perturbé que celui du MOSFET CMF20120D.

Nous présentons aussi dans les tableaux 3.4 et 3.5, un récapitulatif des pertes totales du MOSFET
calculées par les deux méthodes et a différentes fréquences de découpage.

Les méthodes électrique et calorimétrique sont ensuite comparées sur la figure 3.9, ot nous consta-
tons une bonne concordance entre les deux méthodes avec un écart de 3,5%.

Ces résultats montrent des pertes légerement plus élevées que celles des MOSFET de chez Cree,
notamment a haute fréquence. Nous rappelons que le MOSFET de chez Rohm posséde une capacité
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FIGURE 3.8 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET SCH2080KE (a) a
Pamorcage et (b) au blocage, avec Rg = 1082, Vpg = 600V, I, = 10A, f = 75kH z (structure buck)

Miller plus élevée que le MOSFET de chez Cree ce qui peut expliquer cet écart entre les pertes des
deux composants.

|  Fréquence (kHz) | 25 | 50 | 75 |
Durée de mesure (s) 150 90 70
Température imitiale (*O) | 20 | 20 | 22 | | Fréquence (kHz) | 25 [ 50 [ 75
Température finale (° C) 27 28 34 Energie totale (uJ) 490,9 | 508 | 513,6
Pertes totales (W) 13,03 | 25,25 | 37,87 Pertes totales (W) | 12,27 | 25,4 | 38,52
TABLE 3.4 — Méthode électrique TABLE 3.5 — Méthode calorimétrique
40 Y Fores clomeviqes MOSFET Rohm SCH2080KE | | 8
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FIGURE 3.9 — Evolution des pertes du MOSFET Rohm SCH2080KE en fonction de la fréquence de
découpage, pour les méthodes électrique et calorimétrique (structure buck)

3.4.2 Dans une structure buck-synchrone

D’autres mesures de pertes ont été refaites en configuration buck-synchrone, toujours sous une
tension de bus continu égale a 600V et pour des fréquences variant entre 50kHz et 150kH z. Nous
présentons sur la figure 3.10 les formes d’ondes de la tension Vpg et du courant de drain Ip pendant
les phases de commutation et pour une fréquence de découpage égale a 150k H z.

Les résultats des mesures sont ensuite tracés sur la figure 3.11 comparant les deux techniques de
mesure de pertes. Nous obtenons un écart relatif de 1,55% entre les deux mesures.

These de OTHMAN Dhouha 83



CHAPITRE 3. ESTIMATION EXPERIMENTALE DES PERTES DANS LES TRANSISTORS
MOSFET SIC

w
o

[MOSFET Cree CMF20120D] | ! ! ! ! ! 750 3OiSFET cres cMrzo1200] | ’ : : ' ' 750
_ N =
<20t Bo0g = 500 ¢
£ 8 g g
5 i s i
g 10F -250.5 2 '250.:%
= S 8 s
E = 5 2
— ] =1 =]
20 o 7 = o
© & &
1050 100 150 200 250 300 350 400 450 5000 10 B0 100 150 200 250 300 350 400 450 5007°°

Temps (ns Temps (ns)

(a) Mise en conduction (b) Blocage

FIGURE 3.10 — Formes d’onde du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET SCH2080KE (a)
a Pamorgage et (b) au blocage, avec Rg = 1092, Vpg = 600V, I, = 10A, f = 150kHz (structure
buck-synchrone)
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FIGURE 3.11 — Evolution des pertes du MOSFET Rohm SCH2080KE dans une structure buck-

synchrone, en fonction de la fréquence de découpage, pour les méthode électrique et calorimétrique
(structure buck-synchrone)

3.5 Mesure de pertes des CoolMOS Si SPW55N80C3

Pour pouvoir comparer les performances dynamiques (notamment les pertes totales dissipées) des
MOSFET SiC avec celles d’un composant en Si, notre choix s’est porté sur le CoolMOS SPW55N80C3
(800V —85A) de chez Infineon, de méme boitier que les MOSFET SiC (T0247) [SPW55N80C3, 2012].

Le CoolMOS est caractérisé uniquement en configuration buck, sous une tension Vpg = 600V et
pour des fréquences de découpage allant de 25kH 2z a 7bkH z. L’évolution des grandeurs commutées

(Vps-Ip) pendant les phases de commutation sont présentées sur la figure 3.12 pour une fréquence
égale a 75k H z.

La forme d’onde du courant Ip est tres perturbée par rapport a celle des MOSFET SiC. En
effet, la résistance de grille interne du CoolMOS étant plus faible (0, 8(2) que celle des MOSFET SiC

(> 5Q), son % est plus élevé ce qui se traduit par une surintensité a la mise en conduction plus élevée
également.

Les résultats de calcul de pertes par les deux méthodes sont récapitulés dans les tableaux 3.6 et 3.7.
Enfin, un comparatif des pertes estimées par la méthode électrique et celles estimées par la méthode
calorimétrique, est présenté sur la figure 3.13. Ces résultats montrent, la aussi, une bonne concordance
entre les deux méthodes avec un écart de 2%.
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FIGURE 3.12 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du CoolMOS SPW55N80C3 (a) a
Pamorcage et (b) au blocage, avec Rg = 1082, Vpg = 600V, I, = 10A, f = 75kH z

|  Fréquence (kHz) | 25 | 50 | 75 |
Durée de mesure (s) 100 80 60
Température initiale ( ° C) 20 23,2 20,6 | Fréquence (kHz) | 25 50 | 75|
Température finale (° C) 30 30 30 Energie totale (p.J) 4222 | 4775 | 451,7
Pertes totales (W) 10,88 | 21,97 | 33,32 Pertes totales (W) | 10,55 | 23,87 | 33,9
TABLE 3.6 — Méthode électrique TABLE 3.7 — Méthode calorimétrique
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FIGURE 3.13 — Evolution des pertes du CoolMOS SPW55N80C3 en fonction de la fréquence de
découpage, par les méthodes électrique et calorimétrique (structure buck)

3.6 Conclusion

Ce chapitre a été consacré aux mesures des pertes dans les transistors MOSFET SiC des fabricants
Cree (CMF20120D) et Rohm (SCH2080KE). Pour cela, deux méthodes ont été utilisées pour ces me-
sures, une méthode directe dite < calorimétrique > et une méthode indirecte dite < électrique >. Ces
deux techniques ont été par la suite comparées entre elles, & chaque mesure de pertes et pour tous les
composants étudiés.

Les résultats ont montré une bonne concordance entre ces deux méthodes ce qui prouve que la
méthode électrique offre finalement des mesures de pertes totales suffisamment précises.

Ainsi, cette technique reste préférable & celle calorimétrique, du fait qu’elle limite ’échauffement
du composant lors du test et permet une caractérisation de ces pertes avec la température. Elle reste
toutefois extrémement délicate a mettre en ceuvre (calibration et compensation des sondes).
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Comme pour les travaux présentés dans le chapitre précédent, ces mesures de pertes ont pour fina-
lité d’établir un comparatif de performances dynamiques des composants SiC étudiés. Nous avons, en
plus, effectué ces tests sur un composant en silicium, CoolMOS de chez Infineon, afin de le confronter
aux MOSFET SiC pré-sélectionnés.

En guise de synthese, une figure présentant I’évolution des pertes de ces trois transistors en fonction
de la fréquence de découpage, en configuration hacheur série et avec la méthode calorimétrique (figure
3.14). Le MOSFET SCH2080KE de chez Rohm possede des pertes relativement élevées comparé au
MOSFET CMF20120D de chez Cree et au CoolMOS SPW55N80C3 de chez Infineon.

D’autre part, les MOSFET SiC présentent des pertes totales dissipées tres élevées (= 30W pour
CMF20120D et ~ 40W pour SCH2080KE & 75kHz) limitant leur fonctionnement a des hautes
fréquences de découpage.

40 T T T

¥ SCH2080KE
® CMF20120D

* SPW55N80C3

30

Pertes (W)

o'y
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FIGURE 3.14 — Comparaison des pertes totales dissipées des MOSFET SiC et du CoolMOS Si, calculées
avec la méthode calorimétrique
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CHAPITRE 1
Etat de ’art sur les régimes de
court-circuit

1.1 Introduction

L’intégration des dispositifs électroniques de puissance dans l'industrie aéronautique exige une
connaissance approfondie de leur robustesse. Ces dits dispositifs sont soumis a des fortes contraintes
de fatigue électrothermique, et un tel fonctionnement accélere la dégradation des dispositifs et réduit
par conséquence leur fiabilité.

Toutefois, la fiabilité et la robustesse de certains dispositifs d’électronique de puissance, en particu-
lier les interrupteurs de puissance en technologie carbure de silicium, n’ont pas encore été pleinement
vérifiées dans des conditions de fonctionnement sévéres telles que le court-circuit, ’avalanche ou le
fonctionnement a température élevée.

Dans ce contexte, I’étude que nous allons présenter dans cette partie de mémoire (partie I1I) vise
a analyser le comportement des interrupteurs de puissance en technologie carbure de silicium quand
ils sont soumis a des régimes extrémes de fonctionnement, notamment des régimes d’avalanche et de
court-circuit.

Le fonctionnement en régimes extrémes, tels que le régime d’avalanche et/ou le régime de court-
circuit, est un mode accidentel qui peut se présenter lors de la mise en service d’un convertisseur ou lors
d’un défaut de commande. En outre, ces conditions séveres sont contraignantes car elles conduisent
a une forte et rapide augmentation de la température de la puce engendrant des dérives d’origine
électrothermique et par la suite la défaillance du composant.

Le tableau 1.1 recueille les propriétés électriques (a température ambiante Ty, = 25°C) et
géométriques des différents composants qui seront étudiés dans cette partie.

Cette partie du mémoire est découpée en trois chapitres. Le chapitre III.1 aborde les résultats les
plus pertinents de certains travaux récents qui ont pour vocation 1’étude de la robustesse des interrup-
teur de puissance sous des conditions extrémes de fonctionnement, nous nous limiterons a I’étude de
la robustesse en régime de court-circuit. Le chapitre II1.2 décrit la tenue de ces composants a ces types
de contraintes et met en évidence les modes de défaillance observés et leurs éventuels origines. Enfin,
le chapitre I11.3 caractérise I’évolution des caractéristiques des transistors MOSFET SiC lors des tests
de fatigue accélérée afin de déterminer les mécanismes physiques qui conduisent a leur dégradation.

Technologie | Référence ‘ Vps(V) ‘ Ip(maz)(4) ‘ Rpson)(m) ‘ S Active (Mmm?) ‘

MOSFET SCH2090KE 1200 26 90 10,4
MOSFET CMF20120D 1200 42 80 11,97
JFET SJEP120R063 1200 30 63 9

TABLE 1.1 — Principales caractéristiques électriques et géométriques des transistors a Ty, = 25°C
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Le présent chapitre (II1.1) introduit un apergu sur la robustesse de deux types d’interrupteurs de
puissance en SiC (MOSFET et JFET), en régime de court-circuit. Nous étudierons le comportement de
ces deux structures de transistor pendant la phase du régime contraignant afin de mettre en évidence
leurs performances dans un tel mode de fonctionnement et de quantifier leur robustesse.

1.2 Apercgu sur la robustesse des JFET SiC

Le régime de court-circuit est un mode de fonctionnement accidentel qui se rencontre lorsqu’un
interrupteur de puissance se trouve, généralement suite a un défaut de commande, dans un état
de conduction avec la pleine tension d’alimentation & ses bornes. Dans ce cas de figure, seules les
caractéristiques intrinseques du composant seront en mesure de limiter le courant drastique du court-
circuit qui peut atteindre jusqu’a dix fois le courant nominal du dit composant. Ce mode de fonc-
tionnement est donc extrémement contraignant compte tenu du niveau d’énergie tres élevé que le
transistor doit alors dissiper. Par conséquent, la tenue en court-circuit de ce dernier est cruciale pour
la protection du convertisseur de puissance. Toutefois, les transistors de puissance sont capables de
tolérer un tel régime extréme pourvu qu’il soit fugitif.

Nous commencgons par le transistor JFET SiC qui est considéré comme étant un candidat tres
robuste contre les courts-circuits accidentels. Dans cette section, nous nous sommes reportés sur les
travaux de :

- Huanc dans [Huang et al., 2013] et ABBATE dans [Abbate et al., 2011], qui ont étudié la robus-

tesse des transistors JFET SiC « normally-off .
- Lutz dans [Josef, 2014], BouARROUDJ dans [Bouarroudj et al., 2010] et BOUGHRARA
dans [Boughrara et al., 2009], qui ont étudié la robustesse des JFET SiC < normally-on .

La figure 1.1 illustre les formes d’ondes de la densité de courant de saturation d’un transistor JFET
SiC 1,2kV, pendant la phase de court-circuit, pour différentes durées de test jusqu’a la défaillance.
La densité de courant présente un fort pic au début du test (1680A/cm?) puis décroit rapidement
(au bout de 200us) et d'une maniere significative (1584 /ecm?). En outre, ce courant est d’autant plus
faible que la durée du test est longue.

Pour pouvoir expliquer un tel comportement, il faudra s’appuyer sur ’évolution de la caractéristique
du composant en fonction de la température que nous avons amplement étudiée dans le chapitre
II.1. Nous avons vu que le courant des JFET SiC sature a des courants d’autant plus faibles que la
température augmente. Le transistor doit cette caractéristique principalement a sa mobilité des por-
teurs dans le canal qui est fortement dépendante de la température et décroit significativement avec
celle-ci [Mousa et al., 2007], [Roschke, 2001]. Comme la température de la puce JFET augmente avec
la durée des tests, cela implique la diminution de la mobilité et avec elle le courant de saturation.

D’autre part, la diminution significative du courant de court-circuit va réduire la puissance ins-
tantanée dissipée par le transistor et par conséquent va ralentir la montée de la température durant
le test. Effectivement, la figure 1.2 qui présente ’évolution de la température de jonction et de sa
distribution durant le test, démontre qu’au-dela de 650K, la température certes continue a augmenter
mais plus lentement, ce qui limite ’auto-échauffement de la puce et évite sa défaillance précoce. D’ou,
la capacité des JFET SiC a supporter de longues phases de court-circuit, supérieures & lms, sans
défaillance. La défaillance apparait ici apres une durée de 1,4ms a partir du début de court-circuit da
a I'élévation de la température au sein du cristal.
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FiGURE 1.1 — Comportement d’'un JFET SiC < normally-off > pendant la phase de court-circuit,
Ves = 10V et 15V, Vpg = 400V, Tymp = 25 ° C, [Huang et al., 2013]
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FIGURE 1.2 — Evolution de la température de jonction max du JFET et de sa distribution dans
Pépaisseur de la puce pendant la phase de court-circuit [Huang et al., 2013]

Nous retrouvons le méme comportement pour les JFET SiC « normally-on » étudiés dans
[Josef, 2014], [Bouarroudj et al., 2010] et [Boughrara et al., 2009]. En effet, 14 aussi, nous pouvons
identifier la forte dépendance du courant de saturation a la température, tel que présenté a la figure
1.3a.

De plus, nous pouvons voir a la figure 1.3b montrant 1’évolution du courant et de la température
pendant un essai destructif de court-circuit que :

- ces JFET arrivent a supporter de longues phases de court-circuit (défaillance apres 600us)

- le défaut apparailt suite a I’élévation de la température au sein de la puce a des niveaux proches

de la température de fusion de la métallisation, comme cela a été observé également pour les
JFET « normally-off >.

Les JFET « normally-on > sont globalement aussi robustes que leurs homologues <« normally-off .
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FIGURE 1.3 — (a) Dépendance du courant de saturation a la température, (b) Test destructif du
JFET SiC « normally-on > et évolution de la température de jonction estimée pendant le test
[Boughrara et al., 2009]

1.3 Apercu sur la robustesse des MOSFET SiC

Le transistor MOSFET SiC est aussi considéré comme un interrupteur relativement robuste aux
régimes de court-circuit. En revanche, nous verrons dans cette section que la fragilité de la structure
de sa grille va rendre le transistor inapte a tolérer de longues phases de régimes contraignants comme
le régime de court-circuit, ce qui va par conséquence, limiter sa robustesse. Un deuxiéme point faible
sera aussi abordé, il s’agit de I'instabilité thermique des MOSFET SiC de puissance qui peut conduire
a une élévation locale de température et a la défaillance du transistor par emballement thermique,
suite a un test de stress en court-circuit.

Commencons, tout d’abord, par analyser le comportement du MOSFET SiC quand il est soumis
a un régime de court-circuit. La figure 1.4a présente les formes d’ondes du courant de saturation
du MOSFET SiC 1,2V pendant la phase de court-circuit et pour différentes durées de test jusqu’a
Iapparition du défaut. Au début du court-circuit, le courant de drain augmente rapidement et présente
un pic de 530A4/em?, puis diminue progressivement jusqu’a la fin de la phase de court-circuit.

Dans ses travaux, HUANG [Huang et al., 2013] interprete la variation importante du courant de sa-
turation en la reliant principalement a 1’évolution de la mobilité des porteurs libres dans le canal, avec
la température. L’auteur explique ’évolution de la mobilité du canal en fonction de la température par
sa dépendance vis-a-vis de deux mécanismes de diffusion des porteurs libres dans le semi-conducteur :
la diffusion par les vibrations thermiques du réseau (la diffusion par les phonons acoustiques) et la
diffusion par les impuretés ionisées (la diffusion de Coulomb). L’effet de la diffusion de Coulomb
diminue avec la température ce qui implique la croissance de la mobilité des électrons dans le ca-
nal et avec elle 'augmentation du courant de saturation au début de la phase de court-circuit. La
mobilité des porteurs libres dans le canal peut augmenter jusqu’a une température dépassant 600K
selon [Pérez-Tomds et al., 2006] et [Huang et al., 2013]. Au-dela de cette température, la diffusion des
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phonons acoustiques devient prépondérante engendrant ainsi une diminution de la mobilité, ce qui
explique la décroissance du courant de saturation.

Ce changement de comportement est aussi visible sur la figure 1.4b qui présente 1’évolution de
la température de jonction et de la puissance dissipée au cours du test. L'interférence entre les deux
mécanismes de diffusion des porteurs dans le semi-conducteur limite la décroissance du courant ce
qui implique des forts niveaux d’énergies dissipées pendant la phase de court-circuit. Ces pertes sont
responsables de I’élévation de la température au sein de la puce et qui ameéne a la défaillance du
composant.

D’autre part, la robustesse du transistor dépend aussi des conditions de test [Castellazzi et al., 2013].
En effet, 'augmentation par exemple de la tension d’alimentation et/ou de la tension de commande va
engendrer une puissance dissipée plus importante, donc une élévation de température plus significative
ce qui limitera la tenue du transistor en court-circuit tel qu’illustré a la figure 1.4b pour le cas du
deuxiéme test (Vgg = 15V).

Nous verrons dans le chapitre II1.2 que, sous des conditions de tests plus séveres (Vps = 600V,
Vs = 20V), la tenue en court-circuit des MOSFETS va étre encore plus affaiblie.
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FIGURE 1.4 — (a) Comportement du MOSFET SiC lorsque la durée de court-circuit augmente et (b)

évolution de la température de jonction et de la puissance dissipée, pendant la phase de court-circuit,
Vas = 10V, Vpg = 400V [Huang et al., 2013]

(a) Effet de la structure de grille

De nombreuses recherches se sont orientées vers 1’étude de la fiabilité de la grille afin d’ex-
pliquer certaines dégradations des MOSFET SiC comme par exemple dans [Ouaida et al., 2014],
[Santini et al., 2013], [Yu et al., 2010] et [Krishnaswami et al., 2005]. Il s’est avéré que le principale
handicape de la structure MOSFET SiC est la faible épaisseur de son oxyde de grille.

La défaillance des MOSFET SiC suite a un fonctionnement en court-circuit, a souvent été précédée
par une dégradation significative de la grille. Cette dégradation était due a 'apparition d’un courant
de fuite significatif qui se manifestait soit au niveau de la grille (par une décroissance de la tension
grille-source) comme étudié dans [Nguyen et al., 2014], soit entre drain et source par des changements
au niveau de la forme d’onde du courant de saturation pendant le court-circuit comme détaillé dans
[Castellazzi et al., 2014] et [Fayyaz et al., 2013].
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La figure 1.5 compare les formes d’onde de Vg pendant la phase de court-circuit pour le cas
des MOSFET en SiC et en Si et met en évidence I'apparition d’un courant de fuite entre grille et
source responsable de la chute de la tension Vgg a travers la résistance de grille du driver. Pendant
la phase de court-circuit, une deuxieéme contrainte se rajoute a la faible épaisseur de 'oxyde de grille,
a savoir le fort champ électrique suite a 'application de la tension entre grille et source. Il en résulte
Papparition d’un courant tunnel circulant a travers I'oxyde [Rana et al., 2011], [Roy et al., 2003]. Ce
courant affecte I'isolation de 'oxyde et peut étre responsable d’un courant de fuite permanent qui a
travers la résistance de grille explique la diminution de la tension grille-source.

De plus, ce courant n’apparait que pour des épaisseurs d’oxyde tres faibles ce qui n’est pas le cas
des MOSFET Si, d’ou la différence de comportement entre la tension Vg des MOSFET SiC et celle
de leurs homologues en Si.

D’autre travaux, tels que [Castellazzi et al., 2014] et [Fayyaz et al., 2013], ont étudié le changement
de comportement du courant de court-circuit et 'ont corrélé, ici aussi, avec la dégradation de la grille.
La figure 1.6 présente I’évolution du courant de saturation pendant la phase de court-circuit, pour
différentes durées de test et & deux températures ambiantes (Tcasyp = 27" C et Toasg = 90° C). Les
résultats ont mis en évidence deux constats : d’une part un courant de fuite qui subsiste et augmente
avec la durée de test (observé pour Toasp = 27° C et Toasg = 90 ° C) et d’autre part un changement
dans le signe de la pente du courant (observé uniquement pendant les tests a haute température
Toase =907 C). Selon les auteurs, cette observation résulte d’un changement dans la caractéristique
de la grille et d’une variation de la tension de seuil qui n’est plus négligeable a haute température.
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FIGURE 1.5 — (a) Effet de la durée de court-circuit et (b) de la tension Vpg sur la forme d’onde de
la tension Vgg d’'un MOSFET planar SiC et d’'un MOSFET Si, pendant la phase de court-circuit,
[Nguyen et al., 2014]

D’autre part, des cartographies thermiques ont été relevées, parallelement aux tests effectués a
température ambiante, Toasp = 27 ° C (figure 1.7). Ces cartographies montrent que la forte dissipation
de puissance qui s’est produite a la surface de la puce a engendré des augmentations localisées de
température uniquement au niveau des pads de source ce qui prouve la dégradation significative de la
structure de grille suite a 1’élévation excessive de la température apres le test.
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FIGURE 1.6 — Formes d’ondes du courant de saturation et mise en évidence d’un courant de fuite
pendant la phase de court-circuit, Vpg = 400V, Vizg = 18V, [Castellazzi et al., 2014]
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FIGURE 1.7 — Cartographie thermique correspondant aux formes d’ondes du courant de court-circuit,
Vps =400V, Vigg = 18V, Toase = 27° C, [Castellazzi et al., 2014]

(b) Effet de l’instabilité électro-thermique

Une autre problématique a été largement abordée dans la littérature, et concerne les MOSFET de
puissance soumis a des régimes de court-circuit, qu’ils soient en silicium ou en carbure de silicium. Nous
parlons de l'instabilité électro-thermique des MOSFET de puissance qui fait partie des phénomenes
pouvant survenir pendant une phase de court-circuit et pouvant conduire a un effet d’emballement
thermique donc a la défaillance du composant.

Pour expliquer le phénoméne de I'instabilité électro-thermique et son effet sur les MOSFET soumis
a des régimes de court-circuit, nous nous sommes reportés sur les travaux de CASTELLAZZI dans
[Castellazzi et al., 2013] et [Castellazzi et al., 2012], de Riccio dans [Riccio et al., 2013], et de SPIRITO
dans [Spirito et al., 2002].

La figure 1.8 résume le domaine de stabilité et d’instabilité thermique du MOSFET de puissance
en fonction des conditions de fonctionnement (température, tension Vpg et courant Ip), et ou :

- Ip est le courant de drain exprimé avec une relation linéaire en fonction de la température

comme suit :

Ip (Tj) = Ip (To) + a7 (T — To) (1.1)
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T; et Ty étant respectivement la température de jonction et la température ambiante.
- ag est le coefficient de température du courant Ip défini comme :

61D>
ar = | — (1.2)
(5 ),

- Z(t) est 'impédance thermique du composant exprimée par ’équation 1.3 quand la puissance
dissipée est indépendante du temps, tel est le cas pendant un court-circuit :
T;(t) — To
Zip(t) = L ——— 1.3
=42 (1.3
- En substituant 1.1 dans 1.3, nous obtenons la loi de I’évolution de la température de jonction

comme suit :
Zn-Vps.Ip(Tp)

T:(t) =T,
i(t) =To + 1 — Zy, Vps.ar

(1.4)

L’expression Z;,.Vps.ar désigne le terme de stabilité, noté S, qui renseigne l'apparition d’un
éventuel emballement thermique. En effet, si ce terme est inférieur a 1, I’élévation de la température
reste modérée, sinon la température de jonction diverge a l'infini d’ou I'emballement thermique. De
ce fait, et en se basant sur la figure 1.8, nous pouvons distinguer deux domaines de fonctionnement
selon la valeur de Vpg :

- Si ap > ———, la condition de stabilité est vérifiée.

- Si Vpg continue & augmenter, a un certain moment, cette relation n’est plus valable, ce qui
donne une plage de valeur de courant (un intervalle [I; I3]) pour laquelle le composant sera
thermiquement instable.

- Au-dela de cette gamme de courant, et en faisant encore croitre Vpg, la stabilité thermique est
de nouveau établie.

ar increasing Vips

instability

i .
AN
stabilit

FIGURE 1.8 — Illustration du domaine de stabilité et d’instabilité thermique du MOSFET de puissance
[Riccio et al., 2013]

En revanche, la définition de la limite entre la stabilité et 'instabilité thermique s’avere plus
complexe que ce qui est présenté a la figure 1.8. En effet, pour une tension Vpg donnée, le courant Ip
dépend aussi de la tension Vg, ce qui nous amene finalement & considérer que la stabilité thermique
du composant dépend de la température (donc de la durée du test), de la tension Vpg, et de Vgs.

Cette hypothese se confirme par les résultats observés dans la littérature, comme par exemple dans
[Riccio et al., 2013] et [Castellazzi et al., 2012], lors d’un fonctionnement en régime de court-circuit.
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Nous présentons a titre d’exemple, la figure 1.9a qui présente ’évolution de la température pendant
des tests de court-circuit réalisés sous une tension Vpg constante, pendant une durée fixée a 50us et
avec différentes tensions Vg supérieures a 12V. Ces constats énoncent un état électro-thermique stable
du transistor, avec une évolution normale de la température pendant la phase de court-circuit (figure
1.9a) et ou aucun échauffement localisé de température n’a été détecté (figure 1.9b).
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FIGURE 1.9 — Fonctionnement du MOSFET SiC 1,2kV avec un état électro-thermique stable, (a)

Evolution de la température de jonction, (b) Cartographie thermique, Vpg = 100V, Teese = 25° C,
[Riccio et al., 2013]

Quant a la figure 1.10, elle illustre d’autres résultats avec Vpg = 150V et a faible Vigg (Vs =
250 : . ; y j
o (a)

7,5V, correspondant & un fonctionnement en régime instable.
1,1"11‘ ; (c) .
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FIGURE 1.10 — Fonctionnement du MOSFET SiC 1,2kV avec un état électro-thermique instable, (a)
Evolution de la température de jonction, (b) Cartographie thermique, Vpg = 150V, Vgg = 7,5V,
Tease = 25° C, [Riccio et al., 2013]
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Le défaut apparait pour une durée de test égale a 400us ce qui est claire a la figure 1.10a, ol nous
observons I’élévation excessive de la température durant le test, comparé au régime stable présenté a
la figure 1.9a. et qui montre un état électro-thermique instable, suite a 'apparition d’un point chaud,
au niveau des pads de source, responsable de la défaillance du MOSFET.

Des résultats similaires ont été présentés dans [Castellazzi et al., 2012], ou 'auteur expose 'effet
de la tension Vpg et de la température sur la stabilité thermique du composant.

1.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un état de I’art sur la robustesse des transistors de puissance
en technologie carbure de silicium soumis a des régimes de court-circuit. Nous avons, dans un premier
temps, étudié la tenue des JFET SiC a ce mode contraignant. Les travaux réalisés sur ces composants
ont prouvés qu’ils sont des candidats tres robustes face aux courts-circuits grace a leur caractéristique
avec saturation de courant qui les rend adaptés a ce mode de fonctionnement extréme.

Dans un second temps, nous avons présenté un état de I’art sur la robustesse des transistors MOS-
FET en SiC. Ces derniers possédent eux aussi un excellent comportement en mode de limitation de
courant. Néanmoins, la fragilité de la structure de la grille de ces composants affecte significativement
leur robustesse, les rendant inaptes a tolérer de longues phases de court-circuit contrairement aux

JFET SiC.
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CHAPITRE 2

Robustesse en régimes extrémes de
fonctionnement : Avalanche et
Court-circuit

2.1 Introduction

Nous détaillerons dans ce chapitre les résultats des différents essais réalisés sur trois technologies de
transistor, en régime d’avalanche et en régime de court-circuit. Cette étude est réalisée dans l'optique
de vérifier la robustesse des composants étudiés, d’évaluer leurs énergies critiques, autrement dit les
énergies maximales qu’ils peuvent dissiper en un seul cycle sans défaillance, et enfin d’analyser leurs
modes de défaillances.

Nous commencerons par présenter les bancs de test utilisés pour les essais en régime d’avalanche et
en régime de court-circuit ainsi que leur principe de fonctionnement. Puis nous expliquerons la facon
dont I’énergie dissipée pendant un cycle contraignant, notamment 1’énergie critique, est calculée pour
les différents modes de fonctionnement.

Ensuite, pour chaque mode de fonctionnement (avalanche et court-circuit), nous décrirons en
détail les résultats expérimentaux obtenus pour chaque structure de transistor (MOSFET et JFET).
Nous chercherons & observer I'influence des conditions expérimentales, dont principalement la durée
des cycles contraignants (image de Iénergie dissipée et de la température), sur la robustesse de ces
composants. Nous déterminerons également les énergies maximales supportées par les composants
testés et nous mettrons en évidence les différents modes de défaillance rencontrés.

Nous précisons que ces tests sont réalisés a chaque fois sur un ensemble de transistors de méme
structure (trois & cinq composants) afin de vérifier la reproductibilité des résultats.

Enfin, nous cléturerons ce chapitre avec une synthése comparative qui évalue la robustesse des
interrupteurs de puissance en SiC soumis a des régimes extrémes de fonctionnement, tels que le régime
d’avalanche et le régime de court-circuit.

2.2 Protocoles expérimentaux

2.2.1 Régime d’avalanche

Le principe du banc expérimental proposé pour I’étude de la robustesse en régime d’avalanche est
présenté dans la figure 2.1a. Ce banc est composé des éléments suivants :
- Une source de tension continue, V¢, basse tension pour pré-charger le condensateur, C' (740uF).
Pour les essais réalisés, la tension a été fixée a 50V .
- Une résistance, Ry (39012), pour protéger la source d’alimentation contre les courts-circuits lors
de la défaillance du composant sous test.
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- Une inductance, L, réglable pour controler le niveau d’énergie d’avalanche.

- Une diode, D, de protection contre une conduction d’un courant inverse lors de la destruction
du composant sous test qui se retrouve en court-circuit apres sa défaillance.

- Un circuit écréteur, RoC (1kQ, 10nF), pour protéger la diode contre les surtensions inverses
excessives a son blocage.

- Un transistor, IGBT, de haute tension (3,3kV) qui assure la magnétisation de l'inductance
sans avoir a faire conduire le composant sous test, évitant ainsi I’échauffement de ce dernier
avant la phase d’avalanche. De cette maniere, la robustesse du composant testé sera évaluée a
température de boitier controlée.

- Le composant sous test (noté DUT pour Device Under Test) qui est déclenché juste avant la
phase d’avalanche (Vs = 20V pour les MOSFETSs et Vigg = 3V pour les JFETSs normally-
off) et se bloque avec une tension négative sur sa grille (Vgg = —5V pour les MOSFETS et
Vas = —15V pour les JFETSs normally-off).

La chronologie schématique des états de conduction des deux transistors est décrite a la figure 2.1b.
Dans un premier temps, le transistor auxiliaire assure la magnétisation de I'inductance L. Il est rendu
passant pendant une durée T'1 réglable ce qui permet d’imposer I'intensité maximale souhaitée dans
I'inductance et par conséquent de controler le niveau d’énergie que devra dissiper le composant sous
test. Le DUT est ensuite rendu passant pendant un court temps 72 = 20us alors que 'IGBT est bloqué
apres une phase d’empietement de 10us pendant laquelle les deux transistors sont simultanément

passants.
D
R1 {fw | [ I
—
— |_I AIGBT 10ps
| R2 )]
p 20V N
ON -
C IGBT o < > >t
Voc | === —t Rc T1
oc | L==J — _| —I:I—l: DUT ADUT
20V Vas
I Y B R A ON >
0V T1 V) — >t
T2
(a) Circuit de test (b) Etats des transistors

FIGURE 2.1 — Schéma de principe du banc de test expérimental pour 1’étude de la robustesse en régime
d’avalanche

2.2.2 Régime de court-circuit

Le schéma de principe du banc de test dédié a I’étude de la robustesse en régime de court-circuit
est présenté sur la figure 2.2, il est constitué de :

- Une source de tension continue (0 — 600V"). Pour notre cas d’étude, la tension est fixée a 600V .

- Un transistor IGBT (1,2kV — 400A) mis en série avec le composant sous test et qui assure sa
protection, lorsque le courant du court-circuit dépasse un certain seuil (fixé ici a I.y = 500A)
I'IGBT se bloque afin d’éviter I’explosion du transistor sous test.

- Un circuit de commande ajustable qui permet de régler la tension de commande entre grille et
source (Vprrver allant de —20V & +20V) selon la technologie du composant. Cette tension
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doit étre ajustée en fonction de la tension de seuil et de la tension nominale d’utilisation.

- Une résistance de grille externe, Rg = 472, qui permet de controler les vitesses de variation du
courant lors des phases de commutation du composant sous test et de limiter, lors de la phase
de blocage, la surtension apparaissant aux bornes du transistor sous test a travers 'inductance
parasite de la maille de commutation.

- Le composant sous test (noté DUT pour Device Under Test) qui est maintenu passant pendant
la phase de court-circuit (Vigg = 20V pour les MOSFETS et Vigg = 3V pour les JFETSs normally-
off) et se bloque avec une tension négative sur sa grille (Vgg = —5V pour les MOSFETS SiC et
Vas = —15V pour les JFETSs SiC normally-off).

- Un shunt coaxial de 10m$2 pour mesurer le courant du composant sous test.

° IGBT
Ic N
() Ip

- RG

. . Circuit

Voe [ 1==1 commande DUT
V' N
A 4 VbRIVER | VGs
500 A Controle

FIGURE 2.2 — Schéma de principe du banc de test expérimental pour 1’étude de la robustesse en régime
de court-circuit

2.2.3 Calcul de P’énergie critique

L’énergie critique, F¢, est définie comme étant 1’énergie minimale qui conduit a la défaillance du
composant lors du premier essai en régime extréme de fonctionnement.

Pour une énergie dissipée supérieure a 1’énergie critique, le composant est détruit immédiatement
(test destructif), alors qu’en dessous de cette énergie il pourra supporter la répétition de nombreux
essais contraignants, ce qui nous permettra par la suite de réaliser des essais de vieillissement accéléré
et d’évaluer la durée de vie des composants.

Pour cette raison, nous détaillerons dans ce paragraphe la méthode suivie pour calculer ’énergie
dissipée pendant un test d’avalanche et/ou de court-circuit.

La durée du test fixe le niveau d’énergie dissipée pendant cette phase. Ainsi, pour pouvoir estimer
I’énergie critique, nous appliquons des cycles contraignants successifs en augmentant progressivement
la durée du test (a chaque fois d’une microseconde) jusqu’a la défaillance du composant. Dans ce cas,
I’énergie critique, F¢, est celle dissipée lors du dernier test qui précede la défaillance.

L’énergie dissipée est déterminée & partir des formes d’ondes (Ip — Vpg) enregistrées durant le
test de robustesse. Mais pour pouvoir par la suite comparer les différentes technologies de transistors
en terme de robustesse, nous serons amenés a comparer les densités surfaciques d’énergie exprimées

comme suit :
At

1
/VDs.ID.dt (2.1)

Sactive

EDiss =

ou : Vpg et Ip sont respectivement la tension drain-source et le courant de drain instantanés, At est
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la durée de la phase de court-circuit et/ou d’avalanche et S,ctive €st la surface active du composant.

Trois cas de figure sont distingués pour le calcul de ’énergie dissipée :

- Si le composant est détruit pendant le test de robustesse, I’énergie dissipée, Ep;ss, €st calculée
a partir de I'instant de la mise en conduction du composant jusqu’a l'instant de la défaillance.
Pour le cas de court-circuit, la figure 2.3a montre la défaillance d’un transistor sous forme d’une
croissance rapide du courant de court-circuit et avant l'ordre du blocage de la commande.
Pour le cas d’avalanche, 1’énergie est déterminée entre I'instant du début de blocage du courant
d’avalanche, Ip, jusqu’au moment ou ce dernier est minimal, comme illustré a la figure 2.3b.

30 T T T 180 30 T T T 3
3 = = z
Z % &
s 200 : es f120% = -
= " 8
= | £ g
% 10 \ 160 g ,.g E
o0 : Défaut 2 °
g b g £ g
z 0 i ° 3 3 7
5] : o 0 £
& ATee =
T : 6 -10 : : 1
100 5 10 15 20 60 0 10 20 30 40
Temps (us) Temps (s)
(a) Cas d’un court-circuit (b) Cas d’avalanche

FIGURE 2.3 — Méthode de calcul de ’énergie dissipée dans le cas d’un test destructif

- Si le composant est détruit apres la fin du test, le calcul de I’énergie s’effectue de 'instant de la
mise en conduction du composant jusqu’a I’apparition du défaut physique. Ce cas de figure est
illustré par la figure 2.4 présentant une défaillance retardée du composant pendant un essai de
court-circuit.
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= 10 ' 1100 ¢
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1% 5 10 15 20190

Temps (us)

FIGURE 2.4 — Méthode de calcul de I’énergie dissipée dans le cas d’une défaillance retardée

- Si le composant est soumis a des cycles contraignants répétitifs, ’énergie dissipée pendant un
cycle de court-circuit est estimée a partir de l'instant d’amorcage jusqu’au blocage total du
composant (figure 2.5a), et celle dissipée lors d’un test d’avalanche est calculée des l'instant du
blocage du transistor jusqu’au moment de "annulation du courant (figure 2.5b).
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FIGURE 2.5 — Méthode de calcul de I’énergie dissipée dans le cas d’un test répétitif

2.3 Robustesse des transistors MOSFET SiC de Rohm

Ce paragraphe est consacré a I’étude de la robustesse des transistors MOSFET Rohm SCH2090KE
lorsqu’ils sont soumis a des régimes contraignants de type avalanche et court-circuit.

2.3.1 Régime d’avalanche

Ils sont effectués a température ambiante, T' = 25 ° C, avec une résistance de grille externe, Rg =
22Q). Le composant sous test est rendu passant pendant une durée fixe, T2 = 20us, seule la durée de
conduction de 'IGBT auxiliaire (7'1) est réglable ce qui nous permettra de fixer le niveau de courant
(Ir(max)) désiré dans I'inductance.

La figure 2.6 expose les formes d’ondes du courant de drain, Ip, et de la tension,Vpg, pendant la
phase d’avalanche du MOSFET SCH2090KE lors d’un essai non destructif. A la fin de la phase de
conduction du MOSFET, le courant qui s’établit dans le circuit est de 'ordre de 9,5A. Au début de la
phase de blocage du MOSFET, la tension Vpg croit brusquement pour atteindre la tension d’avalanche
qui est de l'ordre de 1, 7kV. La phase d’avalanche persiste environ 7us. Pendant cette durée, la tension
Vps demeure a 1,7kV alors que le courant de drain qui a atteint sa valeur maximale au début de
cette phase, décroit linéairement vers zero avec une vitesse controlée par la tension d’avalanche comme
illustré par I’équation 2.2.

dip VDS((walanche) - Vbe

dt L (22)

L’énergie dissipée pour la durée d’avalanche Tay = 7Tus est estimée a 36,14m.J, soit une densité
surfacique d’énergie de 0,35.J/cm?. Cette derniere est considérée comme étant I’énergie critique sup-
portée par le composant jusqu’a la défaillance puisque les formes d’ondes représentées a la figure 2.6
ont été enregistrées juste avant la défaillance.

Le défaut apparait pour un courant de drain maximal de 10A pour la méme charge inductive comme
illustré sur la figure 2.7. La défaillance apparait au tout début de la phase d’avalanche quand la tension
Vps atteint la tension d’avalanche (1,7kV’) pour chuter brusquement & zéro. Ainsi, le MOSFET se
comporte en un court-circuit et I’évolution du courant devient incontroélable.

L’énergie dissipée par le transistor ne semble pas étre la cause de la destruction du transistor vu
que la densité d’énergie dissipée & la défaillance est d’environ Ep;ss = 0,10.J/ecm?, et bien plus faible
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FIGURE 2.6 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du transistor MOSFET SCH2090KE
pendant un essai d’avalanche, Tay = Tus, Vps = 1, 7kV, Tymp = 25°C

que l’énergie critique estimée & Ec = 0,35.J/cm?. La défaillance semble étre due au niveau du courant
élevé.

Ces résultats montrent que le défaut n’est pas d’origine thermique, mais plus certainement lié a
un phénomeéne de second claquage (mise en conduction du transistor bipolaire parasite).
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FIGURE 2.7 — Défaillance du MOSFET SCH2090KE, Tay = 1,5us, Vps = 1, TkV, Tamp = 25° C

2.3.2 Régime de court-circuit

La figure 2.8 présente les formes d’ondes du courant de drain, Ip, et de la tension de grille, Vgg,
pendant la phase de court-circuit du transistor MOSFET Rohm SCH2090KE avant la défaillance.

Pendant la phase de court-circuit, le MOSFET est rendu passant avec une tension Vgg = 20 V.
Au début de cette phase, le courant de saturation, Ip, augmente pendant les premiéres 4 us du
court-circuit et présente un pic d’une valeur de 1044, soit 10004 /cm?, puis diminue progressivement
jusqu’a la fin de la phase de court-circuit. Le comportement du courant de saturation est lié a I’auto-
échauffement de la puce qui ne peut plus étre négligé en régime de limitation de courant sous une
forte tension d’alimentation.

Jusqu’a une durée de court-circuit, Toc = 13us, le MOSFET Rohm assure bien 'ouverture du
courant de court-circuit sans défaillance comme indiqué a la figure 2.8, le transistor se bloque avec
une tension Vgg = —5V et le courant s’annule. L’énergie dissipée pour la durée de court-circuit,
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FIGURE 2.8 — Essai de court-circuit avant la défaillance, Tooc = 13us, Vpg = 600V, Tpmpy = 25°C

Too = 13us, est définie comme étant 1’énergie critique au-dela de laquelle le composant sera détruit.

Elle est estimée & Ec = 6,08.J/cm?.

La défaillance apparait pour une durée de court-circuit, Toc = 14us. La figure 2.9 présente les

formes d’ondes du courant (Ip) et des tensions (Vigg et Vpg) a la défaillance. Dans un premier temps,

le transistor assure I’ouverture du courant de court-circuit qui s’annule comme il est indiqué a la figure

2.9a. Toutefois, quelques microsecondes apres la fin du test, un court-circuit inattendu apparait entre

la grille et la source (Vgg = 0V), alors qu’aucune défaillance n’est observée entre le drain et la source

(Vps = 600V) selon la figure 2.9b. D’autre part, le délai entre la fin du court-circuit et ’apparition

du défaut peut étre da a la diffusion de la température a l'intérieur du composant ce qui retarde
Péchauffement de l'oxyde de grille et sa défaillance [Pietranico et al., 2010].

Au regard de ces résultats, deux conclusions peuvent étre formulées :

- La chute de la tension Vg est due a 'apparition d’un courant de fuite entre grille et source. En

effet, la fragilité de 'oxyde, déja abordée dans le chapitre III.1, laisse penser qu’'une éventuelle

apparition d’un courant tunnel pourrait étre responsable d’un courant de fuite permanent qui,

a travers la résistance de grille, pourrait expliquer la diminution de Vzg.

- La défaillance se produit au niveau de la grille, a ’état ouvert du transistor et sous forme

d’un court-circuit physique entre grille et source. Ce mode de défaillance, une fois analysé et

clairement identifié, pourrait ouvrir des pistes intéressantes sur ’auto-protection des transistors.
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FIGURE 2.9 — Essai de court-circuit lors de la défaillance, Toc = 14 us, Vpg =600 V', Ty =25 °C
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Pour mieux comprendre ce qui se passe au niveau de la grille, nous avons suivi I’évolution de la
tension de grille, Vizg, durant ces essais et a chaque augmentation de la durée de court-circuit. Les
résultats montrent qu’a partir d’'une durée de court-circuit égale a Toc = 10us, et pendant que le
transistor est maintenu a 1’état passant, la tension grille-source commence a diminuer comme il est
indiqué a la figure 2.10. Cette chute de tension est probablement due a ’apparition d’un courant de
fuite dans 'oxyde de grille comme cela a été détaillé dans le chapitre III.1.

Dans le cas des MOSFET SiC, la faible épaisseur de 'oxyde constitue le handicap majeur pour
la fiabilité de la grille, car étant fin, I'oxyde est plus fragile et peut donc facilement atteindre ses
limites de fiabilité. En outre, pendant la phase de court-circuit, nous venons rajouter une deuxieme
contrainte, a savoir, le champ électrique dia a I'application de la tension Vig. D’ou 'apparition d’un
courant tunnel qui affecte 'isolation de I'oxyde et affaibli la grille [Nguyen et al., 2014].

D’autre part, plus la durée du court-circuit est longue, plus la température de la puce est élevée
(dissipation de puissance plus élevée) et ainsi plus important sera le courant de fuite, ce qui explique
la chute de Vs qui devient plus significative avec la durée du test.

Pour mieux comprendre 'origine du défaut, nous suivrons lors des essais de vieillissement accéléré,
I’évolution du courant de fuite de grille dans le but de trouver une corrélation entre la dégradation de
la grille et le dit courant.

Pour conclure sur cette partie, nous précisons qu’'un tel mode de défaillance n’a jamais été observé
sur les composants de puissance en silicium, dont la défaillance se produit généralement suite a un
emballement thermique dit & une croissance brusque du courant de court-circuit [Zhuxian, 2012],
[Pietranico et al., 2011]. Cependant, méme si ce mode de défaillance montre une éventuelle fragilité des
oxydes de grille, apparition du défaut a I’état ouvert du transistor (courant du défaut nul) présente
un avantage de point de vue de la protection du composant testé et du convertisseur.
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FIGURE 2.10 — Evolution de la tension Vs durant les essais de courts-circuits successifs et mise en
évidence d’un courant de fuite de grille pour les essais de court-circuit de longue durée

2.4 Robustesse des transistors MOSFET SiC de Cree

Intéressons nous maintenant aux transistors MOSFET de Cree référencés CMF20120D. La démarche
reste la méme que celle suivie dans la section 2.3, avec pour objectif I’étude de la robustesse de ces
composants en régime d’avalanche puis en régime de court-circuit.
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2.4.1 Régime d’avalanche

Le premier test d’avalanche est réalisé a faible niveau de courant (I7,_q, = 8A) correspondant a
la mise en évidence du régime d’avalanche et les essais sont répétés en faisant évoluer progressivement
le courant de drain maximal de 84 a 24 A sans défaillance comme cela est détaillé sur la figure 2.11.
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FIGURE 2.11 — Phases d’avalanche pour deux valeurs de courant maximal (84 et 24A)

L’augmentation progressive du courant entraine une augmentation de la durée de la phase d’ava-
lanche, T4y, (figure 2.11) et avec elle I'énergie dissipée par le transistor. Le MOSFET CMF20120D
arrive a supporter une phase d’avalanche d’une durée Txy = 13,87us sans défaillance (figure 2.12),
une durée nettement supérieure a celle supportée par les MOSFET Rohm (T4y = 6us). La densité
d’énergie dissipée pendant ce test est égale & Ep;ss = 2,01.J/em?, pour un courant inductif maximal
de 24 A et une tension d’avalanche d’environ 1, 8kV .
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FIGURE 2.12 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du transistor MOSFET CMF20120D
pendant un essai d’avalanche, Ty = 13,87us, Vps = 1,8kV, Tymp = 25°C

L’allure de la tension drain-source est assez similaire a celle observée pour les transitors MOSFET
Rohm. Néanmoins, pour un courant d’avalanche maximal supérieur a 224, la figure 2.13 fait apparaitre
un courant de fuite qui subsiste dans le transistor apres la phase d’avalanche.

Pour des raisons de limitations au niveau du banc, ces essais ont été arrétés apres une durée d’ava-
lanche égale a 13,87us. Par conséquent, nous n’avons pas pu estimer I’énergie critique des MOSFET
Cree ni observer leur mode de défaillance sous des régimes d’avalanche. Néanmoins, vu 'importance du
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FIGURE 2.13 — Evolution du courant de drain, Ip, durant les essais d’avalanche et mise en évidence
d’un courant de fuite de drain pour des courants d’avalanche supérieurs a 22A

courant de fuite entre drain et source, nous supposerons que 1’énergie critique sera un peu supérieure a
celle estimée pour la durée Ty = 13,87us (Ec > 2,01J/ecm?). Ainsi, I'énergie critique des MOSFET
Cree sera au minimum cinq fois supérieure a celle des MOSFET Rohm (E¢ = 0, 35J/cm?).

2.4.2 Régime de court-circuit

Les transistors MOSFET Cree CMF20120D sont caractérisés sous les mémes conditions que les
MOSFET Rohm. La figure 2.14 présente les formes d’ondes du courant de drain, Ip, et de la tension
de grille, Viog, pendant la phase de court-circuit du composant avant la défaillance. Les MOSFET Cree
arrivent a supporter une phase de court-circuit égale a 13us, correspondant a une énergie critique de
1J, soit 8,35.J/cm?. Ces résultats sont similaires & ceux des MOSFET Rohm SCH2090KE détaillés

dans le paragraphe 2.3.2.
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FIGURE 2.14 — Formes d’onde du MOSFET Cree CMF20120 avant la défaillance, Toc = 13us, Vps =
600V, Tymp =25°C

D’autre part, la tension grille-source, suivie durant ces essais, évolue elle aussi d’'une maniere
similaire a celle des MOSFET Rohm présentée dans le paragraphe 2.3.2. Les résultats de la figure 2.15a
montrent que la tension Vigg commence a diminuer a partir d’une durée de court-circuit Toc = 10us,
suite a 'apparition d’un courant de fuite au niveau de la grille. Ce courant devient de plus en plus
prépondérant avec la durée de la phase de court-circuit, et donc avec la valeur de ’énergie dissipée

pendant ces tests.
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Le changement de comportement de la tension de grille coincide avec celui du courant de court-
circuit. En effet, nous voyons sur la figure 2.15b 'apparition d’un courant de fuite au niveau de la
jonction drain-source qui subsiste apres la fin de la phase de court-circuit et s’accentue avec l'aug-
mentation de la durée de test. L’évolution de ce courant semble entrainer la défaillance du composant
sous test [Castellazzi et al., 2014].
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FIGURE 2.15 — Evolution de (a) la tension Vgg et (b) du courant de drain durant les essais de courts-
circuits successifs et mise en évidence des courants de fuite pour les essais de court-circuit de longue
durée

Tel que lillustre la figure 2.16, la défaillance apparait pour une durée de test Toc = 14us, ce
qui correspond & une densité d’énergie dissipée, Ep;ss = 8,88.J/cm?, 1égérement supérieure a I'énergie
critique. Dans un premier temps, le transistor assure bien la limitation du courant et réussi I’ouverture
du courant de court-circuit 14us apres le début du test.

Le défaut final surgit apres environ 16,5us du début de la phase de court-circuit suite a une
élévation excessive de la température. Des défaillances similaires ont été rapportées sur des JFET SiC
< normally-off > dans [Abbate et al., 2011], ou l'auteur justifie I'apparition du défaut par I'augmen-
tation de la température au-dela de la limite de fusion de la métallisation.
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FIGURE 2.16 — Défaillance du MOSFET Cree CMF20120D, Toc = 14us, Vps = 600V, Ty = 25°C

A Tinstant du défaut, la commande devient inopérante (figure 2.16a), le courant augmente tres
rapidement et la tension Vpg s’écroule (figure 2.16b) jusqu’a s’annuler. Cette défaillance résulte de la
forte élévation de température au sein du cristal et peu traduire une fusion locale au niveau de la puce.

Courant de drain (A)
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Ce mode de défaillance « retardée > est un cas de figure classique, il a déja été observé sur
des composants en silicium tels que les transistors IGBT [Otsuki et al., 2003], [Laska et al., 2003],
[Lefebvre et al., 2005]. Ce phénomene de destruction se produit lorsque la durée de court-circuit est
légerement inférieure a celle qui provoquerait sa destruction directe, mais suffisante tout de méme
pour engendrer sa destruction. Quant au délais entre la fin de court-circuit et 'apparition du défaut,
il peut étre corrélé au niveau de 1’énergie dissipée pendant une phase de court-circuit et au niveau du
courant de fuite [Lefebvre et al., 2005]. En effet, plus la valeur de 1'énergie dissipée est élevée, plus le
courant de fuite est significatif et ainsi plus court sera le délais t4.

2.5 Robustesse des transistors JFET SiC de Semisouth

La derniere partie de ce chapitre concerne I’évaluation de la robustesse des transistors JFET
SJEP120R063 < normally-off > de Semisouth. Ici aussi, nous étudierons le comportement des JFET
SiC soumis a des régimes contraignants comme ’avalanche et le court-circuit. Nous essayerons aussi
d’estimer 1’énergie que ces composants peuvent dissiper sans défaillance et enfin nous analyserons leur
mode de défaillance.

2.5.1 Régime d’avalanche

Le protocole décrit antérieurement dans le paragraphe 2.2 est repris pour les transistors JFET
SJEP120R063 < normally-off > & qui nous faisons croitre progressivement le courant inductif jusqu’a
la défaillance. Les JFET SiC testés arrivent a supporter des phases d’avalanche avec un courant
maximal compris entre 184 et 22A sans défaillance comme le montre la figure 2.17. Sur la méme
figure, nous observons un comportement relativement similaire a celui des MOSFET SiC Cree. En
effet, pour un courant inductif supérieur & 21 A, un courant de fuite apparait et subsiste apres la phase
d’avalanche. Ce courant semble étre a 'origine de la défaillance tel que présenté a la figure 2.17.

—18A
—21A
—22A
—23A

Défaillance

Courant de drain (A)

0 10 20 30 40 50 60

FIGURE 2.17 — Evolution du courant de drain, Ip, durant les essais d’avalanche jusqu’a la défaillance
et mise en évidence d’un courant de fuite pour des courants d’avalanche supérieurs a 214

La figure 2.18 présente les formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg lors de la défaillance.
Le défaut a lieu pour une durée de T4y = 12,2us, ce qui correspond a une densité d’énergie dissipée
égale & Ep;ss = 2,66J/cm?. Au début de la phase d’avalanche, le courant de drain décroit linéairement
vers zero pendant que la tension d’avalanche est maintenue & 1,9kV. Aprés 12, 2us de tenue en tension,
le courant de drain ré-augmente significativement et la tension d’avalanche s’écroule brusquement. Le
transistor se trouve ainsi en court-circuit avec un courant important et incontrolable.
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FIGURE 2.18 — Défaillance du JFET SJEP120R063, Ty = 12,2us, Vog = 1,9V, Ty = 25° C

2.5.2 Régime de court-circuit

La figure 2.19 présente les formes d’ondes du courant, Ip, et des tensions, Vpg et Viag, pendant
la phase de court-circuit et met en évidence la forte robustesse des transistors JFET SiC pouvant
supporter des phases de court-circuit égales a 800us sans défaillance. Pour ces essais, le JFET est
rendu passant avec une tension Vg = 3V et se bloque sous une tension de grille égale a —15V.

Au début de la phase de court-circuit, le courant de drain, Ip, présente un pic d’environ 23 A, soit
255,5A/cm?, puis décroit rapidement jusqu’a atteindre une valeur tres faible (=~ 24), 200us apres le
début du court-circuit. Cette évolution, amplement détaillée dans le chapitre III.1 (paragraphe 1.2),
s’explique par le fait que les JFET SiC possedent une caractéristique avec saturation de courant qui les
rend adaptés a ce mode de fonctionnement extréme. A la fin de la phase de court-circuit, le transistor
assure bien 'ouverture du courant et se bloque pour une tension de grille égale a —15V. La densité
d’énergie dissipée au cours de ce test est estimée & 8,9.J/cm?.
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FIGURE 2.19 — Essai de court-circuit des transistors JEET avant la défaillance, Toc = 800us, Vpg =
600V, Tymp =25°C

La défaillance apparait pour une durée de court-circuit égale a 1,4ms, comme le montre la figure
2.20. Le défaut apparailt au niveau de la tension de grille, Vg, qui s’annule au moment du blocage du
transistor au lieu de décroitre & —15V (court-circuit entre grille et source). D’autre part, et & I'instant
de I'apparition du défaut, le courant Ip s’annule et le composant continu & supporter la tension (circuit

ouvert entre drain et source).
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Méme si la commande devient inopérante, ce mode de défaillance n’a rien de contraignant car, au
moment de I'apparition de la défaillance le transistor s’auto-protége en se bloquant. Ainsi, ce mode
de défaillance traduit une excellente robustesse des transistors JFET de point de vue limitation de

courant.
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FIGURE 2.20 — Défaillance des transistors JFET de SemiSouth, Toc = 1,4ms, Vpgs = 600V, Typmp =
25°C

2.6 Conclusion

Ce chapitre a traité I’étude de la robustesse des transistors MOSFET (Rohm et Cree) et JFET
(Semisouth) en technologie carbure de silicium. Ces composants ont été testés sous des conditions
extrémes de fonctionnement, en particulier sous des régimes d’avalanche et de court-circuit. Les
résultats expérimentaux obtenus nous ont permis d’avoir un apergu sur la robustesse des transis-
tors étudiés et sur leurs modes de défaillance.

A titre de synthese, un récapitulatif des principaux résultats est présenté au tableau 2.1. Concernant
le fonctionnement en régime d’avalanche, les MOSFET Cree et les JFET Semisouth <« normally-
off > ont présenté une robustesse satisfaisante durant les tests. Ils sont arrivés a supporter un tel
régime contraignant durant environ 12us sans défaillance, ce qui correspond & des niveaux élevés
d’énergie dissipée dépassant les 2.J/cm?, soit une densité d’énergie au moins cing fois plus élevée que
celle des MOSFET Rohm. En effet, ces derniers n’arrivaient pas a tenir la phase d’avalanche au-dela
d’environ 6us, et par conséquent ils ont été classés comme étant les moins robustes des trois structures
étudiées pour ce type de fonctionnement.

En ce qui concerne le fonctionnement en régime de court-circuit, les trois types d’interrupteurs de
puissance (MOSFET et JFET) ont montré un bonne robustesse durant ce régime séveére, méme si les
JFET « normally-off > de Semisouth ont devancé les MOSFET SiC en terme de tenue en court-circuit.
En effet, les JFET étaient en mesure de supporter des phases de court-circuit pendant plus que 1ms
(et sous une tension Vpg = 600V'), soit pour une durée cent fois plus longue que celle supportée par

les MOSFET SiC.

En plus des limitations de ces composants, les essais spécifiques en mode de court-circuit nous ont
aussi permis d’étudier leur modes de défaillance représentatifs d’une part de la forte robustesse des
JFET SiC et d’autre part de la relative fragilité des MOSFET SiC. Pour le JFET SiC, les résultats ont
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illustré un excellent comportement en mode de limitation de courant, notamment lors de la défaillance,
quand le transistor se bloque évitant ainsi sa destruction totale.

Cependant, cela n’était pas le cas des deux types de MOSFET qui ont révélé une faiblesse au
niveau de leur grille. Effectivement, une réduction de la tension Vg a été observée pendant les tests de
robustesse traduisant ’apparition d’un courant de fuite (courant tunnel) qui pourrait étre responsable
de la dégradation de la grille et de la défaillance du composant.

Nous distinguons deux modes de défaillance différents :

- Le premier est sous forme d’une brusque et rapide augmentation de courant de saturation. Ce
défaut a été observé sur les MOSFET Cree, il a déja été observé sur des composants en silicium
et a été largement étudié dans la littérature.

- Le deuxieme est sous forme d’un court-circuit physique entre grille et source. Ce défaut a été
observé sur les MOSFET Rohm. Il s’est produit & 1’état ouvert du transistor sous test, quelques
microsecondes apres la phase de court-circuit et a maintenu le transistor a ’état ouvert apres
sa défaillance (Vpgs = 600V et Ip = 0A). Un tel comportement n’a jamais été observé sur des
composants en silicium, il montre une éventuelle fragilité des oxydes de grille des MOSFET SiC
et doit étre analysé plus en détail afin d’évaluer précisément la robustesse de ces transistors SiC
et de mieux connaitre leurs mécanismes de défaillance.

Pour cette raison, un intérét tout particulier sera par la suite porté sur la robustesse des transistors
MOSFET SiC de Rohm. Dans le chapitre suivant, nous allons chercher & évaluer la tenue de ces
composants au vieillissement accéléré en régime de courts-circuits répétitifs. Nous entendons aussi
mener des investigations sur les éventuelles dégradations susceptibles d’apparaitre pendant un tel
fonctionnement et sur les mécanismes de défaillance responsables du court-circuit physique observé
entre la grille et la source.

‘ Fabricant | Composant Référence | Durée du test | Energie critique ‘
‘ Régime d’avalanche ‘
Rohm MOSFET SiC | SCH2090KE 6115 0,35.J/cm?
Cree MOSFET SiC | CMF20120D 13,87us ~2,01.J/cm?

Semisouth JFET SiC | SJEP120R063 12,2ps ~ 2,66.J/cm?
Régime de court-circuit ‘
Rohm | MOSFET SiC | SCH2090KE 135 6,08 /cm?
Cree MOSFET SiC | CMF20120D 13ps 8,35.J/cm?
Semisouth JFET SiC | SJEP120R063 1,4ms 8,9.J/cm?

TABLE 2.1 — Récapitulatif des résultats de robustesse en régime d’avalanche et en régime de court-
circuit (Vpg = 600V, Ty =25° C)

These de OTHMAN Dhouha

113



CHAPITRE 2. ROBUSTESSE EN REGIMES EXTREMES DE FONCTIONNEMENT :
AVALANCHE ET COURT-CIRCUIT

These de OTHMAN Dhouha 114



CHAPITRE 3

Vieillissement accéléré des transistors
MOSFET SiC en régime de
courts-circuits répétitifs

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous nous sommes attachés a étudier la robustesse de quelques inter-
rupteurs de puissance (des transistors MOSFET et JFET) en technologie SiC, soumis a des régimes
extrémes de fonctionnement tels que des régimes d’avalanche et des régimes de court-circuit. Cette
premiere démarche nous a permis d’évaluer les énergies dissipées par ces interrupteurs de puissance
pendant les essais, d’estimer leurs énergies critiques amenant a leur défaillance et de mettre en évidence
différents modes de défaillance. Désormais, nous allons évaluer la tenue de ces composants au vieillis-
sement accéléré, c’est a dire aux régimes extrémes de fonctionnement répétitifs, et cela afin de vérifier
la robustesse des transistors a ce type de contraintes et mettre en évidence des éventuels phénomenes
de vieillissement susceptibles d’apparaitre au cours de ces cycles contraignants.

Dans le cadre de ces travaux de theése, nous nous intéresserons a un seul mode de fonctionnement
extréme, le régime de courts-circuits répétitifs, et nous nous limiterons a 1’étude du vieillissement
accéléré des transistors MOSFET SiC d’un seul fabricant, les MOSFET SiC de Rohm référencés
SCH2090KE.

De tels essais doivent étre réalisés sous les mémes conditions et nécessitent un suivi régulier de
certains parametres de stress électrique susceptibles d’évoluer au cours du vieillissement. Ainsi, dans
un premier temps nous détaillerons la stratégie de vieillissement que nous suivrons par la suite pour
réaliser ces tests et nous décrirons également les différentes maquettes expérimentales réalisées pour
les mesures des parametres électriques suivis lors du vieillissement.

Dans un deuxieme temps, nous présenterons les résultats expérimentaux obtenus a partir des ca-
ractérisations électriques réguliéres et nous analyserons I’évolution des différents indicateurs de vieillis-
sement qui pourront justifier des éventuels modes de dégradation ainsi que des éventuels mécanismes
de défaillance.

Enfin, nous présenterons une tentative d’analyse microscopique de la défaillance des transistors
MOSFET Rohm suite aux essais de robustesse en régime de court-circuit. Ces observations auront
pour objectif d’étudier les mécanismes de défaillance responsables du court-circuit observé entre la
grille et la source.

3.2 Stratégie de vieillissement
Afin de garantir la régularité des mesures électriques durant les tests répétitifs, un protocole
expérimental doit étre défini. Pour cela, nous somme amenés a définir les conditions de test, ’en-

semble des caractérisations électriques a effectuer et les critéres d’arrét des tests. Nous précisons que
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ce protocole est commun a tous les essais de court-circuit répétitifs effectués et quel que soit le type
de transistor utilisé.

3.2.1 Conditions de test

Le banc de test utilisé pour ce type d’essai est le méme que celui présenté a la figure 2.2.

Les conditions des cycles répétitifs sont les suivantes :

- Les tests sont effectués a température ambiante, sous une tension d’alimentation fixe, £ = 600V,
et avec une résistance de grille externe, Rg = 47¢).

- La durée des courts-circuits est également fixée & Toc = bus (Toc < Teritique) correspondant
A une énergie dissipée (Ep;ss = 4,03.J/cm?) inférieure & 1'énergie critique (Ec = 6,078.J/cm?).
La durée de test est limitée & Too = Sus, bien avant 'apparition de la chute de Vg (figure 3.1)
observée lors des essais de robustesse (chapitre I11.2, paragraphe 2.3.2).

Pour rappel, en dessous de ’énergie critique, les composants sont a méme de supporter la
répétition de plusieurs cycles de court-circuit répétitifs (plus de 20,000 courts-circuits pour
le cas des MOSFET SiC) sans défaillance.

- La fréquence de répétition des cycles est fixée a 0,3Hz, soit un court-circuit toute les trois
secondes. Cette période a été choisie afin d’assurer une température des puces voisine a celle de
semelle avant chaque cycle d’injection de puissance, évitant ainsi tout échauffement moyen de
la puce [Detzel et al., 2004].
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FIGURE 3.1 — Choix de la durée des cycles répétitifs

3.2.2 Caractérisations électriques et description des moyens de mesure

Dans le but de trouver des indicateurs de vieillissement pertinents, nous relevons les caractéristiques
électriques du composant susceptibles de varier au cours du vieillissement. L’évolution de ces mesures
donnera par la suite une image des dégradations apparues dans la structure du composant durant
la répétition des cycles contraignants. Pour cette raison, un suivi régulier, soit environ tous les 2000
courts-circuits, est réalisé afin d’analyser I’évolution de certains parametres représentatifs, a priori, de
I'intégrité de la puce, a savoir : le courant de fuite de grille, Iggg, le courant de fuite de drain, Ipgg,
la tension de seuil, Vrp, la résistance a I'état passant, Rpgon), la tension de grille, Vizg, durant les
essais et le courant de court-circuit, Ip.
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a. Caractérisation du courant de fuite de grille

Les mesures a faible courant sont réalisées a 'aide d’'un SMU (Source-Mesure-Unit) Keithley 6430.
Ce dernier integre a la fois une source de tension contrélable et un femto amperemetre (figure 3.2a).
Il est principalement utilisé pour mesurer de trés faibles courants de l'ordre de 10f A & 105, 5mA.

La figure 3.2 explique le principe de caractérisation du courant de fuite de grille, I5gg. La grille est
polarisée avec une tension Vg = 15V et les électrodes de drain et de source sont ici court-circuitées.

SMU

;lli)..ﬂO
I pur
-
préampli —
- Vas | L1==1
S =a5
(a) Photographie du banc de mesure & courants faibles (b) Schéma de principe

FIGURE 3.2 — Photographie et schéma de principe de la mesure du courant de fuite de grille Iggs

b. Caractérisation du courant de fuite de drain

Le courant de fuite de drain, Ipgg, est mesuré a l'aide du traceur de caractéristiques AGILENT
B1505A. Le schéma de principe pour la mesure de ce courant est présenté sur la figure 3.3. Le transistor
est alimenté en tension continue, Vpc = 1200V, et les électrodes de grille et de source sont court-
circuitées.

Vbs

]

DUT == ‘
==

IH Vbc

@___

FIGURE 3.3 — Schéma de principe de la mesure du courant de fuite de drain Ipgg

c. Caractérisation de la résistance a I’état passant

La résistance a I'état passant, Rpgon), est estimée a partir de la caractéristique directe (Ip =
f (Vbs) & Vs donnée), comme suit :

_ (9Vps
Rpsoon) = <31Ds ) . (3.1)
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d. Caractérisation de la tension de seuil

La tension de seuil, Vry, est définie comme étant la tension grille-source a partir de laquelle le

composant commence a étre passant. Elle est estimée de deux manieres différentes : a I’aide du traceur
de caractéristiques et du SMU.
Elle est déterminée a partir de la caractéristique de transfert (Ip = f(Vgs) & Vps = constante) et
a tres bas niveaux de courant de drain (Ip est limité & 10mA pour ces tests). Pour une meilleur
estimation de cette tension, nous considérons la courbe v/Ip = f(Vigs), o la valeur de la tension de
seuil est I'intersection de la tangente de la courbe v/Ip = f(Vgs) avec axe de Vg, comme l'illustre
la figure 3.4b.

Cependant, en raison des limites du traceur de caractéristiques a faibles intensités, cette méthode
ne permet pas d’estimer la tension de seuil d’une maniere trés précise. Pour cette raison, nous optons
pour une deuxieme méthode en mesurant Vg a l'aide du SMU. Pour ce faire, nous alimentons la
grille avec un tres faible courant (I = 100uA) en court-circuitant les électrodes entre grille et drain.
La tension de seuil correspond a la tension mesurée entre grille et source. Le schéma de principe de
cette mesure est présenté sur la figure 3.4a.
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Tension drain-source (V)
(a) Schéma de principe (b) Caractéristique v/Ip = f(Vas)

FIGURE 3.4 — Caractérisation de la tension de seuil Vg

3.2.3 Critéres d’arrét des tests

Les criteres d’arrét ou les criteres de défaillance déterminent la limite a partir de laquelle les défauts
apparus vont s’accentuer et conduire soit a une dégradation plus importante soit a la destruction du
composant. Pour notre cas d’étude, nous choisissons deux criteres d’arrét des tests : soit la mise en
défaut du composant, soit 'augmentation significative des courants de fuite de grille et/ou de drain,
car un niveau haut de ces courants de fuite (+100% selon la norme I EC30747—9 [Ouaida et al., 2014])
signifie que le composant n’est plus apte a commuter et sera donc considéré comme défaillant.

3.3 Suivi du vieillissement par court-circuit

Les essais de courts-circuits répétitifs, réalisés sur deux transistors MOSFET SiC de Rohm référencés
SCH2090KE (Z3 et Q4), ont été menés au-dela de 20,000 cycles. Ces tests ont été arrétés avant la
défaillance des composants mais apres une dégradation significative des différents indicateurs de vieillis-
sement. Les résultats que nous présentons dans cette partie concernent 1’évolution des parametres
électriques suivis pendant le vieillissement.
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3.3.1 Courant de fuite de grille

Dans le chapitre précédent, paragraphe 2.3.2, nous avons observé une diminution de la tension Vg
pendant les essais de robustesse en régime de court-circuit. Cette chute de tension était probablement
due a l'apparition d’'un courant de fuite de grille pendant la phase de court-circuit et qui semble étre
responsable de la défaillance du composant. Dans ce contexte, nous suivons I’évolution du courant de
fuite, Iggs, afin d’étudier la dégradation de la grille au cours du vieillissement.

La figure 3.5 présente la variation du courant de fuite de grille en statique des deux transistors
étudiés. Durant les premiers 10,000 cycles, la valeur du courant reste tres faible (quelques pA) et
ne présente aucune progression. C’est a partir d’environ 15,000 courts-circuits que nous notons une
augmentation significative de Iggg. Pour le MOSFET Q4, le courant de fuite augmente progressive-
ment jusqu’a dépasser les 10nA apres 25,000 cycles. Pour le MOSFET Z3, son courant de fuite croit
progressivement jusqu’a atteindre plus de 8nA apres 20,000 cycles, puis redevient négligeable pendant
environ 10,000 cycles. Au-dela de 32,000 courts-circuits, le courant de fuite du MOSFET Z3 dépasse
les 100pA ce qui entraine 'arrét des tests.

Ces résultats montrent clairement une dégradation de 'oxyde de grille apres environ 20, 000 cycles
contraignants. En effet, 'augmentation significative du courant de fuite peut dégrader l'intégrité de
loxyde (perte partielle d’isolation) engendrant ainsi la dégradation permanente de la grille
[Nguyen et al., 2014]. Par conséquent, nous considérons que les MOSFET deviennent inopérants au-
dela de 20,000 courts-circuits.
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FIGURE 3.5 — Evolution du courant de fuite de grille, Igss, au cours du vieillissement, Vgg = 15V,
Vps =0V

3.3.2 Courant de fuite de drain

Pour le MOSFET Q4, des résultats similaires a ceux présentés dans la figure 3.5 sont observés
pour le courant de fuite de drain, Ipgg, comme le montre la figure 3.6 de gauche. En effet, les données
enregistrées durant les premiers 10, 000 cycles ne révelent aucune évolution de Ipgg dont l'intensité ne
dépasse pas 40pA. Par contre, ce courant augmente brutalement d’environ 260uA apres 15,000 cycles
et dépasse les 300uA au-dela de 21,000 courts-circuits, (ce qui n’est pas visible sur la figure 3.6) ce
qui entraine I'arrét des tests pour ce transistor. Quant au MOSFET Z3, son courant de fuite reste
relativement faible durant les essais (Ipgs < 50uA).

En regardant de plus pres (figure 3.6 de droite), il apparait que ce courant, et pour le cas des deux
MOSFETSs, ne présente aucune évolution durant les premiers 8,000 cycles. Nous notons, en outre,
que le courant de fuite du MOSFET Q4 (Ipss ~ 36uA) est initialement deux fois plus important
que celui du MOSFET Z3 (Ipss ~ 18uA). Ce n’est qu’a partir d’environ 10,000 cycles que nous
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observons une légere augmentation des deux courants (points encerclés). D’autre part, le courant de
fuite du MOSFET Z3 augmente progressivement jusqu’a atteindre 46uA (apres 25,000 courts-circuits)
puis décroit a 25 A. Ces essais ont été poursuivis jusqu’a environ 30,000 cycles.
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FIGURE 3.6 — Evolution du courant de fuite de drain, Ipgg, au cours du vieillissement, Vgg = 0V,
Vps = 1200V

L’apparition du courant de fuite peut étre corrélée & un changement de comportement au ni-
veau de la caractéristique de grille (dégradation de l'oxyde) et au niveau de la tension de seuil
[Castellazzi et al., 2014]. Pour le MOSFET Q4, par exemple, nous voyons une évolution similaire
des deux courants de fuites (Ipgs et Igss) a partir de 15,000 courts-circuits, c’est & dire au moment
ou la dégradation de la grille devient significative. Nous verrons dans le paragraphe qui suit que la
premiére augmentation du courant de fuite de drain (aprés 10,000 cycles) coincide avec I’évolution de
la tension de seuil.

3.3.3 Tension de seuil

En ce qui concerne la tension de seuil, Vg7, aucune variation significative n’est enregistrée au cours
des premiers cycles des essais de vieillissement du MOSFET SiC. Une légere diminution est observée
apres 10,000 courts-circuits (d’environ 0,27V') comme le montre la figure 3.7. Cette chute apparait de
fagon synchrone avec le courant de fuite de drain notée dans le paragraphe 3.3.2. Au-dela de 10,000
cycles, seule une diminution significative de la tension de seuil du MOSFET Q4 est observée, juste
avant I’arrét des tests.
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FIGURE 3.7 — Evolution de la tension de seuil, Vg, au cours du vieillissement des MOSFET SiC,
mesure réalisée a ’aide du traceur de caractéristiques AGILENT B1505A
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Les mesures de la figure 3.7 ont été déterminées a I'aide du traceur comme cela a été expliqué dans
le paragraphe 3.2.2. Pour une mesure encore plus fine de la tension de seuil, nous ’avons parallelement
mesurée a l'aide du SMU. La figure 3.8 présente un comparatif de ces deux mesures pour le cas du
MOSFET Z3 ol nous observons une évolution identique de la tension mais avec un seuil plus faible
pour la mesure a ’aide du SMU.

Le comportement de la tension de seuil est dit a un changement au niveau de la caractéristique de
Pensemble grille/oxyde/semi-conducteur suite & l’apparition d’un courant tunnel qui a engendré des
pieges dans l'oxyde et a Uinterface SiC/SiO9, d’ou la chute de la tension Vpy [Lelis et al., 2008].
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FIGURE 3.8 — Comparatif entre la mesure de la tension de seuil, Vg, a I'aide du traceur et celle a
I’aide du SMU, pour le cas du MOSFET Z3

3.3.4 Résistance a I’état passant

La figure 3.9 présente I'évolution de la résistance a I’état passant, Rpgon), en fonction du nombre
de courts-circuits subit par les deux MOSFET, Q4 et Z3. La résistance est normalisée par rapport a

s . , R
sa valeur initiale, calculée avant le début des tests (%).
1-5 T T T T T .Q4
1.4 - ®Z3
u ARpsion) = 40%
=13 . .
&
= u o °
S1.2t P e .
[‘3 u ] [ ] ARpson) = 30%
< 1.1+ n { ] \ 4
u o
)
]T....Q ..... L] ....2 ..... . ............................................................. .
0 9 1 1 1

0 5 10 15 20 25 30
Courts-circuits (x10%)

FIGURE 3.9 — Evolution de la résistance & I'état passant Rpgon) au cours du vieillissement, Vis =

20V, Vpg = 1V

Nous observons une augmentation progressive de la Rpgon) durant les essais répétitifs. Elle a
enregistré une hausse d’environ 40% pour le MOSFET Q4 apres 21,000 courts-circuits, et d’environ
30% pour le MOSFET Z3 au-dela de 25,000 cycles.

Cette évolution se traduit par une dégradation significative, soit au niveau des fils de bonding,
soit au niveau de la métallisation de source. Effectivement, des résultats similaires ont été observés
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sur des composants en silicium ou augmentation de la Rpgon) €tait également accompagnée d’une
dégradation importante de la métallisation due a la reconstitution d’aluminium au cours du vieillisse-
ment [Testa et al., 2012], [Pietranico et al., 2010], [Martineau et al., 2010].

L’augmentation de la résistance de métallisation se traduit en régime de conduction par une di-
minution de la tension grille-source appliquée a I’ensemble des cellules, ce qui augmente également la
résistance du semi-conducteur.

Néanmoins, pour notre cas d’étude, ce constat a besoin de plus d’investigations afin de corréler la
forte croissance de la résistance a 1’état passant des MOSFET SiC a la reconstruction de I’aluminium
ou peut étre a un autre mécanisme de défaillance.

3.3.5 Courant de court-circuit

L’évolution du courant de court-circuit est intrinsequement corrélée a celle de la résistance a 1’état
passant [Berkani et al., 2013]. Par conséquent, 'augmentation de la dite résistance, observée dans le
paragraphe 3.3.4, signifie une diminution au niveau du courant de drain. En effet, la figure 3.10 qui
présente les formes d’ondes de la tension, Vpg, et du courant, Ipg, pendant la phase de court-circuit,
illustre clairement une décroissance significative de ce courant, d’environ 60A apres 21,000 cycles pour
le MOSFET Q4 (figure 3.10a) et 80A au-dela de 29,000 courts-circuits pour le MOSFET Z3 (figure
3.10b).
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FIGURE 3.10 — Evolution de la tension drain-source, Vpg, et du courant de drain, Ip, au cours du
vieillissement

Des constatations identiques ont pu étre effectuées sur des MOSFET SiC de Cree soumis aussi
a des régimes de court-circuit répétitifs dans [Castellazzi et al., 2014]. L’auteur met en évidence une
augmentation locale de la température au voisinage des fils de bonding de source, causée par la
distribution non homogeéne du courant. Ce phénomene s’accentue avec le vieillissement ce qui explique
la réduction du courant de court-circuit et avec lui 'augmentation de la résistance a 1’état passant.

3.3.6 Tension de grille

D’autres caractérisations ont été réalisées afin d’étudier le comportement de la grille, notamment
I’évolution de la tension grille-source présentée a la figure 3.11, durant le vieillissement. Une augmen-
tation de cette tension est enregistrée durant les tests répétitifs et qui devient importante au-dela de
15,000 cycles pour le MOSFET Q4 (figure 3.11a) ainsi que pour le MOSFET Z3 (figure 3.11b).
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FIGURE 3.11 — Evolution de la tension de grille, Vgg, au cours du vieillissement

Nous notons que ces observations sont contradictoires & ce qui a été observé sur la tension de seuil
(paragraphe 3.3.3) et sur la tension Vg lors des tests de robustesse (chapitre II1.2, paragraphe 2.3.2),
qui ont enregistré une diminution suite a une dégradation de grille.

Toutefois, I’évolution de Vigg au cours du vieillissement traduit elle aussi une dégradation au
niveau de l'oxyde de grille, mais cette fois elle concerne plus particulierement une dégradation entre
les électrodes de drain et de grille. Cette dégradation coincide avec 'augmentation significative du
courant de fuite de drain (notamment de celui du MOSFET Q4) qui se traduit via la résistance du
circuit de commande de grille par une augmentation de la tension Vgg.

Cette augmentation reste néanmoins limitée par l'effet des fuites au niveau de la jonction grille-
source ce qui explique la diminution de la tension un peu avant la fin du test. En revanche, cette
hypothese nécessitera des investigations plus poussées telles qu'un suivi du courant de fuite entre
grille et drain notamment a haute température.

3.4 Analyse microscopique des défaillances

Les tests de robustesse ainsi que les tests de vieillissement en régime de court-circuit réalisés sur
les transistors MOSFET Rohm ont montré une fragilité au niveau de I'oxyde de grille.

L’analyse macroscopique des phénomeénes de dégradation durant ces tests a mis en évidence ’ap-
parition d’un fort courant de fuite de grille, responsable de la dégradation de la grille et par la suite
de la défaillance du composant sous forme d’un court-circuit physique entre grille et source.

Par conséquent, nous supposons légitimement que le défaut est localisé dans 'oxyde de grille et
nous essayerons de confirmer cette hypothése avec une analyse microscopique.

L’analyse microscopique des mécanismes de dégradation a été réalisée au laboratoire GPM de I’Uni-
versité de Rouen. Tout d’abord, les MOSFET en boitier TO247 défaillants suite aux essais destructifs
en court-circuit ont été désencapsulés suivant le protocole d’ablation laser puis d’attaque chimique a
I’acide sulfurique.

Ensuite, nous avons réalisé une microscopie électronique a balayage (MEB) afin d’observer des
éventuels défauts de surface.

Une fois le défaut était localisé et pour une analyse plus fine, nous avons effectué une microanalyse
par Energie Dispersive de rayon X (EDX) sur un échantillon dans I'objectif d’identifier sa composition
qualitative et/ou quantitative.
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Le tableau 3.1 affiche I’ensemble des composants que nous allons analyser dans ce paragraphe ainsi
que la nature de la défaillance :

Composant ‘ Référence Type de défaillance

MOSFET #1 | SCH2090KE | Défaillant suite a un test de robustesse en court-circuit, Toc = 13us

MOSFET #2 | SCH2090KE | Défaillant suite a un test de robustesse en court-circuit, Toc = 15us

TABLE 3.1 — Transistors MOSFET Rohm analysés

La figure 3.12a présente une vue de dessus de la puce MOSFET Rohm. Nous distinguons les
pads de la source et de la grille ainsi que trois fils de bonding, deux fils de grand diameétre connectés
a la métallisation de source et un fil de petit diametre correspondant au contact de grille. Sur la
figure 3.12b, nous observons la structure élémentaire (les cellules élémentaires) en forme de carrés et
parallelement la passivation entre la métallisation de source et celle de grille.

Fils de bonding
de source

Pad de grille 7;@/1]@ bonding
\ I’

] b de grille
k. Pads de source
] Date : 2014 20 um EHT = 5.00 kV Signal A= SSI Date :20 Mar 2014
WD = 51 mm Mag= 25X FIBMag= 758X ﬂ F——— wo=s1mm Mag= 800X FIBMag= 758X
(a) (b)

FIGURE 3.12 — (a) Vue de dessus et (b) structure élémentaire de la puce du MOSFET Rohm
SCH2090KE

3.4.1 MOSFET Rohm #1

Pour le premier MOSFET analysé, une inspection en surface nous permet de voir une zone de
fusion au niveau de la passivation entre la source et la métallisation de grille. Cette zone est encerclée
sur la figure 3.13a. En effet, un débordement de la métallisation de source, clairement visible sur la
figure 3.13b, semble étre 'origine du court-circuit physique entre la source et la grille observé lors de
la défaillance du composant (chapitre II1.2, paragraphe 2.3.2).

De plus, a droite de cette zone de fusion, nous observons d’une part des craquelures au niveau de
la métallisation de source et d’autre part une structure élémentaire non homogene en forme de carrés
et de cercles (figure 3.13c).

Ces observations laissent penser qu’une augmentation locale importante de la température s’est
produite dans cette zone lors de la défaillance et qui est responsable de ces déformations. En ef-
fet, la contrainte thermique durant le test de robustesse associée aux propriétés mécaniques des
différents éléments du composants (semi-conducteur, Aluminium) sont responsables des contraintes
thermomécaniques, qui, a leurs tours, entrainent une déformation plastique de la couche d’aluminium
[Ciappa, 2002].
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FIGURE 3.13 — (a) Zone inspectée,(b) Zone de fusion au niveau de la passivation entre la métallisation
de source et celle de grille et (¢) Craquelure et structure non homogene

3.4.2 MOSFET Rohm #2

Pour le deuxieme composant étudié, nous apercevons également une autre zone de fusion, cette fois
au niveau de la métallisation de source mais toujours & proximité de la grille. Cette zone est encerclée
sur la figure 3.14a et agrandie sur les figures 3.14b et 3.14c.

Nous pouvons constaté clairement que les cellules élémentaires sont obstruées suite a un débordement
d’un ou de plusieurs matériaux dont la nature va étre identifiée aprés une microanalyse par rayons X
(EDX).

Des analyses EDX (inspection en surface) ont été effectuées pour connaitre la composition élément-
aire de deux cellules situées dans la zone de fusion observée (figure 3.14b).

Pour la cellule #1, les observations permettent de quantifier des hautes teneurs en aluminium et
de faibles proportions en titane et en argent. Le spectre et les résultats quantitatifs sont présentés a
la figure 3.15.

Pour la cellules #2, ’analyses montrent une présence prépondérante de ’aluminium, des teneurs
importantes en carbone et en oxygene, des faibles teneurs en silicium et des traces de titane, de cuivre
et d’argent. Le spectre et les résultats quantitatifs pour la cellule #2 sont présentés a la figure 3.16.

Au regard de ces premiers constats, plusieurs hypotheses peuvent étre formulées :
Pour la cellule #1 :
- Si nous supposons que l'alliage aluminium/titane (Al-Ti) est celui de la métallisation et que
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largent provient de celui de la brasure (étain/argent/cuivre (Sn-Ag-Cu)), la remontée de I'argent
en surface pourrait prouver qu’il y a eu une fusion a cet endroit.

Pour la cellule #2 :

- La aussi, la présence de 'argent et du cuivre pourrait démontrer la remontée de la brasure
(Sn-Ag-Cu) en surface, mais dans ce cas, il faudrait enquéter sur I’absence de ’étain.

- Le silicium pourrait provenir soit du semi-conducteur SiC, soit de la métallisation qui peut
contenir des traces de Si (= 3%). Cependant, 'absence de ce matériau dans la métallisation
de la cellule #1 nous oriente plutot vers la premiere supposition, surtout avec la présence du
carbone en surface.

Enfin, nous précisons que ces hypotheses ne peuvent étre validées, tant que nous ignorons la
composition qualitative et/ou quantitative des différents matériaux de la structure. Il convient aussi
de préciser, que nous n’avons pas pu pousser I’analyse plus loin et qu’il faudra, en perspective, analyser
d’autres cellules situées dans la zone de fusion (figure 3.14b), refaire des observations sur d’autres
MOSFET Rohm ayant subis le méme type de stress et enfin comparer ces résultats avec ceux d’un
composant neuf.

200 pm i Date 2 2014
H WD = 5.1 mm Mag= 25X FIBMag= 758X

Spectium 1 o :

RTSTe 59 =

S AL

2pm EHT = 5.00 kv Signal A = SESI Date :20 Mar 2014 EHT = 5.00kV/ Signal A = SESI Date :20 Mar 2014
(= WD = 5.1 mm Mag= 250KX FIBMag= 758X — WD = 6.4 mm Mag= 500KX FIBMag= 758X

(b) (c)

FIGURE 3.14 — (a) Zone inspectée, (b)&(c) Zone de fusion au niveau la métallisation de source
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Element | Weight% | Atomic%
Al K 97.54 98.97
Ti K 1.26 0.72
Ag L 1.20 0.3
Totals 100.0

(b)

FIGURE 3.15 — (a) Analyse EDX et (b) résultats quantitatifs de la cellule #1

Spectrum

Element | Weight% | Atomic%
CK 13.36 23.90
OK 14.63 19.65
AlL 67.55 53.80
Si K 2.76 2.12
Ti K 0.52 0.23
Cu K 0.42 0.14
Ag L 0.75 0.15
ull Scale 10150 cts Cursor: 0.000 keV| Totals 100.00
(a) (b)

FIGURE 3.16 — (a) Analyse EDX et (b) résultats quantitatifs de la cellule #2

3.5 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a ’étude du comportement des transistors MOSFET SiC pendant des
tests de fatigue accélérée, en particulier lors des essais en régime de courts-circuits répétitifs. Nous
avons présenté les principaux résultats expérimentaux obtenus pendant des essais de vieillissement
réalisés sur deux transistors MOSFET Rohm, référencés SCH2090KE, et a présent commercialisés
sous la référence SCH2080KE. Durant ces tests, certains parametres électriques ont été suivis afin de
constituer des indicateurs de dégradation et d’identifier par la suite des mécanismes de défaillance.

Les essais de stress répétitifs ont été effectués pour une durée de court-circuit égale a 5us, ce qui
correspond & une énergie dissipée (Ep;ss = 4,03.J/cm?) inférieure & 1'énergie critique amenant a la
défaillance (E¢ = 6,078J/cm?), étant donné que le nombre de court-circuit que peut supporter un
transistor est tres fortement dépendant de la valeur de ’énergie dissipée pendant le régime de court-
circuit. A ce niveau d’énergie, les MOSFET Rohm ont pu supporter plus de 20,000 cycles répétitifs
sans défaillance.

Parallelement, des caractérisations électriques régulieres ont été réalisées afin de suivre 1’évolution
des courants de fuite de grille et de drain, la tension de seuil, la résistance a ’état passant et les formes
d’ondes du courant (Ip) et des tensions (Vg et Vpg) pendant le test de court-circuit.

Les observations ont souligné une dégradation relativement rapide des différentes caractéristiques
des composants a partir d’environ 10,000 cycles. Effectivement, c’est apres une dizaine de milliers de
courts-circuits que nous avons observé les toutes premieres évolutions des parametres, avec une légere
diminution de la tension de seuil d’environ 0,27V et une faible augmentation du courant de fuite
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de drain d’environ 10uA. Ces changements ont coincidé avec le début de la dégradation de la grille
qui s’est accentuée au-dela de 15,000 cycles. Cette dégradation était assurément la conséquence de la
croissance significative du courant de fuite de grille qui a dépassé 8nA et du courant de fuite de drain
qui a atteint 40uA apres 20,000 cycles.

D’autre part, la résistance a 1’état passant, elle aussi a enregistrée une croissance de 'ordre de
30 & 40% de sa valeur initiale, une évolution qui pourrait nous donner une idée sur 'ampleur de la
dégradation au niveau de la métallisation de source et/ou des fils des bonding.

Ainsi, nous pouvons supposer que les dégradations au niveau de la grille sont responsables de 'aug-
mentation des courants de fuite, et que celles de la métallisation sont responsables de I'augmentation
de la résistance a I’état passant, sans corrélation entre ces deux mécanismes.

Ensuite, nous avons mené des investigations préliminaires en vu d’étudier les mécanismes de
défaillance des transistors MOSFET SiC ayant subis des tests destructifs en court-circuit. Pour ce
faire, des analyses fines ont été effectuées, telles que des observations au MEB et des microanalyses
par rayon X (EDX), qui nous ont permis d’observer des zones susceptibles d’étre a lorigine de la
défaillance des MOSFET, notamment le court-circuit physique entre grille et source.

Ce chapitre vient cloturer la partie consacrée a la robustesse des interrupteurs de puissance en
carbure de silicium, soumis a des régimes extrémes de fonctionnement tels que ’avalanche et le court-
circuit. En guise de synthése, que ce soit pour les tests de robustesse ou pour les essais de fatigue
accélérée en régime de court-circuit, nous confirmons que la structure de la grille reste le principale
point faible de la structure MOSFET SiC, car, la fragilité de 'oxyde de grille affecte la fiabilité du dit
composant pendant son fonctionnement en régime extréme tel que le court-circuit. Cette fragilité se
résume en trois principaux points : la faible épaisseur de l'oxyde (afin d’obtenir une faible tension de
seuil), le fort champ électrique dans le diélectrique quand le composant est commandé sous une tension
de grille égale a 20V et éventuellement la forme de 'oxyde (différence de comportement entre le MOS
a tranchées et le planar). Ces points sont responsables de I’apparition d’un fort courant de fuite qui va
engendrer par la suite la défaillance ou tout du moins une dégradation sévere de la grille. Néanmoins,
les MOSFET SiC présentent une robustesse relativement satisfaisante en régime de court-circuit méme
s’ils restent classés derriere les transistors JFET SiC [Huang et al., 2013], [Bouarroudj et al., 2010],
[Boughrara et al., 2009].
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CHAPITRE 1

Modélisation du VDMOSFET et de la
diode Schottky

1.1 Introduction

De plus en plus compacts, les dispositifs de conversion d’énergie fortement intégrés regroupent de
fagon confinée la partie puissance (puces et/ou modules) et les circuits de commande rapprochée. les
composants de puissance, regroupant a la fois la commande et la puissance, se voient confrontés a un
accroissement constant des densités de puissance. Cet accroissement se traduit par une forte puissance
dissipée au sein de ces dispositifs. La dissipation de puissance des interrupteurs a semi-conducteur
et leur nécessaire refroidissement, demeurent I'un des obstacles majeurs a leur intégration a grande
échelle. Ainsi, cela fait de la température un parametre incontournable dans la conception des circuits,
qu’il convient de maitriser des la phase de conception.

Par ailleurs, la connaissance de celle-ci est une donnée essentielle dans la prévision du vieillissement
des composants et donc, dans ’estimation de leur durée de vie. La quantification de la température est
ainsi cruciale pour le dimensionnement des dispositifs thermiques et pour I’établissement du compromis
performance /fiabilité.

Les modeles électrothermiques présentent une alternative sérieuse pour prédire la température, si
tant est que ces derniers sont aptes a représenter de fagon précise et fidele le comportement réel des
composants, la dynamique des effets thermiques ainsi que I'influence de la température sur les per-
formances électriques. D’ou le recours aux modeles compactes qui décrivent a la fois les performances
statiques, dynamiques et électrothermiques du dispositif.

Cette partie du mémoire sera dédiée a la modélisation compacte des dispositifs & semi-conducteur
SiC. L’objectif est de développer des modeles capables de décrire avec précision le comportement sta-
tique et dynamique des transistors de puissance en prenant en compte les spécificités du matériau
SiC et I'évolution des parametres électriques sous l'influence de la température. En plus, ces modeles
devront permettre l'estimation des pertes avec prise en compte du couplage électro-thermique, et le

calcul des p et % pouvant servir a ’estimation des perturbations conduites.

Cette partie est découpée en trois chapitres. Le premier chapitre décrit le modele analytique
développé pour la structure du transistor MOSFET vertical double diffusé (DiMOSFET) 4H-SiC
(MOSFET Cree CMF20120D) et le modele d’'une diode Schottky SiC (C2D20120D).

Le deuxiéme chapitre a pour objectif la mise en place d’une méthodologie d’extraction de pa-
rametres, étape indispensable dans le cas d'une modélisation compacte complexe et intégrant de nom-
breux parametres inconnus. Cette phase sera effectuée a ’aide du logiciel MATLAB et nous permettra
de valider les deux modeles (MOSFET et diode Schottky) en statique.

Enfin, ces modeles seront codés en VHDL-AMS puis implémentés dans un circuit de simulation
SIMPLORER. Le troisieme chapitre aborde enfin les résultats de simulation réalisés sur SIMPLORER, ce
qui nous permettra de valider les modeles en dynamique.
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1.2

Modéele du VDMOSFET CMF20120D

Dans cette section, nous allons détailler le modele du transistor MOSFET SiC qui permet de
représenter le comportement propre du transistor (canal et zone de drift) et de ses capacités in-
trinseques.

La topologie du modele physique du VDMOSFET SiC est présentée sur la figure 1.1 [Baliga, 2010],
[McNutt et al., 2004a]. Les différentes composantes du dit modele sont les suivantes :

un transistor M OS qui représente la source de courant du VDMOSFET (courant dans le canal).
une capacité entre 'oxyde de grille et la source, formée de deux capacités mises en parallele :
la capacité C,,s entre la grille et la couche Nt de source, et la capacité C,, entre la grille et
la métallisation de source. Ces capacités peuvent étre considérées comme étant constantes dans
I’hypothése o les zones de charges d’espace, pouvant apparaitre dans les régions N* et P, ont
une faible épaisseur [Buttay, 2004].

une capacité entre grille et drain constituée de deux capacités mises en série : I'une constante,
notée C,.q, formée par la couche d’oxyde, I'autre créée par Iextension de la zone de charge
d’espace et fortement variable avec la tension grille-drain, Vg p, il s’agit de la capacité Cyg;.
une capacité variable entre drain et source notée Cpg, elle aussi est affectée par I'extension de
la zone de charge d’espace.

la résistance de la région de drift qui assure la tenue en tension du MOSFET, Rp,; ;.

la résistance série de la région NT de drain, Rg.

Weell
S G
o o
Cm
|
MOS ==Coxd Lch
— P —

Zone de charge
d’espace

________________________________________________________

N Région
de drift

D

FIGURE 1.1 — Topologie du modele physique du transistor VDMOSFET SiC

1.2.1 Propriétés physiques du carbure de silicium

Avant de présenter le modele développé pour le transistor MOSFET SiC, nous allons commencer

par introduire les propriétés physiques du carbure de silicium exprimées en fonction de la température.
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La connaissance des propriétés de ce matériau nous permettra, non seulement d’avoir un modele
précis qui reproduit fidelement le comportement physique et électrique du composant, mais également
de prendre en compte en toute rigueur le parametre température.

Le tableau 1.1 introduit les propriétés physiques du 4H-SiC qui seront utilisées par la suite
dans le modele du MOSFET et telles qu’elles ont été reportées dans la littérature, précisément
par LEVINSHTEIN, RUMYANTSEV et SHUR dans [Levinshtein et al., 2001b], par RUMYANTSEV dans
[Rumyantsev et al., 2009] et par RUFF dans [Ruff et al., 1994].

Propriétés physiques Equations Unités
du 4H-SiC
Densité effective des états
dans la bande de conduction, | Ne (T) = 3,25 x 105 - (T)*/? (m=3)

[Levinshtein et al., 2001Db)
Densité effective des états
dans la bande de valence, Ny (T;) = 4,8 x 105 - (T;)*/? (m=3)
[Levinshtein et al., 2001Db)
Bande interdite,

[Levinshtein et al., 2001Db)

- Tj*
Eg (T]) = Eg (TO) —6,5x 10 4. (m) (€V)
J

Concentration intrinseque, ns (T3) = (NN )1/2 . e,%%)“ (=)
[Levinshtein et al., 2001b] iAg) = RV

Tension de diffusion, KT NEN;

[Ruff et al., 1994] Voi (1) = g ‘I < n? V)
Mobilité des porteurs T

de charge libres, tn (T5) = pn, (To) - (F(J)) (m?/V.s)

[Rumyantsev et al., 2009

TABLE 1.1 — Propriétés physiques du carbure de silicium

avec :

- Ty la température de référence égale a 25° C, soit 298,15 " K, T; la température de surface de
la puce (K).

- k la constante de Boltzmann (J/K), ¢ la charge élémentaire d’électron (C').

- Np et N4 les concentrations respectives des dopages N et P, exprimées en (m™2).

- 7 le coefficient de température positif de la mobilité .

1.2.2 Courant dans le canal

Le modele de la source de courant, Iy;og, que nous somme amenés a proposer, adapte la modélisation
empirique introduite par McNUTT dans [McNutt et al., 2004a]. Ce modele décrit deux régimes de
fonctionnement du courant, Ipy;ogs : le régime linéaire (Vps < (Vs — Vrg)) et le régime saturé

(Vbs > (Vas — Vra)).

Les zones de fonctionnement du transistor, sont présentées comme suit :

( 0 , pour Vgs < Vrm (1.1a)
KK, _ 2-y
1+6 (Vés m Vrn) [(VGS = V) Vos = Bl Vis (Vas = Ven) ¥ (1.1b)
Inos = , pour Vps < (Vas — Vru)
K, Vas — Vrw)?
Vbs > (Vas — V4 1.1
S0 +0(Vas = Vem)) POw Vs (Vas = Vra) (1.1c)
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avec :
- K, la transconductance exprimée en (A/V?). Le terme de transconductance est utilisé ici d'une
maniere abusive, car la transconductance exprimant la relation entre le courant, Ip, et la tension,

oI
Vs, (gm = ﬁ) s’exprime en (A/V) [Baliga, 2010].

- 6 un parametre de correction empirique (V' ~!) introduit pour tenir compte de la réduction de la
mobilité des électrons dans le canal suite a I’apparition d’'un champs électrique transversal. Ce
champ apparait suite a ’application de la tension Vgg.

- Py et Ky deux facteurs de correction respectivement de la tension de pincement, Vpincement, et
de la transconductance, K.

- y un exposant exprimé par I’équation 1.2.
__ Ky
R
17

Pour tenir compte de I'aspect thermique dans le modele du courant Ij;0g, nous somme amenés a

(1.2)

mettre en évidence la dépendance en température des différentes grandeurs physiques et des facteurs
empiriques du modele. Pour ce faire, nous commencons par identifier les parameétres thermosensibles
du courant puis les exprimer en fonction de la température. Ces parametres sont Vry, K,, K¢, Pyy
et 6.

Pour le cas de la tension de seuil et de la transconductance (celle exprimée en A/V2), nous adoptons
leurs formules physiques telles qu’elles ont été définies par BALIGA dans [Baliga, 2010].

La tension de seuil, Vrp, est exprimée sous la forme suivante :

T Na
y \/4 esickT; N4 In ( i ) N 2kT; 1 <NA> Qozd (1.3)
TH = "\ )T .
Coa:d q N Coxd
ou
3, 9 €0
Co e : (1.4)
ox

avec : gg et £g;c les permittivités respectives du vide et du semi-conducteur SiC (F/m), Cypq la
capacité de l'oxyde de grille (F/m?), t,, I'épaisseur de I'oxyde (m) et Quzq la charge effective totale
dans l'oxyde (C') qui est supposée nulle afin de simplifier ’expression de la tension de seuil.

La transconductance, K,, que nous multiplions par le nombre de cellule pour avoir la transcon-
ductance totale, est donnée par I’équation 1.5 :

K - NcenZ pn—invCoxd
P Len

(1.5)

avec : Ngey le nombre de cellules, Z la longueur d’une cellule (m), Loy la longueur du canal (m) et
Ln—inv €8t la mobilité des électrons dans le canal.

Nous rappelons que le modele a développer sera valable et validé pour une gamme de température
comprise entre —60 " C' et 200 ° C. Pour cette plage de température, nous avons vu dans le chapitre
1.2 (paragraphe 2.2.4) que la mobilité des porteurs libres dans le canal augmente avec la température.
Notons que nous n’avons pas pris en compte la dépendance de la mobilité a la tension Vgg. Ainsi, la
mobilité est modélisée comme suit :

T\ ¢
Hn—inv = Hn—inv (TO) X <?g> ,a>0 (16)

D’autre part, nous avons aussi observé dans chapitre I1.1 que le courant de drain présente un com-
portement particulier avec la température. En effet, & une tension Vpg donnée, ce courant augmente
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avec la température pour des basses températures (variant de —60° C a 20 * C') puis diminue pour des
températures supérieures a 20 ° C. Pour tenir compte de cette évolution particuliere, nous définissons
une fonction, f(7j), dépendante de la température, décrite comme suit :
T: — Tp
Jn(T}) = ao + al-exp(aa-(jTi)
0
f(T5) = (1.7)

T, —T;
fo(Ty) = bo + bl.exmbz.%

), pour T; < Tj

), pour T; > T

avec : ag, a1, a2, by, b1 et by des coeflicients a identifier.
Cette fonction f(T}) est par la suite utilisée pour modéliser les facteurs de correction Ky, 0, et
P,, qui sont introduits sous la forme suivante :

Tj fl(Tj)
7\ 2(T5)
0 =6y x (ﬁ) (1.9)
7\ f3(T5)
Pyp = Py X (ﬁ) (1.10)

avec : Kyg, 0y et P, les valeurs respectives de Ky, 6 et P,y a la température ambiante Ty = 25" C.

Le modele de la source de courant du MOSFET SiC, décrit par les équations 1.1a, 1.1b et 1.1c,
pose un probléme de discontinuité lors du passage du courant du régime linéaire (équation 1.1b) au
régime saturé (équation 1.1c). Pour cette raison, il fallait modifier '’équation 1.1c afin d’assurer la
continuité du modele.

Dans un premier temps, nous avons déterminé la valeur de Vpg qui annule la dérivée du courant
In0s dans la zone linéaire (équation 1.11). Cette valeur limite, donnée par 1'’équation 1.12, correspond
au passage du courant de la zone linéaire a la zone de saturation. Ensuite, nous avons remplacer Vpg
par sa valeur limite dans I’équation 1.1b.

dIyos
-0 1.11
dVps (1.11)
(Vas — Veu)
— y
Vpg = 22— T (1.12)
P’Uf . yyfl

Ainsi, le modele du courant est décrit comme suit :

( 0 , pour Vag < Vg
Kpr —1 2—y
Vag — V- Vpg—=PY 7 Vi (Vog =V, Y

11 0-(Vas — Vrm) (Vas = Vru) Vs = Py~ Vg (Vas = Vrn) v 2
IMOS = , pour VDS S M

Py -yv-1
KK Vos — Vig) o yitt — yit Ves — Vi) s
— Y y—1 — qy—1 — Y
faie " (Vas — Vru) LY H;Z/J pour Vps > (Vas TIH)J

14+60-(Vas — Vru) P,y yi-1 J I

(1.13)
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1.2.3 Résistance a I’état passant

Pour mener a bien la modélisation de la résistance a 1’état passant, certaines hypotheses simplifi-
catrices vont devoir étre formulées pour que nous soyons en mesure d’identifier tous les parametres et
coeflicients du modele qui vont étre mis en jeux :

- La résistance a 1’état passant est la somme de plusieurs résistances qui correspondent a des
régions de natures différentes  [Baliga, 2010].  Cependant  certaines de  ces
résistances élémentaires, a savoir la résistance de la zone N de la source et la résistance de la
couche d’accumulation, sont considérées comme des composantes parasites et peuvent ainsi étre
négligées [Ruff et al., 1994].

- La résistance a ’état passant que nous nous apprétons a modéliser est considérée comme étant
la somme de trois résistances élémentaires : la résistance du canal Rop, la résistance de drift
Rprirr et la résistance du substrat N, Rg. Cette hypothese est justifiable quand il s’agit de
modéliser un VD-MOSFET car dans ce cas nous considérons les deux régions importantes de la
structure DMOS, la région de type N, dite région de drift, qui détermine la tenue en tension
par son dopage et son épaisseur ; et la région du canal qui controle I’état passant ou bloqué du
transistor via l'oxyde situé entre la grille et la source.

- Le modele de Rprrrr englobe celui de la résistance de drift et celui de la résistance du JFET
parasite. En effet, une seule formule est utilisée afin de simplifier par la suite la phase d’extraction
des parametres.

Ainsi, la résistance a 1’état passant est exprimée sous la forme suivante :

Rpsoon) = Rcn + Rprirr + Rs (1.14)

Rg = constante (1.15)

La résistance série, Rg, est considérée comme une constante dont la valeur va étre déterminée
ultérieurement. Pour les trois autres résistances élémentaires, nous adoptons la modélisation physique
introduite par [Baliga, 2010].

La résistance du canal, Ropr, d’une seule cellule est donnée par 1’équation 1.16. Etant donné que
les cellules sont placées en paralleles, la résistance du canal totale est donnée par 1’équation 1.17.

Len
R — 1.16
M= Z tin—ins Cox (Vas — Vrn) (1.16)
L
Ren oH (1.17)

~ Neet Z pn—inv Cox (Vas — Vru)

Enfin, la troisieme résistance modélisée est celle de la couche épitaxiée N~, Rprrrr, qui est donnée
par I’équation 1.18.

ppt Ween
R = | 1.18
PRIET = N e Z (Ween — a) . < a > (1.18)

avec : pp la résistivité de la zone de drift (2.m), ¢ la profondeur de la zone de drift (m), Weey la
largeur de la cellule (m) et a la largeur de la zone du JFET parasite (m) (figure 1.1).
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1.2.4 Capacités intrinseques

A présent, intéressons-nous a la modélisation dynamique du transistor MOSFET SiC. Le com-
portement dynamique du transistor est modélisé par ses trois capacités intrinseques : Cgp, Cpg et
Cas-

Nous commencons par le modele le plus simple, celui de la capacité entre grille et source, Cggs.
Cette capacité est formée par deux capacités constantes C,, et Cops (figure 1.1). Elle est considérée
comme constante et sa valeur est extraite a partir de la caractéristique dynamique Crss = f(Vpg) a
l'aide du traceur de caractéristiques AGILENT B1505A. La valeur de la capacité, Cgg, est approximée
a celle de la capacité, Crgg, pour des tensions Vpg élevées, car dans ce cas la capacité Cgp (ou Crss)
devient négligeable (quelques dizaines de pF) comme le montre la figure 1.2 qui présente 1’évolution
des trois capacités : Crgs, Crss et Cag en fonction de la tension Vpg.

Ainsi, le modele de la capacité, Cgg, s’écrit comme suit :

Cas = Crss — Crss ~ Crss(min) (1.19)
1
10 : : : _CISS
_CRSS
N —Cos
LL‘ 0
10T
3
Dl\
é
0107}
w
2
)
—2| 1 I
105, 50 150 200

0]
ps(V)

FIGURE 1.2 — Caractérisation de Cjgs, Crss et Cas

Pour la capacité Cpg, son modele est décrit par I’équation 1.20 tel qu’il est défini dans la littérature,
notamment par B. BALIGA dans [Baliga, 2010] et par R. McNUTT dans [McNutt et al., 2007].

Aps €sic
C — T 1.20
DS Wass (1.20)
ou :
2€sic (VDS + %z)
Wi = 1.21
47 \/ qNp (1.21)

avec : Apg la surface équivalente de I’espace drain-source (m?), Ws; la largeur de la zone de désertion
drain-source (m) et Vj; la tension de diffusion exprimée dans le tableau 1.1.

Nous terminons la modélisation dynamique par le modele de la capacité, Cgp. Cette derniére a un
comportement plus complexe que celui des deux capacités présentées antérieurement [Baliga, 2010],
[McNutt et al., 2007]. En effet, cette capacité correspond a la mise en série de la capacité d’oxyde,
Cozd, qui est constante et d'une capacité, Cyq;, de la zone de charge d’espace, fortement variable avec
la tension drain-grille, Vpg, selon I'expression 1.22, et ol la capacité Cgyq; est donnée par I'équation
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1.23.
Cozd , pour Vpa <0
Cep = Cco'z:d—i_c(%f;lj , pour Vpg > 0 (1.22)
Acp esic
Cydj = Wy (1.23)
ol :
Wyg; = 26 (Vg) (1.24)

qNp

avec : Agp la surface équivalente de I'espace drain-grille (m?), W4 la largeur de la zone de charge
d’espace sous la grille du MOSFET (m).

1.3 Modele de la diode Schottky C2D20120D

La topologie du modele de la jonction de la diode Schottky SiC est présentée sur la figure 1.3. Ce
modele est constitué d’une source de courant I;,q. et d’'une capacité Cyjpge. Contrairement au modele
complexe du transistor MOSFET SiC décrit dans la section précédente, le modele de la diode Schottky
reste simple. En effet, ce dernier ne fait intervenir ni les dimensions géométriques, ni les propriétés
intrinseques du SiC.

-
-
-
Plae
-
-
-

..
~
~
..
~
~

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

FI1GURE 1.3 — Topologie du modele de la diode Schottky C2D20120D

Le modele de la source de courant que nous proposons, est basé sur I’équation régissant le com-
portement statique de la diode [Raynaud, 2015], [McNutt et al., 2004b], [Ozpineci et al., 2009] et sur
I’'ajout de parametres empiriques permettant de satisfaire une prise en compte de la température.

0 , pour Vyiode < ij
L v 1.2
diode Is - [exp <M) - 1] » pour Vioge > Vj )
cVr
ou :
p T Vil
Vi = Vio: (70>
T‘ ISl
reo— 1o (G 1.26
s = 1w (7) 20
T\
()
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avec : Vgiode la tension aux bornes de la jonction (V'), V; le potentiel de barriere de jonction ; tension
a partir de laquelle la diode est passante (V'), Vp la tension thermique égale & — (V'), Ig le cou-
q

rant de saturation (A), ¢ un facteur de correction. Les parametres avec I'indice < 0 > correspondent
aux valeurs des parametres a la température ambiante T, = 25° C et les parametres avec 'indice
< 1 > correspondent aux coefficients permettant la prise en compte de la température.

Le comportement dynamique de la diode Schottky est régit par sa capacité, Cg;oqe. Ayant le méme
comportement que celui de la capacité, Cpg, du MOSFET, la capacité Cyjoge peut étre modélisée par
une expression approximative utilisée dans les modeles Spice [Galadi, 2008, [Leturcq, 2015b] :

Co

. M;
<1 + Vdmde)
Vj

avec : Cp la valeur de la capacité Cgioqe a la température ambiante Tp = 25 ° C' (F)) et M le coefficient

Cliode = (1.27)

de gradualité de la jonction.

1.4 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a la modélisation compacte de la cellule de commutation (transistor
MOSFET SiC et diode Schottky SiC). Cette modélisation est un assemblage de modeles traduisant
différents comportements du composant modélisé (statique, dynamique, thermique, fréquentiel, etc).
Néanmoins, dans le cadre de nos travaux, nous nous somme focalisés uniquement sur le comportement
électrique (statique et dynamique) en fonction de la température.

Nous avons commencé par la description du modele du transistor MOSFET CMF20120D de Cree
(type VDMOSFET). Le modele VDMOSFET possede principalement cing composantes : la source de
courant, Ip0s, la résistance & I'état passant, Rpg(ony), et les trois capacités intrinseques, Cgg (entre
grille et source), Cpg (entre drain et source), et Cp (entre grille et drain).

Apres avoir introduit les propriétés physiques du carbure de silicium, nous avons identifié les
différentes formulations analytiques décrivant I’évolution des cinq composantes en fonction des tensions
appliquées sur les électrodes, et en fonction de la température. Pour développer ces formulations, nous
avons adopté a la fois la modélisation empirique introduite par McNUTT dans [McNutt et al., 2004a],
et les équations physiques introduites par BALIGA dans [Baliga, 2010].

Enfin, nous avons procédé de la méme maniere pour développer le modele de la diode Schottky
C2D20120D de Cree. Ce dernier est constitué de deux sous-modeles : la source de courant, Igoge, €t
la capacité intrinseque, Cyjiode-

La prochaine étape consiste a identifier les valeurs des parametres des deux modeles développés,
tel est 'objet du chapitre suivant ot nous allons définir la procédure d’extraction des parametres
inconnus.
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CHAPITRE 2

Méthodologie d’extraction des
parametres

2.1 Introduction

Dans l'optique d’implémenter le modele développé dans la pratique et de pouvoir le valider en le
comparant avec des mesures expérimentales, nous avons besoin de connaitre les valeurs de I’ensemble
de ses parametres (telles que les propriétés intrinseques du matériau, les dimensions géométriques, les
parametres électriques, etc).

Dans le cas ou ces derniers sont inconnus, nous aurons besoin d’une méthode, physiquement
convaincante, pour les extraire. Autrement dit, la modélisation compacte est intrinsequement corrélée
a l'extraction des parametres et elle exige une méthode d’extraction spécifique en tenant compte du
nombre total des parametres et de leur définition.

A ce titre, ce chapitre relate la méthodologie proposée pour extraire ces parametres dans le cadre
des sous-modeles du transistor MOSFET SiC (le modele du courant du canal, le modele de la résistance
a I'état passant et les modeles des capacités intrinseques) et du modele de la diode Schottky SiC qui
ont été présentés dans le chapitre précédent.

La procédure d’extraction de parametres que nous allons adopter comprend deux étapes. La
premiere étape consiste a exploiter les fiches techniques des fabricants, les caractérisations statiques
effectuées précédemment (chapitre I1.1), et la géométrie du composant afin d’extraire un maximum
de données.

La deuxieme étape consiste a utiliser une approche d’optimisation a ’aide d’un algorithme stochas-
tique, afin d’identifier les parameétres physiques et empiriques restants. Cette deuxieme méthode est
réalisée a ’aide du logiciel MATLAB, elle ne s’appuie que sur des caractérisations statiques présentées
précédemment (chapitre I1.1) et en aucun cas sur des caractérisations dynamiques.

2.2 Extraction des premiers parametres

Dans cette section, nous allons déterminer les valeurs des concentrations de dopage N et P, la sur-
face équivalente de I'espace drain-source et celle de ’espace grille-drain pour le modeéle du transistor
MOSFET SiC. Certains parametres, tels que le nombre de cellule, les dimension géométriques d’une cel-
lule, la surface active de la puce, sont déja donnés par le constructeur Cree dans [Dixon-Warren, 2012].

Pour le modele de la diode Schottky SiC, un seul parametre sera extrait a partir des caractéristiques
directes de la diode, il s’agit de sa tension de seuil, V.
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2.2.1 Parametres du MOSFET CMF20120D
a. Identification de Np

Nous commencons par estimer la concentration de dopage N, notée Np. Pour cela, considérons la
répartition du champ électrique au claquage, dans la région de < base > N~ telle qu’elle est présentée
a la figure 2.1 et en négligeant les extensions dans les zones trés dopées Pt et NT. La figure 2.1a
présente la répartition de ce champ dans le cas d’une répartition libre de la zone de charge d’espace
(cas d’une jonction non tronquée).

Cependant, la plupart des composants fonctionnent en limitation de zone de charge d’espace pour
que la chute de tension a 1’état passant soit la plus faible possible, tel est le cas du MOSFET SiC.
Dans ce cas de figure, la zone de charge d’espace maximale est tronquée de 25% [Arnould, 1992] afin
d’avoir 'optimum. Ainsi, le profil du champ électrique en fonction de x n’est plus triangulaire mais en
forme trapézoidale comme le montre la figure 2.1b. Cette répartition en forme trapézoidale est obtenue
quand la zone de charge d’espace occupe la totalité de la région de base et vient heurter la région
limitante N* (phénomeéne du < punch-through ).

P+ N N+ P+ N, N+
E(x) : E(x)
|Emax|
dE
< dz
X X
0 t
max
(a) Cas d’une jonction non tromquée (b) Cas d’une jonction tromquée

FIGURE 2.1 — Répartition simplifiée du champ électrique au claquage dans la région N~

Notons que pour faciliter 'extraction de ’épaisseur de la région de drift ¢ et de la concentration de
dopage N, nous supposons qu’il s’agit d’une jonction non tronquée. Ainsi, nous obtenons des valeurs
majorées de t et de Np.

Dans ce cas (figure 2.1a), le champ est maximal & linterface PTN~, en z = 0, et varie selon
Péquation 2.1 [Leturcq, 2015a], [Baliga, 2010], [Mathieu, 1987] :

qNp

€sic

|Ema:v| — t (21)

avec : t I’épaisseur maximale de la région de drift telle qu’elle est présentée sur la figure 1.1.

La tension de claquage peut s’écrire sous la forme suivante :

’Emaaz ‘t
2

Ver = (2.2)
Connaissant la valeur de la tension de claquage (Vpr = 1200V [CMF20120D, 2012]) et celle du

champ maximal (| Eprqr |= 3MV/em [Levinshtein et al., 2001b]), et en utilisant les deux équations
2.1 et 2.2, nous pouvons déterminer ’épaisseur de la zone de drift, ¢, ainsi que la concentration Np.
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b. Identification de Ny

Pour la concentration de dopage P (région porte canal), notée Ny, elle est estimée a partir de
I’équation de la tension de seuil (équation 1.3, chapitre IV.1), pour une tension et une température
données (a Ty = 25 ° C, la tension Vpy vaut 3V).

c. Identification de Apg

Pour la surface équivalente de ’espace drain-source, Apg, elle est calculée & partir des équations
1.20 et 1.21 (chapitre IV.1) et de la caractéristique Cps = f(Vps), pour un point de fonctionnement
donné (Tp =25°C, Vps = 500V et Cps = 0, 11nF).

d. Identification de Agp

De la méme maniere, nous identifions la surface équivalente de l’espace grille-drain a partir des
équations 1.22 et 1.24 ((chapitre IV.1)) et de la caractéristique Cap = f(Vps), pour un point de
fonctionnement donné (Ty = 25° C, Vpgs = 500V et Cgp = 0,84pF).

e. Résultats

Le tableau 2.1 récapitule ’ensemble des valeurs des parametres initiaux identifiés. Sachant que
la surface active du composant, Sacive =~ Aps + Agp, nous notons que la somme des surfaces
Apg et Agp est égale & 17,74mm?, légerement supérieure a la surface active de la puce donnée
par [Dixon-Warren, 2012] (Sactive = 12mm?).

Ces parametres nous permettent dans un premier temps de finaliser les modeles des deux capacités
intrinseques du MOSFET, Cpg et Cgp. En effet, les figures 2.2 et 2.3 comparent les modeles respectifs
de Cpg et de Cap avec leurs caractéristiques mesurées a 'aide du traceur, a température ambiante
To = 25°C. Quant a la capacité Cgg, nous rappelons qu’elle est considérée comme constante et que
sa valeur vaut Crgg(min) (1,98nF").

‘ Modeéles des capacités intrinseéques ‘

‘ Parameétre optimisé ‘ Symbole Valeur ‘ Unité
Epaisseur de la couche de drift t 8.10°¢ (m)
Concentration de dopage N (drift) Np 8,08.10%! (m?)
Concentration de dopage P (porte canal) Na 4.102% (m?)
Surface équivalente de ’espace drain-source Aps 16,48.107¢ | (m?)
Surface équivalente de I'espace grille-drain Aap 1,26.107° (m?)

TABLE 2.1 — Valeurs des parametres extraits pour les modeles des capacités intrinseques du MOSFET
CMF20120D

Les résultats de la comparaison entre les modeles des capacités et leurs caractéristiques mesurées
au traceur donnent une bonne corrélation entre la mesure et le modele. Ainsi, nous pouvons conclure
que la méthode adoptée pour extraire les premiers parametres (a partir des caractéristiques physiques
du composant) est convaincante.
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2 ! ! ! ! ! _FDS (mesure)
—_ CDS (modéle)
[ e -
~
¥
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FIGURE 2.2 — Caractéristique mesurée et modélisée de la capacité Cpg

2

—C,, (mesure)

—(“(’_IJ (modéle)
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FIGURE 2.3 — Caractéristique mesurée et modélisée de la capacité Cap

2.2.2 Parametres de la Schottky C2D20120D

Pour le modele de la diode Schottky, seule la valeur de la tension de seuil, V}, est extraite a partir
la caractéristique directe (Igiode = f(Vaiode)), mesurée a l’aide du traceur a la température ambiante
To = 25° C. 1l s’agit de la tension a partir de laquelle la diode devient passante. La valeur de Vj est
estimée a 0,8V (figure 2.4).

20 T T T
18
16f
14r
< 12
1

o
T

Idiode

N D O
T

OO

02 04 06 038 2 14 16 18 2

1 1.
Vdi ode (V)

FIGURE 2.4 — Extraction de la valeur de Vj; a partir de la caractéristique directe de la diode mesurée
aly=25"C
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2.3 Extraction des parametres a ’aide d’un algorithme d’optimisa-
tion

La deuxieéme méthode d’extraction sélectionnée repose sur l'identification des parametres a partir
des caractéristiques électriques expérimentales du MOSFET SiC et de la diode Schottky SiC. L’ob-
jectif de l'optimisation est d’estimer les valeurs de ’ensemble des parameétres inconnus du modele en
minimisant I’erreur entre les données expérimentales et les données issues du modele.

Pour cette raison, et pour le cas du transistor MOSFET SiC, nous cherchons & optimiser :
- Le modele du courant, Ip;os, pour différentes tensions Vg variant de 10V a 20V, et sur une
large plage de température, variant de —60 " C' & 200 ° C.
- Le modele de la résistance a 1’état passant, notamment les modeles des résistances élémentaires
(Rcm, Rprirr et Rg), sur une large plage de température, variant de —60 " C' a 200 ° C'.
Pour le cas de la diode Schottky, nous optimisons :
- Le modele du courant direct, 140, pour différentes températures, variant de 25 °C a 175° C.
- Le modele de la capacité intrinseque, Cyjpde, & la température ambiante, Ty = 25 ° C.

Afin de répondre au probléme d’optimisation, nous considérons le modele du MOSFET et celui
de la diode Schottky, définis dans le chapitre précédent (chapitre IV.1), comme deux boites noires
avec des vecteurs < parametres d’entrée > notés, E et, des vecteurs « parametres de sortie > notés, S,
(Figure 2.5). Dans cette section, nous commencerons par définir ces vecteurs parametres, ensuite nous
présenterons la procédure d’optimisation.

Parameétres a extraire

T
E=[E1, E2, ..., En]

Grandeurs a optimiser

T
S=[S1, Sz, ..., Sp]

FIGURE 2.5 — Présentation générale des modeles sous forme de « boite noire >

2.3.1 Définition des vecteurs parametres
a. Vecteur <« parametres d’entrée > F

Le vecteur E est constitué des parametres de valeurs inconnues et que nous voudrons estimer afin
de minimiser l'erreur entre ’expérimentation et le modele.

Pour le cas du MOSFET SiC, et en gardant les mémes notations que celles introduites dans le
chapitre précédent (section 1.2), nous définissons deux vecteurs parametres d’entrée :
]T

ERDS(ON) = [ Rs ppn—o a v (2.3)
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T
Envos = [ Ey E; FEj ] (2.4)
ol :
T
Ey= | pin—invo 00 Ko Pojo | , pour Tj =Ty
T
Ey = [ 0_on Kf—On PUf—On 0_1n Kf—ln Pvf—ln 0_2n Kf—Zn PUf—Zn ] , pour 7} < Ty

Es= [0.0p Kjop Papop 01p Kpp Popip 03 Kpoop Popop ] powr Ty >Th
(2.5)
avec :
- Eg, S(ON) le vecteur parametres d’entrée du modele de la résistance a I’état passant.
- E1,,05 le vecteur parametres d’entrée du modele du courant du canal. Ce vecteur est constitué
de trois sous vecteurs F, Fy et E3 :
- Ej le sous vecteur parametres quand T = Tj.
- Ej5 le sous vecteur parametres quand Tj < Tp.

- Ej3 le sous vecteur parametres quand Tj > Tp.

Pour le modele de la diode Schottky, nous spécifions deux vecteurs d’entrée présentés sous la forme
suivante :

Eldiode:[ISO €o le Is1 CI]T (2.6)

Ecdiode - [M]]T (2 7)

avec :

- Er,,,,. le vecteur parametres d’entrée du modele du courant de diode présenté dans le chapitre
précédent (sectionl.3).

- Ec,,... le vecteur parametres d’entrée du modele de la capacité de diode.

b. Vecteur « parametres de sortie > S

L’optimisation que nous allons effectuer est une optimisation mono-objectif, ou les grandeurs sont
optimisées séparément. Ces grandeurs constituent les vecteurs < parametres de sortie > et sont le
courant, Ipr0s, et la résistance a I'état passant, Rpgon), pour le cas du MOSFET.

Pour le modele de la diode Schottky, les deux vecteurs < parametres de sortie > sont le courant de
diode, Igiode, €t sa capacité, Cyoge- Ainsi, les vecteurs S se présentent sous la forme suivante :

Sy =Unosl"; S2=[Rpsiom]"s Ss = aiode]; 51 = [Cioge]” (2.8)

avec :

- 51 une série de données dépendant de la tension Vpg et de la température de jonction Tj.
- S une série de données dépendant uniquement de la température Tj.

- 53 une série de données dépendant de la tension Vyjoqe et la température 7.

- S4 une série de données dépendant uniquement de la tension Vy;ode.

En réalité, S peut étre défini comme un vecteur ou une matrice. En effet, dépendants de deux
variables (tension et température), les grandeurs In;os et Igode sSont deux matrices dont les valeurs
varient en fonction du vecteur 7} et du vecteur Vpg et/ou Vgioqe. En revanche, les grandeurs Rp S(ON)
et Cyiode sont deux vecteurs, le premier est dépendant de la température T et le deuxieme uniquement
de la tension Vyjode-
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Pour répondre au probleme d’optimisation qui sera présenté dans la section suivante, nous définissons
aussi Sezp €t Spod qui représentent respectivement le vecteur (et/ou matrice) de sortie des données
expérimentales et le vecteur (et/ou matrice) de sortie des données du modele.

2.4 Définition du probleme d’optimisation

La littérature ne manque pas de méthodes permettant de résoudre les problemes d’optimisation
[Culioli, 1994]. Cependant, deux problématiques se posent :

- La premiere est la définition de la fonction objectif car elle dépend étroitement du probleme posé,

a savoir la corrélation des données expérimentales aux données obtenues a ’aide du modele.

- La deuxiéme est le choix de la méthode de résolution (I’algorithme d’optimisation) qui doit

tendre vers 'optimum (la solution) global.

Dans ce paragraphe, nous commencerons par présenter le probleme d’optimisation, ensuite 1’algo-
rithme utilisé.

Le probléme d’optimisation est formulé en un probléeme de minimisation d’erreur entre les données
expérimentales et les données issues des modeles pour les vecteurs parametres de sorties, S, définis dans
le paragraphe précédent. Afin de répondre a ce probléme d’optimisation, nous définissons une fonction
objectif, F', (ou fonction cott) que nous cherchons & minimiser. Nous optons pour une fonction scalaire
représentant 1’écart quadratique entre 'expérimentation et le modele, il s’agit de I’erreur quadratique
moyenne qui s’écrit sous la forme suivante :

F(E)=E |(Sicap — Simoa (E))’ (2.9)

Appelons E Ioptimum des parametres d’entrée minimisant la fonction objectif F'. Le probleme
d’optimisation mono-objectif est défini par :

E = argminF (E) (2.10)
EeU

avec U un ouvert de R™ (n correspond a la taille du vecteur F) qui définit I'espace de recherche des
solutions.

Le choix d’une telle fonction objectif se justifie ici. S’il existe une solution *FE tel que F(*E) = 0
alors les données issues du modele seront parfaitement corrélées avec les données de ’expérimentation.
En pratique, une telle solution peut ne pas exister. Ainsi, nous nous contenterons de trouver un vecteur
FE permettant de minimiser le plus possible la fonction F'. Ce ne sera qu’a posteriori, en comparant
les données expérimentales a celles du modele que ce dernier sera validé.

Devant la complexité du modele développé et du nombre de parametres a estimer, notre choix
s’est porté sur une métaheuristique d’optimisation a I'aide d’un algorithme stochastique itératif ap-
pelé < Optimisation par Essaims Particulaires >. Cet algorithme a été élaboré par J. KENNEDY
[Kennedy, 1995] et celui utilisé dans ce mémoire de these a été codé a l'aide du logiciel MATLAB
par J. AUBRY [Aubry, 2011]. Il s’inspire du monde du vivant en traduisant le comportement social
d’individus (des particules) dans un groupe (essaim) en encourageant la collaboration entre particules
dans la recherche d’un minimum.

Nous nous proposons ici de le présenter. Initialement, a l'itération £ = 0, N, particules se placent
aléatoirement dans le domaine U de recherche des solutions pour les entrées E. Nous avons donc
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initialement N,, tirage aléatoire de E. La position a l'itération k£ 4 1 est définie par :

{ Uyl = w. U+ 01 (Ebestk — Ek) + b2. (Eleaderk — Ek) (2.11)

Eyi1 = Eip+vip

avec :

E;. le vecteur d’entrée a l'itération k.

Ej 11 le vecteur d’entrée a l'itération k + 1.

v le vecteur vitesse a l'itération k.

vk+1 le vecteur vitesse a litération k + 1.

w le terme d’inertie La particule a tendance a suivre sa trajectoire précédente.

Ehest 1 1a meilleur position enregistrée par la particule a l'itération k.

Ejeqder,k 1a meilleur position de ’ensemble des particules.

b1 le terme de rappel 1. La particule a tendance a revenir vers la meilleur position qu’elle a
enregistrée. by est tiré aléatoirement sur l'intervalle [0, 1].

by le terme de rappel 2. La particule a tendance a se diriger vers la meilleur position de I’ensemble
des particules. by est tiré aléatoirement sur l'intervalle [0, 1].

T T
Ersox= [Rs, pinv-o, &, 7] Eaioac = [Iso, €0, Vi1, Ls1, ¢1]

T
Eivos = [E1, E2, E3]l Ecaac= [Mi]

T T
Sl=[IMos]T S2=[Rbson] ' S3=[Ii°de] Sa=[Cdiode]
Paramétres Calcul fonction coiit Paramétres Calcul fonction coit
d’entrée _ L 2 d’entrée F(E) = Siexp - Si,mod(E))?
a Pitération FE) =E [(Sicw - Sumoa(®))’] a Pitération ) =E [(Sicxp - Simoa(®)Y]
suivante suivante
\ 4 \ 4
Algorithme d’optimisation Algorithme d’optimisation
par essaims particulaires par essaims particulaires
(a) Modele de transistor (b) Modele de diode

FIGURE 2.6 — Synoptique de la phase d’optimisation

Notons que l'algorithme par essaims particulaires peut converger vers un minimum local et dans ce

cas le minimum global recherché n’est pas atteint. Néanmoins, ’augmentation du nombre de particules
N, réduit ce risque, mais cela se fait au détriment de la vitesse de l'algorithme. Par conséquent, a

replacent aléatoirement dans l’espace des solutions. Cela permet donc de converger progressivement

vers le minimum global recherché.

Enfin, nous présentons sur la figure 2.6 le synoptique de la phase d’optimisation du modele du
MOSFET et celui de la diode Schottky a 'aide de la méthode des essaims particulaires.

These de OTHMAN Dhouha 148



CHAPITRE 2. METHODOLOGIE D’EXTRACTION DES PARAMETRES

Pour le modele du MOSFET, nous comptant 26 inconnues & déterminer pour deux grandeurs
de sortie (In0s et Rpgon))- Pour le modele de la diode, nous avons 6 inconnues pour aussi deux
grandeurs de sortie (Zgiode €t Caiode)-

2.5 Présentation de 'optimisation

Dans ce paragraphe, nous allons présenter les résultats de 'optimisation par la méthode des es-
saims particulaires. Nous commencerons par les sous-modeles du transistor MOSFET CMF20120D :
le modele du courant, Ipos, et le modele de la résistance a I’état passant, Rpgon). Puis nous ter-
minerons par les sous-modeles de la diode Schottky C2D20120D : le modele de son courant, Igoge, €t
celui de sa capacité Cgyode-

2.5.1 Extraction des parametres du modele MOSFET SiC
a. Courant dans le canal I;p0g

Avant de présenter les résultats de I'optimisation du modele du courant du canal, nous rappelons
son vecteur < parametres d’entrée > présenté précédemment dans la section 2.3.1 :

B (2.12)

Ernyos = E1 Ey Es
L’optimisation se fait en trois étapes, en determinant tout d’abord les parametres du vecteur Ey

pour (T; = Tj), ensuite les parametres du vecteur Ey pour (Tj < Tp) et enfin ceux du vecteur E3 pour
(Tj > To).

L’ensemble des valeurs de ces parametres est récapitulé dans le tableau 2.2. Les coefficients obtenus
pour T; < Ty et T; > Tj étant des coefficients issus d’une modélisation phénoménologique, ces derniers
n’ont pas de signification physique. En revanche, pour les constantes a Tp, cette fois-ci ces derniers ont
une signification physique et/ou électrique et doivent donc avoir des ordres de grandeur non aberrants.

Pour la mobilité fi,—;inv0, NOUs nous sommes rapportés aux travaux présentés dans le chapitre 1.2
(paragraphe 2.2.4) montrant que cette mobilité est comprise entre 1 et 10 (cm?/V.s), ce qui est bien
le cas de la valeur trouvée par optimisation.

Pour les constantes restantes, nous nous sommes reportés aux travaux de MCNUTT dans
[McNutt et al., 2004a] présentant un modele d’'un VDMOSFET SiC (2kV-54). Méme s’il ne s’agit
pas du méme MOSFET modélisé, nous avons vérifié que les coefficients de ce modele étaient du méme
ordre de grandeur que les notres.

Les résultats de cette optimisation sont présentés sur les figures 2.7, 2.8 et 2.9 illustrant une tres
bonne concordance entre le modele développé et les courbes expérimentales.

En effet, la figure 2.7 affiche les caractéristiques directes mesurées et celles données par le modele
du transistor pour différentes tensions Vg et a une température ambiante, Ty = 25° C.

La figure 2.8 présente ces caractéristiques directes pour des températures de jonction inférieures a
celle de la température ambiante Ty (7 comprise entre —60° C et 20" C).

Pour des raisons de lisibilité de courbes, nous présentons sur la figure 2.8a les résultats correspon-
dant aTj = [-60 —20 20] (° C) et sur la figure 2.8b les résultats correspondant a 7'j = [-40 0] (~ C).
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100 — Mesure || 6520V
—— Modele
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FIGURE 2.7 — Comparaison entre les caractéristiques directes du MOSFET mesurées et les données
du modele du courant Iy;0g, pour différentes tensions Vg, a température ambiante Ty = 25° C
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FIGURE 2.8 — Comparaison entre les caractéristiques directes du MOSFET mesurées et les données du
modele du courant Ip0s, pour des températures de jonctions T < Tj et pour une tension Vgg = 20V

Enfin, la figure 2.9 présente ces caractéristiques directes pour des températures de jonction supérieures
a celle de la température ambiante Ty (7); comprise entre 40 ° C' et 200 ° C'). La figure 2.9a correspond
a Tj = [40 80 120 160 200] et la figure 2.9b correspond a T'j = [60 100 140 180).

100r— : . : ; 100 ————" . .
—_— ngs T —_ mwéle T
80} i 80} ;
— 60f __60f
< 50 < 50
40 T = 40 T
) :
~ 40t £ 30 ! = 40t 5 j
-£20 - 20
10
20r 9 . 20F 1g
0 2 4
v, 2w 0 1 VDSZ(V) 3 4
G0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 O0 2 4 8 10 12 14 16 18
Vps (V) Vps(V)

(a) T'j = [40 80 120 160 200] (° C)

(b) Tj = [60 100 140 180] (° C)

FIGURE 2.9 — Comparaison entre les caractéristiques directes du MOSFET mesurées et les données du
modele du courant Ij0s, pour des températures de jonctions T; > T et pour une tension Vgg = 20V
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‘ Modéle du courant dans le canal ‘

‘ Parameétre optimisé | Symbole | Valeur ‘
Hn—inv0 47 42-1074
Constantes pour Ty 0o 0,011
Ko 2,62
Pyro 0,99
0_on 8, 86
K¢ _on 4,67
Py—on —1,03
0_1n —70
Coefficients pour T < Tj Ky _1p —4,14
Pyf—in —25,52
0_on —27,57
K on 2,61
Pyy_on —31,97
0_op 4,85
Ky _op —2,50
Pyr_op —1,07
0_1p 7,17
Coefficients pour T; > Tj Ky qp —13,78
Pyr_1p 3,58
0_ap 4,14
Ko 21,21
Pyy_op 5,31

TABLE 2.2 — Récapitulatif des résultats de 'optimisation pour le courant dans le canal Ij;og

b. Résistance a ’état passant Rpgon)

Nous procédons de la méme fagon, pour le modele de la résistance a 1’état passant. Nous allons
déterminer les différents parametres définissant le vecteur d’entrée, Eg, ©ON) (expression 2.13), et dont
I’ensemble des valeurs est présenté dans le tableau 2.3.

Pour la mobilité p,_g, nous nous sommes reportés aux travaux de LEVINSHTEIN dans
[Levinshtein et al., 2001b] montrant que cette mobilité est inférieure & 900 em?/V.s pour les cas du
4H-SiC, ce qui est bien le cas de la valeur trouvée par optimisation.

Pour la résistance Rg, nous nous somme reportés aux travaux de MCNUTT dans [McNutt et al., 2004a]
montrant que cette résistance est de I'ordre de 0,032, du méme ordre de grandeur que celle estimée
ici.

ERDS’(ON) =[Rs pno « 'Y]T (2.13)

Les résultats de cette optimisation sont présentés sur la figure 2.10 ol nous comparons I’évolution,
en fonction de la température, de la résistance mesurée a celle du modele développé. Nous présentons
aussi I’évolution des modeles des deux composantes de la Rpgony : la résistance du canal, Rop, qui
décroit avec la température engendrant la diminution de Rpgon), et la résistance de drift, Rprrrr,
dont leffet devient prépondérant avec la température, ce qui entraine 'augmentation de la Rpgon)-
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‘ Modele de la résistance a 1’état passant ‘

‘ Parameétre optimisé Symbole | Valeur ‘ Unité ‘
Résistance de contact de drain Rs 0,063 Q)
Mobilité volumique des électrons Hn—0 349 (em?/V.s)
Coefficient de température de la mobilité dans le canal e 2,9 XXX
Coefficient de température de la mobilité volumique ~ -5,89 XXX

TABLE 2.3 — Récapitulatif des résultats de 'optimisation pour le modele de la résistance a 1’état
passant

200 T T T T T
"'RDs(ON) (mesure)

_..RDS(ON) (modéle)
160j_r oy (Modele) 1

_RDrift (modéle)

E120} ' /
S} \
2 80r 1
&

B0 20 0 40 80 120 160 200
T(°C)

)

FIGURE 2.10 — Evolution de la résistance a I'état passant avec la température : comparaison entre la
mesure et le modele

2.5.2 Extraction des parametres du modele diode Schottky SiC

Présentons a présent les résultats de I'optimisation du modele de la diode. Le tableau 2.4 reprend
les valeurs des parametres estimés qui constituent les vecteurs parametres d’entrées, Ey,. ., et Ec,, ..,
du dit modele :

Elyose = Uso co Vit Ist a]'s Ecy, = [Mj]" (2.14)

| Modele de la diode Schottky |

‘ Parameétre optimisé ‘ Symbole ‘ Valeur ‘
Courant de saturation Iso 62
Facteur de correction co 171,68
Coefficient de gradualité M; 0,44

Vi —1,04
Coefficients thermiques pour T > Tj Is1 0,63
C1 2, 2

TABLE 2.4 — Récapitulatif des résultats de l'optimisation pour le modele de la diode Schottky
C2D20120D

Les figures 2.11a et 2.11b présentent respectivement les résultats de I'optimisation du sous-modele
Liode €t du sous-modele Cig;oqe. Seule la caractéristique de la capacité est mesurée a l’aide du traceur,
les caractéristiques directes de la diode (Igioge = f(Vaiode) & différentes températures sont celles données
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par la fiche technique du fabricant [C2D20120D, 2013]. Nous constatons une bonne corrélation entre
le modele et la mesure.

24— . . . . . . . 1. : : : : : : T
—Model —Cjioge (Modele;
20 ; 4 ]
16 04
— L
< £
g1 $08
o O 04
a4 0
S o5 1 15 2 25 3 35 4 a5 -%0 0 50 100 150 200 250 300 350 400
Vdiode 0 diode V)
(a) Courant Iioqe (b) Capacité Caiode

FIGURE 2.11 — Mesure et modele des caractéristiques statique et dynamique de la diode Schottky
C2D20120D

2.6 Conclusion

Ce chapitre a été destiné a la présentation de la méthodologie d’extraction des parametres inconnus
dans le cadre des modeles statiques du MOSFET CMF20120D et de la diode Schottky C2D20120D.
Cette phase est importante quand il s’agit d’une modélisation compacte, dépendant de plusieurs
parameétres physiques et/ou mathématiques et qui ne sont pas toujours faciles a extraire. En effet,
chaque modele exige une approche d’extraction spécifique selon le nombre des parametres inconnus et
leurs définitions.

Le procédé d’extraction a été réalisé principalement en deux étapes. Dans un premier temps,
nous avons estimé certains parametres physiques a partir des fiches techniques de fabriquant, des
caractérisations électriques adéquates et des formulations analytiques des modeles. Cette premiére
démarche nous a permis de finaliser les modeles des capacités intrinseques du transistor MOSFET SiC
avec une bonne concordance entre mesure et modele.

Ensuite, nous avons cherché a extraire les parametres restants a 1’aide d’une approche d’optimisa-
tion par la méthode des essaims particulaires. Pour cela, nous avons commencé par définir le probleme
d’optimisation, notamment les parametres a extraire (parametres d’entrée), les grandeurs a optimi-
ser (vecteurs et/ou matrice de sortie) et la fonction coit a minimiser. Ensuite, nous avons présenté
I’algorithme d’optimisation choisi.

Enfin, nous avons présenté les résultats d’optimisation dans le cadre des sous-modeles du MOS-
FET (courant Ip;og et résistance a I’état passant Rp S(0 ~y) et des sous-modeles de la diode Schottky
(courant Ig;oqe et capacité Cyioge). Nous avons constaté, a chaque fois, une bonne corrélation entre
mesure et modele.

Ce chapitre vient cloturer la phase de la modélisation statique. A présent, les deux modeles peuvent
étre implémentés dans un circuit de simulation afin de les valider en dynamique, cela fera I'objet du
chapitre suivant.
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CHAPITRE 3
Modélisation d’une cellule de
commutation sous SivrLorer

3.1 Introduction

Nous chercherons dans ce chapitre a évaluer le modele du transistor MOSFET SiC de chez Cree
en régime dynamique. Cette phase de modélisation est effectuée sous le logiciel SIMPLORER.

Pour valider le modele du MOSFET, nous comparerons les résultats de simulation & des mesures
électriques réalisées sur le banc #2, ce dernier a déja été présenté dans II.2.

La figure 3.1 présente le circuit de test utilisé pour la validation expérimentale. Il est constitué
d’une source de tension continue, Vpc, d’'un condensateur de découplage, Cppc, d’une charge R — L
et d’une cellule de commutation composée d'un transistor MOSFET et d’une diode Schottky SiC de
roue libre, D.

R
DA
L
Yoo == Coxc
T -
== Ve % Lo
—1 Driver - MOSFET
FOD31825 "'
T T PCB de puissance

J_ Voriver Vs

Vee Rshunt Circuit de commande

0.01Q

(a) Schéma du hacheur (b) Photographie du banc

FIGURE 3.1 — Circuit de test utilisé pour la validation expérimentale du MOSFET SiC

Pour reproduire les commutations du MOSFET de maniere satisfaisante, il faudra bien modéliser
I’ensemble des éléments constituant la cellule de commutation a savoir, la charge, le condensateur de
découplage, le PCB de puissance et I'impédance du circuit de commande rapprochée.

La premiere section de ce chapitre porte sur la modélisation de la charge R-L du banc et sur
I'identification des inductances parasites de la maille de commutation & savoir, les inductances internes
au boitier TO247 du MOSFET et de la diode, celles du PCB de puissance, et celles du condensateur
de découplage.

Faute de temps, nous n’avons pas pu modéliser les éléments parasites du circuit de commande rap-
prochée et nous n’avons pas non plus considéré Deffet de la fréquence (effet de peau) sur la résistance
des pistes du PCB (puissance et commande).
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La deuxiéme section sera dédiée a la validation expérimentale du modele du MOSFET SiC en
régime dynamique. Manquant de résultats expérimentaux a différentes températures sur le banc de
test #2 ayant servi a valider le modele, nous ne pourrons valider son comportement thermique. En
effet, les seuls essais en température ont été réalisés a l’aide du banc #3 (I1.2). Ayant rencontré des
difficultés de mise en ceuvre avec ce banc, & cause notamment de perturbations importantes entre
puissance et commande, il était difficile de 'utiliser pour valider le modele du MOSFET.

Faute de temps, nous n’avons pas pu reproduire les tests a différentes température avec le banc
2#. Par conséquent, la robustesse du modele sera évaluée uniquement sur les effets de la résistance de
grille et du courant de charge.

3.2 Identification des éléments < parasites > de la cellule de commu-
tation

Pour reproduire correctement les commutations du MOSFET SiC associé a la diode de roue libre,
il est nécessaire de modéliser la charge R — L du hacheur et d’identifier les inductances parasites du
circuit, notamment celles de la boucle de commutation.

3.2.1 Modele simplifié de la charge R — L

La charge utilisée (R = 15Q, L = 11mH) a été caractérisée au pont d’impédance, référencé
HP4194A, sur une plage de fréquence variant de 100Hz & 15M H z.

La charge est inductive jusqu’a une fréquence de I'ordre de 150k H z et présente ensuite plusieurs
résonances et antirésonances comme le montre la figure 3.2b, illustrant la variation de 'impédance de
la charge R — L avec la fréquence.

Pour reproduire ce comportement, nous proposons un modele comportemental relativement sim-
plifié (figure 3.2a) et qui reste satisfaisant jusqu’a une fréquence de 1M H z comme le montre la figure
3.2b (courbe rouge).

6
10 T T T T
H] : : : : —Mesure
R {=Modele
A104 L H : : : : H
T <
a 8
z10°}
g
[]Rz::Cz Li %14 &
2,0
—10
R1
-2
10 ; ; ; ; ;
10° 10° 10* 10° 10° 10’ 10°
Fréquence (Hz)
(a) Modele (b) Caractérisation et mesure

FIGURE 3.2 — Mesure et modélisation de la charge R — L dans une gamme de fréquence de 100Hz a
15MHz

3.2.2 Inductances parasites d’acces au MOSFET SiC

Les inductances internes au boitier TO274 incluant les broches d’acces et les fils de bonding ont
été évaluées également au pont d’impédance sur une large plage de fréquence comprise entre 100H z
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et 40M H z (figure 3.3).

L’inductance parasite entre drain et source a été mesurée au pont d’impédance en court-circuitant
grille et source. La décroissance linéaire de 'impédance permet dans un premier temps ’estimation de
la capacité de sortie, Cogs (2,3nF sous une tension Vpg = 5V). Ensuite, la mesure de la fréquence

de résonance (35M Hz) nous permet d’estimer une inductance de connectique entre drain et source
Lps =8,89nH.

- [—Mesure
—Modéle

Impédance (92)
=
o

10 10° 10* 10° 10° 10’ 10°
fréquence (Hz)

FIGURE 3.3 — Caractérisation de la jonction drain-source sur une gamme de fréquence de 100kH z a
A0MHz (Vgs = 0V) et identification de Lpg

L’inductance parasite entre grille et source a été mesurée au pont d’impédance sur le méme prin-
cipe en court-circuitant cette fois drain et source. Apres détermination de la capacité d’entrée, Crgg
(2,85nF sous une tension Vpg = 5V'), la mesure de la fréquence de résonance (35M Hz) nous permet
d’estimer une inductance de connectique entre grille et source Lgg = 7,68nH.

3.2.3 Inductances parasites du PCB de puissance
Lp1=4,96nH

D

Lp2=
7,89nH
MOSFET —— CbpEc

_|

Lp3=
5,66nH'

Rshunt

Lp4=5,43nH
(a) Routage du PCB (b) Lpcn

FIGURE 3.4 — Modélisation du routage du PCB de puissance et discrétisation de l'inductance Lpcp
dans la maille de commutation

L’inductance du PCB de puissance a été extraite du routage du PCB a l'aide du logiciel ANSYS
Q3D. La modélisation du routage du PCB dans Q3D est présentée sur la figure 3.4, illustrant les
différents composants de la boucle de commutation, figure 3.4a, et la discrétisation de 'inductance
parasite du PCB, figure 3.4b. Cette inductance est estimée a Lpcop = 23,94nH.
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3.2.4 Inductance de maille

L’inductance totale de la maille de commutation, L,,qiie, inclue I'inductance parasite du conden-
sateur de découplage, I'inductance de connexion de la diode de roue libre, celle du PCB de puissance
et I'inductance parasite du boitier TO247 entre drain et source (équation 3.1).

Lyngitie = LpEc + Laiode + LrcB + Lps (3.1)

avec : Lppc l'inductance parasite de la capacité de découplage, Lgode I'inductance de connexion
de la diode Schottky et Lpcp I'inductance parasite du PCB de puissance.

Cette inductance a été estimée par l'intermédiaire d’un essai de commutation a 'amorcage. La
figure 3.5 présente les formes d’ondes relevées lors de cette commutation. Le dgl—f a la mise en conduction

est responsable d’une chute de tension aux bornes du transistor, notée AV (figure 3.5a) et s’écrit sous
la forme suivante :

dl
AV = (Lmaille - LDS) d—tD (32)

w
o

750

750

N
o
T

1500 1500
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o
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Tension drain-source (V)
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Tension drain-source (V)

|
=
OO

20 40 60 80 100 120 140 160 180 2007 0 1% 20 40 60 80 100 120 140 160 180 2007 0
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(a) Mise en conduction (b) Blocage

FIGURE 3.5 — Formes d’ondes du courant Ip et de la tension Vpg du MOSFET CMF20120D (a) a
l’amorgage et (b) au blocage (Vpc = 600V, I1, = 154, Rg = 10Q2)

Connaissant la valeur de la chute de tension (AV = 26,8V), I'inductance parasite entre drain et
source (Lps = 8,89nH) et le ‘g—f (0,7A/ns), nous déduisons la valeur de L4 e estimée a 47,17nH.

Ensuite, a partir de ’équation 3.1, nous calculons la valeur des inductances de connexion de la
diode de roue libre et celle de la capacité de découplage (Lgiode + Lprc = 14,34nH).

Nous n’avons pas cherché a mesurer ces capacités et nous avons réparti cette inductance de facon
identique entre la diode et le condensateur de découplage, pour cette raison nous considérons, dans le
circuit de simulation, que Lg;oqe=L pErc. Cette hypothese ne change en aucun cas les résultats de simu-
lation puisque la valeur de I'ensemble des inductances parasites reste constante (Lyqie = 47,1TnH).

Enfin, nous présentons sur la figure 3.6 le circuit complet tel qu’il est implanté sous SIMPLORER.
Les différentes valeurs des éléments de la charge ainsi que celles des éléments parasites de la boucle
de commutation sont récapitulées dans le tableau 3.1.
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Schottky SiC

. . £y
Ve —— : = Cprc+ H H Charge RL
T T . E ELD H

Condensateur H
de découplage H Ccnl

MOS=—

[|! Rshunt

FI1GURE 3.6 — Circuit de simulation implanté sous SIMPLORER

Elément | R L Ry Iy C R, Ch
Valeur | 15Q | 1lmH | 266Q | 428,34uH | 105,13pF | 436090 | 83,8pF
Elément | Rg | Lg Ls Lp Lprc Laiode | Lpcn
Valeur 50 | 7,68nH | 4,45nH | 4,45nH 7, 1mH | 7,17nH | 23,94nH

TABLE 3.1 — Valeurs des éléments de la charge R — L et des éléments parasites dans la cellule de
commutation

3.3 <« Recalage > des capacités parasites du transistor

Avant de présenter les comparaisons entre résultats de simulation et expérimentation, nous avons
dl, dans un premier temps, recaler la valeur des capacités internes du transistor (Cps et Cgp)
mesurées initialement au capacimetre. En considérant le schéma de la figure 3.6, nous oublions les
capacités parasites supplémentaires induites par le PCB de puissance mais aussi par I'insertion des
sondes de mesure, notamment entre les potentiels de drain et de source et les potentiels de drain et
de grille.

Nous serons donc amenés a recaler les capacités Cpg et Cap par rapport a leurs valeurs mesurées
au capacimetre, lorsque le transistor est isolé du convertisseur, afin de prendre en compte ces capacités
supplémentaires.

Notons que ce recalage a été effectué pour un test réalisé sous une tension de bus continu de 600V,

avec un courant de charge de 15A et avec une résistance de grille externe de 10£2.

Enfin, nous recalerons ces deux capacités en nous servant de la fréquence d’oscillation de la tension

Vps apres blocage et de la valeur du % a I’amorcage.
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3.3.1 Recalage de Cpgs

D’apres la caractéristique de la capacité de sortie du MOSFET obtenue au capacimetre (figure 3.7),
nous déterminons une capacité de sortie minimale (Cp SS(MI N)) de lordre de 126pF pour une tension
Vps = 600V. Cette mesure est identique a celle donnée par le fabricant Cree dans [CMF20120D, 2012].

L’observation des formes d’ondes expérimentales nécessite toutefois que soit ajoutée une capacité
supplémentaire entre drain et source, ce qui reviendra dans le modele a recaler la valeur de Cpgg.

Apres la phase de blocage du transistor (figure 3.5b), nous observons une oscillation du courant de
drain et de la tension entre drain et source. Cette oscillation a lieu entre I'inductance de la maille de
commutation (diode passante) et la capacité de sortie du transistor, Cpgg. Cette fréquence d’oscillation
est donnée par ’équation 3.3 et estimée a 50M Hz. Connaissant la valeur de L,,q¢, nous obtenons
une valeur approchée de Coggarrny égale a 214, 8pF et qui est supérieure a celle mesurée initialement
au capacimetre (126pF).

1
27 \/(Lmaille COSS(MIN))

fosc = (3.3)

0O 100 200 300 400 _ 500 600 700 800 900 1000
Vps(V

FiGURE 3.7 — Caractéristique de la capacité de sortie du MOSFET CMF20120D

3.3.2 Recalage de Cgsg

La mesure précédente a permis de recaler la capacité de sortie du transistor dans son environne-
ment, intégrant donc les capacités parasites du PCB et des sondes de mesures. L’expression générale
du d‘g% a Pamorgage (figure 3.5a), démontrée dans le chapitre I11.2 [Rossignol, 2015] et rappelée dans
I’équation 3.4, va étre utilisée afin, cette fois, de recaler de fagon différenciée les capacités Cap et Cpg.

dVps _ 9m - (VDriveErR+ — VrE) — 11 (3.4)
dt Cossiny +2.Crarax) + B - 9m - Capuiny

Nous recalons dans un premier temps la capacité Crgs (ou Cgp) par rapport a sa valeur minimale
mesurée a partir de sa caractéristique, figure 3.8. A partir de cette figure, nous déterminons une valeur
minimale de Cgp égale a 8,97pF pour Vpg = 600V

Il vient, en considérant les données numériques (d‘gzs = 16,96V /ns, I, = 17TA, Rg = 159,
gm = 5,3A)V, Cymax)y = L, InF, Vry = 3,3V, Vprivery = 19,8V), une valeur approchée de
Cap(min) égale 22, 1pF'. A partir de la valeur de Cogg(arrny et de celle de Cgp(arrny, nous déduisons

la capacité Cpgyrny qui vaut 192, 7pF (Cossvrny — Capuiny)-
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FI1GURE 3.8 — Caractéristique de la capacité Crgg du MOSFET CMF20120D

3.4 Validation expérimentale

Nous avons testé la validité du modele du MOSFET SiC pour trois points de fonctionnement ou
nous avons comparé les formes d’ondes (Vpg—Ip) simulées lors des transitoires avec les formes d’ondes
expérimentales :

- figures 3.9a et 3.9b pour Vpg = 600V, I, = 154 et Rgpxr) = 10Q

- figures 3.10a et 3.10b pour Vpg = 600V, I, = 154 et RgexT) = 58

- figures 3.11a et 3.11b pour Vpg = 600V, I, = 5A et Rgpxr) = 52

L’erreur relative entre la mesure et la simulation est définie par ’équation 3.5 et elle est exprimée
en %.
e S

€p =

x 100 (3.5)

€T

avec : z§ la valeur expérimentale des paramectres transitoires et xj la valeur simulée de ces pa-
rametres.

3.4.1 Essai #1 a VDS = 6OOV, [L = 15A et RG(EXT) =102

Nous rappelons que les valeurs des capacités Cpg et Cgg ont été recalées sur les formes d’ondes
expérimentales présentées sur la figure 3.9.

30 T T T T T T T T T 750

750
_ s s
= 20 B0 g = 1500 ¢
g g5 g =
2 5 £ 5
< 10t 250 2 g {250 2
7 S g 3
Z 0 0o % 3 %
& &

1% 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200->° 1% 20 20 60 80 100 120 140 160 180 200°>°

Temps (ns) Temps (ns)
(a) Mise en conduction (b) Blocage

FIGURE 3.9 — Mesures (traits continus) et simulations (pointillés) du courant et de la tension de drain
du MOSFET CMF20120D en commutation a la fermeture, Vpgs = 600V, I, = 154 et Rgpxr) = 10
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A la mise en conduction du transistor, figure 3.9a, nous notons une bonne corrélation entre les
pentes % et % expérimentales et simulées (voir aussi le tableau 3.2). Nous constatons également que
la chute de tension inductive aux bornes du transistor lors de la phase de croissance du courant est
correctement simulée.

Nous notons toutefois, au blocage de la diode (mise en conduction du transistor) une différence
importante au niveau de la surintensité qui apparait dans le transistor. Nous n’avons pas réussi a expli-
quer cette différence, elle pourrait éventuellement étre due au comportement < légerement > bipolaire

de la diode Schottky MBS (utilisée ici comme diode de roue libre) et non pris en compte par le modele.

Au blocage, figure 3.9b, la fréquence des oscillations apparaissant apres ’annulation du courant de
drain est assez bien représentée par le modele. En outre, nous observons une décroissance du courant de
drain, lors de la phase de ré-application de la tension, plus faible en simulation qu’en expérimentation
et qui peut étre corrélée a la sous estimation du %.

Le tableau 3.2 rapporte les valeurs expérimentales et simulées des fl—;’ et % du transistor.

Conditions de test
VDS - 600‘/, IL - 15A, RG(EXT - 1OQ
Parameétre | Valeur mesurée | Valeur simulée | Unité | Erreur relative

dt

— 0,7 0,73 A 4,28
5 , , (Afns) | 4,28%
dv

— 16, 96 17,53 \% 3,36
dt ON 9 ) ( /TLS) 9 %
di

— 0,48 0,42 A 12.5
e , , (A/ns) 5%
dv

— 24 20,3 Vv 15,42
o IOFF : (V/ns) , 42%

TABLE 3.2 — Récapitulatif des parametres transitoires caractérisant la commutation du MOSFET
CMF20120D et calculés a partir de 'expérimental et de la simulation, essai #1

3.4.2 Essai #2 a VDS = GOOV, ]L = 15A et RG(EXT) = 5Q)
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FIGURE 3.10 — Mesures (traits continus) et simulations (pointillés) du courant et de la tension de drain
du MOSFET CMF20120D en commutation a la fermeture, Vpg = 600V, I, = 15A et RgEexT) = 58,
essai #2

These de OTHMAN Dhouha 162



CHAPITRE 3. MODELISATION D'UNE CELLULE DE COMMUTATION SOUS SIMPLORER

A la mise en conduction, figure 3.10a, la diminution de la résistance de grille entraine une augmen-

tation significative du % a la mise en conduction qui est bien reproduite par le modele. Nous notons

également une assez bonne corrélation entre les fl—;’ et % simulés et expérimentaux (figure 3.10a et
tableau 3.3).

Au blocage, figure 3.10b, la diminution de la résistance de grille de 10 a 52 augmente légérement

le % sans toutefois modifier significativement le %. Nous constatons ici encore, une assez bonne

corrélation entre le modele et 'expérimentation avec toutefois, une légere sous estimation du Ccll—;’ par
le modeéle.

Conditions de test
Vps =600V, I;, = 15A, RG(EXT) = 50
Parameétre | Valeur mesurée | Valeur simulée | Unité | Erreur relative
dt
— 0,93 1,04 A 11,83
dt JoN ’ ’ (4/ns) ,83%
dv
— 19.5 22,4 |4 14,87
e , , (V/ns) 87%
di
— 0,5 0,51 A 2
B /OFF , : (A/ns) %
dv
— 26, 87 24,75 \% 7,9

TABLE 3.3 — Récapitulatif des parametres transitoires caractérisant la commutation du MOSFET
CMF20120D et calculés a partir de 'expérimental et de la simulation

3.4.3 Essai #3 a VDS = 600V, [L =5A et Rg(EXT) = 50

Dans ce cas de figure, et comparativement & 'essai #2 (Vps = 600V, I}, = 15A, Rgpxr) = 58),
c’est le courant de charge qui est ici significativement modifié.
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FIGURE 3.11 — Mesures (traits continus) et simulations (pointillés) du courant et de la tension de drain
du MOSFET CMF20120D en commutation a la fermeture, Vpg = 600V, I, = 5A et RgexT) = 58,
essai #3

D’apres la figure 3.11a, la diminution du courant de charge n’a que peu d’effet sur le % a la mise

en conduction, ce qui est tres correctement pris en compte par le modele. On retrouve toujours a la
mise en conduction une différence importante entre expérimentation et simulation sur la surintensité
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apparaissant dans le transistor et liée au blocage de la diode, et qui est ici plus marquée que sur ’essai
#2.

Au blocage, figure 3.11b, la diminution du courant de charge entraine une décroissance importante
du Ccll—;’ qui évolue expérimentalement de 26,87V /ns (essai #2) a 14,42V /ns. Nous constatons également
que cette évolution est correctement prise en compte par le modele qui donne un écart de 4,5% entre
le fl—;’ simulé et celui mesuré expérimentalement.

Par contre, la variation du courant de drain liée a l'effet du fl—;’ sur la capacité de la diode de roue
libre n’est pas correctement simulée ce qui entrainera une erreur importante sur les pertes au blocage.

Enfin, nous présentons le tableau 3.4 rapportant les valeurs expérimentales et simulées des Ccll—;’ et

2 du transistor pour I'essai #3.

Conditions de test
Vps = 600V, I, = 5A, Raext) = 5Q
Parameétre | Valeur mesurée | Valeur simulée | Unité | Erreur relative

dt

— 0,83 0,76 A 8,43
5 , , (Afns) | 8,45%
dv

— 23,8 22,74 Vv 4. 45
dt ON 7 ) ( /ns) 7 %
di

— 0,093 0,078 A 16,13
e , , (A/ns) 13%
dv

— 15,1 14,77 Vv 2,2
o , , (V/ns) 2%

TABLE 3.4 — Récapitulatif des parametres transitoires caractérisant la commutation du MOSFET
CMF20120D et calculés & partir de 'expérimental et de la simulation

3.5 Synthese

Avant de synthétiser les observations sur les phases de mise en conduction et de blocage, on peut
constater que les fréquences d’oscillation des grandeurs électriques sont relativement bien représentées
par le modele. La non prise en compte de l'effet de peau sur la résistance totale de la maille de
commutation peut expliquer que le coefficient d’amortissement de ces différentes oscillations n’est pas
correctement simulé.

Pendant la phase de mise en conduction (figure 3.9a, 3.10a et 3.11a), nous avons constaté une assez

bonne représentation des valeurs de 2 et de % notamment lors des essais #1 et #3. En effet, l'erreur

relative sur le % est inférieure & 5% Cgt celle sur le % reste inférieure & 9%.

C’est principalement la phase de blocage de la diode, et la surintensité qui apparait alors dans le
transistor qui est insuffisamment bien simulée, avec une surintensité dans le transistor bien plus élevée
en expérimentation qu’en simulation. Cela se traduira par une sous estimation des pertes a la mise
en conduction par le modele. C’est en effet ce que nous constatons sur la figure 3.12, comparant les

énergies dissipées a I'amorcage et au blocage du MOSFET pendant les trois essais.

Au blocage, c’est les % et % de D'essai #2 qui sont correctement simulées avec une erreur relative
respectivement de 2% pour le % et de 8% pour le %.
En revanche, la décroissance du courant dans le transistor lors de la phase de ré-application de

la tension n’a pas été correctement simulée. L’erreur peut provenir d’une mauvaise estimation de la
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capacité parasite de la diode de roue libre mais aussi d’'une mauvaise répartition de la capacité ajoutée
a Cogs qui aurait pu étre répartie entre la capacité de sortie du transistor et la capacité parasite de
la diode. Cette sous estimation de la variation de courant se traduira cette fois par une surestimation
des pertes au blocage dans le transistor, tel est le cas pour les trois essais (figure 3.12).

! 700 .EON Mesure
4 600 .EOFF
e =1, 57% < HE,,, Simulation
| ZsooflE _
< oo
1 -£-4008
2
”S 300r
200k & =5,85%
5
100
0 10 0 5 15
Résistance de grille externe (€2) Courant de charge (A)
(a) Vbs = 600, I = 154 (b) Vbs = 600, R = 50

FIGURE 3.12 — Distribution de ’énergie dissipée pendant une phase de commutation pour différentes
résistance de grille externe et différents courant de charge

Au final, nous constatons bien une sous-estimation des énergies dissipées a ’amorgage par le modele
et une surestimation des énergies dissipées au blocage qui, en se compensant, permettent de fagon assez
fortuite une relative bonne estimation des pertes totales par commutation.

3.6 Conclusion

Ce chapitre vient cloturer la partie consacrée a la modélisation des interrupteurs de puissance
en SiC, notamment le MOSFET de chez Cree, référencé CMF20120D, et la diode Schottky de chez
Infineon, référencée C2D20120D. Ce chapitre s’est articulé autour de la modélisation électrique de
la cellule de commutation MOSFET-diode Schottky. Les deux modeles développés au début de cette
partie ont été par la suite implémentés en VHDL-AMS et simulés dans une cellule de commutation
sous le logiciel SIMPLORER.

La simulation du comportement transitoire du MOSFET a été comparée avec les données
expérimentales pour trois points de fonctionnement. L’objectif de cette comparaison était d’évaluer la
robustesse du modele sur leffet de la résistance de grille et du courant de charge.

L’objectif initial de cette partie de modélisation était le calcul des % et % et I'estimation des pertes
du MOSFET, tout en prenant compte du couplage électrothermique du composant. Faute de temps,
et pour des raisons de difficulté de mise en ceuvre, nous n’avons pas pu valider le comportement ther-

mique du modele MOSFET. Ce travail a été limité au comportement électrique des composants en SiC.

Enfin, nous notons que les deux modeles développés peuvent étre améliorés tant par modélisation,
en prenant en compte 'effet < bipolaire > de la diode Schottky MBS, que par simulation, en prenant en
considération toute contrainte parasite dans la cellule de commutation. Ces points pourront apporter
une amélioration considérable sur ’estimation des pertes par simulation.
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Conclusion générale

Les travaux présentés dans ce mémoire de these s’inscrivent dans le cadre d’une démarche glo-
bale visant ’évaluation des performances électriques des interrupteurs de puissance en technologie
carbure de silicium pour une éventuelle utilisation dans des convertisseurs aéronautiques de nouvelle
génération. Les potentialités des semi-conducteurs SiC de puissance laissent présager des possibilités
plus étendues que les composants en silicium : haut rendement de conversion, tenue en tension plus
élevée, fréquences de commutation élevées, fonctionnement & haute température et excellente robus-
tesse en régime extréme de fonctionnement. De plus, cette nouvelle technologie de semi-conducteurs
ouvre de réelles possibilités de réduction globale masse/volume des convertisseurs, ce qui répond aussi
aux exigences de I'industrie aéronautique.

Bien que les études de marché des semi-conducteurs prédisent une expansion croissante dans le
temps des composants en SiC, 'utilisation de ces derniers reste encore aujourd’hui limitée dans l'in-
dustrie. Cela vient du fait que cette technologie n’est pas encore bien maitrisée et que ses processus de
fabrication ne sont pas assez matures. Ces contraintes incitent, par conséquent, les industriels et les
chercheurs a mener des investigations sur les performances, la fiabilité et la robustesse de ces dispositifs
a semi-conducteurs grand gap afin d’évaluer leurs potentiels d’utilisation dans des applications indus-
trielles notamment a plus haute température. C’est dans cette thématique que s’est inscrite cette étude.

Ainsi, la premiere partie de ce travail a porté sur I’évaluation des performances électriques statiques
et dynamiques des transistors SiC de la gamme 1,2kV. Une campagne de caractérisations électriques
a été conduite sur des JFET <« normally-off > de chez Semisouth et sur des MOSFET provenant
de deux fabricants différents, Cree et Rohm. Ces tests préliminaires avaient pour but de mettre en
évidence les spécificités de chacun des composants pré-sélectionnés et d’établir ensuite un comparatif
de performances de ces derniers.

Tout d’abord, nous avons effectué des caractérisations statiques sur une large gamme de température
variant de —60 ° C' 4 200 ° C et nous avons suivi I’évolution de trois grandeurs électriques susceptibles de
varier avec la température, a savoir, le courant de saturation, la résistance a ’état passant et le courant
de fuite de drain. Les résultats de ces tests ont montré de bonnes performances statiques des transistors
1,2kV SiC, notamment un faible courant de fuite de drain du MOSFET Cree (inférieur & 84pA/cm?
a 200° C), une faible résistance a ’état passant des transistors a haute température (inférieure a
20mQ.cm? & 200 ° C) et un faible courant de saturation du JFET & haute température (= 2004 /cm?
a 200 ° C). Toutefois, nous avons pu constater, dans le cas des MOSFET, leffet prépondérant de la
résistance du canal sur la chute de la tension totale a ’état passant. Ce point limitant nécessiterait
des améliorations au niveau du canal afin de réduire cette chute de tension.

Puis, une étude a été effectuée sur l'influence de la résistance de grille, du niveau de courant de
charge et de la température sur le comportement électrique des transistors SiC pendant les phases
de commutation. Ces tests ont révélé des performances transitoires extrémement prometteuses pour
les MOSFET SiC, avec des vitesses de commutation élevées, de faibles pertes par commutation et un
comportement en température extrémement stable.

Enfin, une estimation de pertes a été réalisée dans les transistors MOSFET SiC, commutant a des
hautes fréquences de découpage. Ces mesures délicates ont été effectuées par deux méthodes, calo-
rimétrique et électrique. La bonne concordance entre les résultats, obtenus avec les deux techniques,

167



CHAPITRE 3. MODELISATION D'UNE CELLULE DE COMMUTATION SOUS SIMPLORER

en terme de pertes totales dissipées a validé la précision et la fiabilité de la mesure électrique. Cette
derniere reste préférable a la mesure calorimétrique, car elle limite ’échauffement du composant lors
du test mais nécessite un soin extrémement rigoureux dans la calibration et la compensation des
différentes sondes de mesure. Concernant les résultats obtenus, les MOSFET SiC ont présenté des
pertes dissipées relativement élevées (supérieures a 30W pour une fréquence de 75k Hz sous une ten-
sion de 600V et a 104 de courant commuté), un point limitant pour leur fonctionnement a des hautes
fréquences de découpage. Comparés a leur homologue en Si, un CoolMOS Infineon, ces composants
ne présentent pas un réel avantage en terme de pertes.

La deuxieme partie de ce manuscrit a été consacrée a I’étude de la robustesse des transistors SiC
pré-sélectionnés en régime extréme de fonctionnent, en particulier en régime d’avalanche et de court-
circuit. Ces travaux avaient comme finalité d’avoir un apergu sur la robustesse de ces composants SiC,
sur les dégradations qui pouvaient étre susceptibles d’apparaitre sous de tels régimes contraignants et
enfin sur leurs modes de défaillance.

Les essais en régime d’avalanche ont révélé une robustesse remarquable des MOSFET Cree et des
JFET Semisouth « normally-off >, contrairement aux MOSFET Rohm qui s’avéraient moins robustes.
En mode de limitation de courant, les trois types d’interrupteurs de puissance ont montré une bonne
tenue de court-circuit, notamment le JFET SiC qui a présenté une robustesse exceptionnelle, ayant
pu tenir une phase de court-circuit supérieure a 1ms sans défaillance.

D’autre part, les tests menés sur les MOSFET SiC ont révélé une fragilité au niveau de la grille, un
défaut qui affecte la fiabilité des composants.

Un intérét tout particulier a été accordé au MOSFET Rohm dont la défaillance s’est produite sous
forme d’un court-circuit franc entre grille et source, un comportement inhabituel qui nécessitait plus
d’investigation. Ainsi, nous avons décidé de réaliser des tests de fatigue sur ce composant en régime
de courts-circuits répétitifs et de suivre I’évolution de ses caractéristiques électriques. Ces essais ont
été accompagnés par une tentative d’analyse de défaillance et des premieéres constations ont permis
de formuler certaines hypotheses sur les éventuelles causes de défaillance de ces MOSFET SiC.

La troisieme partie du mémoire a été dédiée a la modélisation d’une cellule de commutation
comprenant un interrupteur de puissance SiC et une diode Schottky SiC de roue libre. Ces travaux
ont contribué a I’élaboration de modeles précis, basés sur la physique des semi-conducteurs, sur la
structure interne des composants SiC et sur la modélisation empirique introduite par MCNUTT dans
[McNutt et al., 2004a]. Il était visé des modeles permettant une bonne représentation du comporte-
ment électro-thermique des composants, et une prédétermination des vitesses de commutation et des
pertes par commutation.

Les modeles développés dépendent de plusieurs parametres physiques et empiriques inconnus, dont
les valeurs ne sont pas toujours faciles a extraire. Pour pouvoir valider ces modeles en statique, nous
avons pu définir un procédé d’extraction spécifique qui a donné une excellente concordance entre les
modeles et les mesures expérimentales.

Les deux modeles ont été par la suite implémentés dans un circuit de simulation afin de tester
leur fonctionnent dynamique dans une cellule de commutation. Cette étape a été réalisée dans I’envi-
ronnement de simulation SIMPLORER en utilisant le langage VHDL-AMS. Enfin, une comparaison entre
les résultats de la simulation et les résultats des mesures transitoires du MOSFET SiC a permis de
conformer la validité des modeles proposés.
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Perspectives

Enfin, pour conclure sur ce mémoire de these, nous proposons quelques perspectives comme conti-
nuité des travaux réalisés.

Une premiére perspective concerne la plateforme de caractérisation des commutations. Nous pro-
posons d’améliorer le prototype expérimental en le rendant plus générique, pouvant étre utilisé pour
tester des composants et des modules SiC. Il faudrait aussi revoir la conception du dernier circuit
de puissance développé afin de réduire les chemins de perturbations conduites pouvant fausser les
résultats des caractérisations. D’autres améliorations devraient étre réalisées sur le circuit de com-
mande rapprochée afin d’optimiser les vitesses de commutation et de pouvoir tirer le plein bénéfice
des dispositifs SiC étudiés.

Une autre suite possible a ce travail concerne 'analyse de défaillance des MOSFET SiC ayant subi
un stress de type court-circuit. L’analyse macroscopique des indicateurs de dégradation, réalisée durant
les tests de fatigue, a révélé une fragilité au niveau de la grille (oxyde et/ou passivation et métallisation
proches), responsable de la défaillance des MOSFET SiC. Afin de confirmer cette hypothése, une ten-
tative d’analyse microscopique a été effectuée sur deux MOSFET SCH2090KE de Rohm et a permis
d’ouvrir des pistes de réflexion sur les mécanismes de défaillance de la structure MOSFET SiC. Ces in-
vestigations devraient étre approfondies en réalisant d’autres analyses fines (MEB, FIB, OBIRCH,...)
sur d’autres composants ayant subi le méme stress et en comparant ces résultats avec ceux d’un
composant neuf. Un des modes de défaillance observé, un court-circuit entre grille et source assurant
l’auto-protection du transistor. Ce mode de défaillance, une fois analysé et clairement identifié ouvre
des pistes intéressantes pour 'auto-échauffement des transistors.

Enfin, la troisieme perspective se rapporte sur la modélisation compacte des dispositifs SiC. Dans
le cas d’'un modele complexe, prenant en compte plusieurs phénomeénes physiques (électriques, ther-
miques,...), la question cruciale est comment traduire ces derniers par des expressions mathématiques
simples afin de pouvoir les insérer dans un modeéle compact. Une autre difficulté qui s’ajoute au pre-
mier point limitant est la procédure d’extraction des parametres inconnus du modele. Un tel modele
va comprendre un grand nombre de parameétres ce qui complique I'étape d’identification. Il serait donc
important d’aborder en parallele avec la conception des modeles des procédures expérimentales ou
analytiques d’extraction des valeurs de ces parametres.

These de OTHMAN Dhouha 169



CHAPITRE 3. MODELISATION D'UNE CELLULE DE COMMUTATION SOUS SIMPLORER

These de OTHMAN Dhouha 170



Annexes

171






ANNEXE A

t de commande du banc #1

iIrcul

C

8

1242

BEEDT

YOPERT STOZ/BT/50

ASATIPTO14ED

BLEJO

0dNOS

INNEO

—_——————g—————

AGL-<"AG

4]

JroL

>m_\+m

4rioT]

ERVA

1NQ voneuswiy

o |

drioge | JU0L

I¢
\
Il
L

R

AvT+

EAGLE

3

lectrique du circuit de commande du banc #1 réalisé sous

3

ema e

3

FI1GURE A.1 — Sch

173



ANNEXE A. CIRCUIT DE COMMANDE DU BANC #1
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